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Résumé

RESUME

La Magneto-Impédance Géante (GMI) consiste en une forte variation de I’impédance d’un
matériau ferromagnétique doux parcouru par un courant d’excitation alternatif haute
fréquence lorsqu’il est soumis a un champ magnétique extérieur. Ce travail de these introduit
de nouvelles techniques numériques et les pistes d’optimisation associées pour les capteurs
GMI a haute sensibilité. L'originalité réside dans l'intégration d'un synthétiseur de fréquence
et d'un récepteur entierement numérique pilotés par un processeur de traitement de signal. Ce
choix instrumental se justifie par le souhait de réduire le bruit de I’électronique de
conditionnement qui limite le niveau de bruit équivalent en champ. Ce dernier caractérise le
plus petit champ mesurable par le capteur. Le systéme de conditionnement congu est associé a
la configuration magnétique off-diagonal pour accroitre la sensibilité intrinséque de 1’élément
sensible. Cette configuration magnétique consiste en 1’utilisation d’une bobine de détection
autour du matériau ferromagnétique. Cette association permet en outre d’obtenir une
caractéristique impaire de la réponse du capteur autour du champ nul, et par conséquent de
pouvoir mettre en ceuvre et d’utiliser le capteur sans avoir recours a une polarisation
magnétique. Ce choix permet ainsi d’éliminer, ou au moins de minimiser les problématiques
liées aux offsets des dispositifs GMI, tout en validant I’intérét de cette configuration
magnétique, notamment sur le choix du point de fonctionnement. Une modélisation des
performances en bruit de toute la chaine de mesure, incluant le systeme de conditionnement
numeérique, est réalisée. Une comparaison entre les niveaux de bruit équivalent en champ
attendus par le modele et mesurés est effectuée. Les résultats obtenus ont permis de dégager
des lois générales d’optimisation des performances pour un capteur GMI numérique. Partant
de ces pistes d’optimisation, un prototype de capteur complet et optimisé a ét€¢ implémenté sur
FPGA. Ce capteur affiche un niveau de bruit équivalent en champ de I’ordre de 1 pT/VHz en
zone de bruit blanc. En outre, ce travail permet de valider 1’intérét des techniques numériques
dans la réalisation de dispositifs de mesure a haute sensibiliteé.

Titre

Introduction des techniques numériques pour les capteurs magnétiques GMI (Giant Magneto-
Impedance) & haute sensibilité : mise en ceuvre et performances

Mots clés

Magneto-Impédance Géante (GMI), circuits électroniques numériques, capteurs, haute
sensibilité, mesures, instrumentation faible bruit, matériaux ferromagnétiques.




Abstract

ABSTRACT

The Giant Magneto-lImpedance (GMI) is a large change of the impedance of some soft
ferromagnetic materials, supplied by an alternating high-frequency excitation current, when
they are submitted to an external magnetic field. This thesis presents the design and
performance of an original digital architecture for high-sensitivity GMI sensors. The core of
the design is a Digital Signal Processor (DSP) which controls two other key elements: a
Direct Digital Synthesizer (DDS) and a Software Defined Radio (SDR) or digital receiver,
The choice of these digital concepts is justified by the will to reduce the conditioning
electronics noise that limits the equivalent magnetic noise level. The latter characterizes the
smallest measurable field by the sensor. The developed conditioning system is associated with
the off-diagonal magnetic configuration in order to increase the intrinsic sensitivity of the
sensitive element. This magnetic configuration consists of the use of an additional a pick-up
coil wound around the ferromagnetic material. This association also makes it possible to
obtain an asymmetrical characteristic (odd function) of the sensor response near the zero-field
point and to consequently allow for sensor implementation and use without any bias magnetic
field. Thus, this choice eliminates, or at least minimizes, the problems related to the offset
cancelling of the GMI devices. Also, it validates the advantage of this magnetic configuration,
especially the choice of the operating point. Modeling of the noise performance of the entire
measurement chain, including the digital conditioning, is performed. A comparison between
the expected and measured equivalent magnetic noise levels is then carried out. The results
yield general optimization laws for a digital GMI sensor. Using these laws, an optimized
prototype of a GMI sensor is designed and implemented on FPGA. An equivalent magnetic
noise level in a white noise zone region of approximately 1 pT/N Hz is obtained. Furthermore,
this work also makes it possible to validate the interest of digital techniques in the realization
of a high-sensitivity measuring devices.

Title

Introduction of digital techniques for high-sensitivity GMI (Giant Magneto-Impedance)
magnetic sensors : implementation and performance.

Keywords

Giant Magneto-Impedance (GMI), digital electronic circuits, sensors, high sensitivity,
measurements, low noise instrumentation, ferromagnetic materials.
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Liste des abréviations

CAN : Convertisseur Analogique-Numérique
CIC : Cascaded Integrator Comb

CLB : Configurable Logic Block

CNA : Convertisseur Numérique-Analogique
DDC : Digital Down Converter

DDS : Direct Digital Synthetiser

DMA : Direct Memory Access

DSP : Digital Signal Processor

DVGA : Digital Variable Gain Amplifier
GMI : Giant Magneto-Impedance

FPGA : Field Programmable Gate Array
LUT : Look-Up Table

LSB : Least Significant Bit

MIG : Magnéto-Impédance Géante

MSB : Most Significant Bit

NCO : Numerical Controlled Oscillator

SDR : Software Defined Radio

RAM : Read Access Memory

RIF : Réponse Impulsionnelle Finie
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Introduction générale

Notre travail s’inscrit dans le cadre des recherches menées par 1’équipe MADEA « Matériaux
et dispositifs électromagnétiques avancés » du Laboratoire de Génie Electrique de Grenoble
(G2ELAB) visant a développer une nouvelle catégorie de capteurs magnétiques basés sur la
Magnéto-Impédance Geante (MIG ou GMI pour « Giant Magneto-Impedance » en anglais).
La magnéto impédance est une modification importante de 1’impédance d’un matériau
ferromagnétique doux lorsqu’il est soumis a un champ magnétique extérieur. Ce phénomeéne
n’a cess¢ d’attirer I’intérét de la communauté scientifique pour le développement de capteurs
de champ magnétique par la mesure de I’impédance du matériau ferromagnétique (élément
sensible). Les capteurs magnétiques jouent un réle essentiel dans la technologie moderne. Ils
sont largement utilisés dans la quasi-totalité des secteurs de 1’ingénierie et de I’industrie. 1l a
notamment été démontré que les capteurs GMI offraient plusieurs avantages par rapport aux
capteurs conventionnels. L’avantage décisif est la trés grande sensibilité sans utilisation de
supraconducteurs. Cet avantage, associé a un coQt tres bas et au potentiel de miniaturisation,
laisse & penser que ces dispositifs ont un avenir certain dans la réalisation de capteurs pour
une large palette d’applications.

Cette technologie de capteurs n’est en réalité pas encore complétement mature. Malgré les
importants progrés réalises depuis la découverte du phénomene physique il y a plus de deux
décennies, aussi bien dans la compréhension et la modélisation du phénoméne physique que
dans leur mise en ceuvre, seuls trés peu de capteurs GMI sont de nos jours commercialisés.
Pour des applications de haute sensibilité, il a été montré que les performances de ces capteurs
étaient limitées par le niveau du bruit de 1’électronique de conditionnement, notamment en
zone de bruit blanc. En d’autres termes, les performances ultimes de I’élément sensible ne
sont pas encore atteintes.

Actuellement tous les capteurs GMI sont associés a une électronique de conditionnement de
type analogique. L’objectif général de la thése est d’introduire de nouvelles techniques de
conditionnement numérique pour ces capteurs. Il s’agit de décliner les fonctions numériques
nécessaires et leur implémentation en temps-réel. Parallélement, 1’objectif est d’explorer
I’apport général de ces techniques et leur potentiel pour tenter de réduire le bruit de
1’electronique de conditionnement ou au moins predire les performances globales pouvant étre
atteintes ainsi que les limitations éventuellement existantes.

Ce manuscrit s’articule autour de quatre chapitres.

Le chapitre 1 est consacré a la description générale des mécanismes associés a la Magneto-
Impédance Géante dans les matériaux ferromagnétiques amorphes. Cette description

s’effectue d’un point de vue macroscopique, puis d’un point de vue microscopique a travers




Introduction générale

une approche énergétique. Par la suite, le principe de mise en ceuvre des capteurs GMI est
présenté puis les pistes générales d’optimisation des performances du capteur sont rappelées
au regard de 1’état de 1’art. Nous présenterons finalement les principales motivations qui ont
¢été a ’origine des travaux effectués durant cette these.

Le chapitre 2 présente un nouveau systétme de conditionnement numeérique des capteurs
magnétiques GMI basé sur un DSP. Nous décrirons la chaine de mesure du capteur congue.
Lors de cette description, nous déclinerons en détails les fonctions numériques nécessaires a
cette mise en ceuvre et les contraintes d’implémentation en temps réel, aussi bien au niveau
matériel que logiciel. Enfin une validation expérimentale du capteur GMI numérique est
effectuée.

Le chapitre 3 traite de 1’étude des performances du capteur présenté dans le chapitre 2. Un
modéle analytique permettant de prédire les performances en zone de bruit blanc du capteur
est présenté. A I’issu de cette modélisation, une validation expérimentale est effectuée. Celle-
ci consiste en une comparaison des résultats issus du modéle analytique avec des mesures de
bruit réelles. La suite de cette modélisation consiste a identifier les différentes fonctions
numériques qui dégradent les performances en bruit du capteur. Par la suite, les performances
du capteur, incluant le niveau de bruit, la bande passante, le slew rate et la plage dynamique,
sont présentées. Enfin les limitations et les pistes d’optimisation des performances sont
discutées.

Le quatrieme chapitre présente un nouveau prototype de capteur GMI basé sur un FPGA
(Field-Programmable Gate Array). Toutes les fonctions numériques du capteur ont été
implémentées dans le FPGA en considérant les différentes pistes d’optimisations dégagées
dans le chapitre 3. A T’issu de cette implémentation, une validation expérimentale a été
effectuée. Par la suite, le modele analytique présenté dans le chapitre 3 est généralisé pour le
nouveau prototype. Il permet en outre de pouvoir estimer les performances en bruit en zone de
bruit blanc de n’importe quel capteur GMI numérique. Les performances du capteur, en
termes de slew rate, bande passante, plage dynamique et niveau de bruit, sont ensuite
mesurées. Enfin une comparaison des performances présentées avec les meilleures obtenues
dans le domaine des capteurs GMI est effectuée. Cette comparaison permet de positionner les
travaux présentés au regard de 1’état de I’art puis de discuter du potentiel du concept proposé
pour la realisation de capteurs magnétiques a haute sensibilite.
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CHAPITRE 1 : Etat de I'art des capteurs GMI et
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Résumé

Ce chapitre introductif vise a préciser le cadre dans lequel s’inscrit ce travail. Les
mécanismes associés a la Magneto-Impédance Géante dans les microfils amorphes sont
discutés d’un point de vue macroscopique, puis d’'un point de vue microscopique a travers
une approche énergétique. Par la suite, le principe de mise en ceuvre d’un capteur GMI est
présenté, puis des pistes générales d’optimisation des performances du capteur sont discutées
au regard de ’état de [’art. Nous présenterons enfin les principales motivations qui ont été a

[’origine du travail présenté.
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1.1 Introduction sur les capteurs magnétiques

Les capteurs magnétiques sont largement utilisés pour la mesure du champ magnétique dans
une multitude de domaines tels que les applications biomédicales, le contr6le non destructif,
les applications spatiales, militaires... lls sont également trés utilisés dans de nombreux
domaines industriels pour la mesure indirecte (par mesure de champ sans contact) de quantités
non-magnétiques tels que le courant électrique ou la position linéaire et angulaire.

Il existe une grande variété de capteurs aux principes physiques différents. Une liste non
exhaustive peut par exemple inclure les capteurs a effet Hall, les Fluxgates, les capteurs
inductifs, les capteurs MagnétoRésistance Anisotrope (AMR), & MagnétoRésistance Géante
(GMR), etc. [1].

Un capteur magnétique transforme, bien évidemment, le champ ou I’induction magnétique en
signal ¢€lectrique. Son architecture standard est celle de n’importe quel autre type de capteur
comme illustrée par la Figure.1.1. Le terme capteur est en réalité un mot tres vaste. Il peut
définir le transducteur associé a son électronique de conditionnement ou le transducteur seul
[2]. Ce dernier a pour fonction essentielle de traduire la grandeur physique, objet de la mesure
et que I’on nomme la mesurande, en une grandeur électrique image de la grandeur physique

[3].

Mesurande| _|Transducteur| .| Electronique de Visualisation
électrique conditionnement
Capteur

Figure 1. 1 : Architecture générale d’un capteur

Le transducteur constitue I’élément de base de la chaine de mesure. Sa conception est
étroitement liée au domaine d’application pour lequel le capteur sera utilisé. Les capteurs sont
en général basés sur des phénomenes physiques variés. Le conditionnement est quant a lui
adapté au type de capteur utilisé.

Les capteurs magnétiques sont qualifiés a 1’aide de diverses caractéristiques. En fonction de
I’application ciblée, il est possible d’accorder plus ou moins d’importance a certaines d’entre
elles. Parmi ces caractéristiques nous pouvons essentiellement distinguer [4] :

e La bande passante : généralement exprimée en Hz, elle désigne la plage fréquentielle
dans laquelle peut étre utilisée le capteur.

e La dynamique : exprimée en dB, elle caractérise le rapport entre le plus grand et le
plus petit champ magnétique mesurable par le capteur.
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e Le slew rate : encore appelé vitesse de balayage, elle désigne la plus grande variation
de champ magnétique que peut reproduire le capteur. Elle est exprimée en T/s

e L’hystérésis : elle caractérise la différence de réponse du capteur suivant le sens
(croissant ou décroissant) de variation d’une méme grandeur d’entrée.

e La sensibilité : exprimée en V/T, elle désigne le rapport entre la variation du signal en
sortie du capteur et la variation du signal a son entrée.

e La linéarité : elle caractérise le rapport de proportionnalité entre la grandeur en sortie
du capteur et celle a son entrée sur une plage de fonctionnement.

e Le bruit: Il s’agit de fluctuations aléatoires indésirables du signal de sortie
caractérisant ainsi le plus petit champ magnétique mesurable par le capteur. Pour les
capteurs magnétiques, les performances en bruit sont souvent quantifiées en termes de
bruit équivalent en champ exprimé en T/\Hz.

Un capteur reste néanmoins un systeme plus complexe par rapport au principe illustré sur la
Figure. 1.1 et nécessite souvent la mise en ceuvre de fonctions supplémentaires. Par exemple,
il peut étre nécessaire d’alimenter le transducteur pour assurer la conversion de la grandeur
magnétique en grandeur électrique [3]. D’autres fonctions dédiées a 1’extraction du signal
utile telles que la démodulation d’amplitude ou de fréquence peuvent étre nécessaires. Aussi,
le principe de mise en ceuvre implique parfois d’autres fonctions comme par exemple la
polarisation magnétique du capteur, la linéarisation, ou encore la suppression d’offset qui peut
étre intrinseque au transducteur ou provoqué par le principe méme de cette mise ceuvre. Par
ailleurs, la réduction du bruit de capteur reste naturellement un objectif important dans un bon
nombre d’applications. Il est a noter que dans la pratique et dans un environnement réel
d’utilisation du capteur, la réduction de ’effet des paramétres d’influence (température,
contraintes mécaniques...) peut exiger I’implémentation des techniques appropriées rajoutant
ainsi un degré de complexité dans la chaine.

Les capteurs GMI ne font pas une exception quant a la diversité des fonctions nécessaires a
leur mise en ceuvre. Méme si le principe de base reste relativement simple, cette technologie
n’est pas encore tres mature. Cependant, son potentiel continue a susciter beaucoup d’intérét.
Les objectifs généraux des travaux dans ce domaine, aussi bien au niveau des matériaux qu’au
niveau des paramétres physiques de mise en ceuvre du transducteur, visent globalement a une
meilleure compréhension des phénomenes physiques impliqués afin de comprendre leur
impact sur les performances et de décliner des pistes d’optimisation, notamment en termes de
sensibilité et de bruit. De ce point de vue, il a été montré que les performances ultimes en
bruit ne sont pas encore atteintes et que celles en zone de bruit blanc sont principalement
limitées par le bruit de 1’électronique analogique de conditionnement de ce capteur.

Ce premier chapitre du manuscrit présente un état de 1’art incluant une description générale du
phénoméne physique de la GMI. Les principes de mise en ccuvre, les problématiques
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associées ainsi que les pistes d’optimisation des performances sont également rappelées. La

présentation s’achéve par les principales motivations a I’origine de ce travail de these.

Il convient également de noter que la comparaison des performances actuelles entre les
capteurs GMI et d’autres catégories de capteurs magnétiques ne sera pas effectuée dans le
présent document. Le lecteur intéressé peut néanmoins se référer a la référence [4] concernant
cet aspect.

1.2 Origine et contexte de la Magnéto-Impédance Géante

La GMI caractérise la variation de I'impédance |z, | d’un conducteur magnétique soumis a

un champ magnétique H et parcouru par un courant d’excitation alternatif i,. de quelques
centaines de kilohertz. A titre d’illustration, la Figure 1.2 montre cette variation typique

d’impédance en fonction du champ.

|ZGMI (H)l

lac ,H \

——] Zgw (H) i
N

Champ magnétique H

Figure 1. 2: Illustration de I’effet magnéto impédance

Il s’agit d’un phénomeéne connu de tres longue date. 1l a été établi dés 1935 par E.P. Harrison
et. coll., qui observaient des variations de la partie imaginaire de 1’'impédance pour des
fréquences de quelques dizaines de kilohertz sur des fils de Nickel Fer [5], [6]. Oublié, K.
Mohri et L.V. Panina qui travaillaient sur des matériaux ferromagnétiques amorphes ultra
doux ont rebaptisé le phénomene, Magnéto-Impédance Géante en 1994, en raison de la large
dépendance de I’impédance mesurée sur des fils amorphes a base de Cobalt et FeCoSiB [7],
[8]. Durant cette période, les auteurs avaient proposeé un modéle physique afin d’expliquer ce
phénomene. La comparaison des résultats entre modele et mesure n’allait pas de pair. Les
premieres recherches se sont donc focalisées sur la modélisation de la GMI et I’optimisation
des structures afin d’améliorer ’amplitude relative de la variation d’impédance % en
fonction du champ magnétique.

Ce phénomeéne n’a donc cessé d’attirer I’intérét de la communauté scientifique pour le
développement de capteurs. Ces derniers peuvent étre congus sous différentes formes et
suivant différentes géométries. On distingue les structures homogeénes intégrant les rubans (ou

11
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couches minces), les fils (ou microfils) puis les structures non homogénes ou 1’on rencontre
les sandwichs, les fils électro-déposés (ou fils composites) et les configurations ou le matériau
est entouré par une bobine. Une synthése détaillée de ces différentes structures est effectuée
dans la référence [9].

Ainsi, les résultats les plus convaincants avaient été mesurés sur des microfils. A titre
d’exemple, les travaux de K.R. Pirota et. Coll. ont montré que I’on pouvait obtenir une
variation de 600% a 15 MHz avec un microfil CoFeSiB [10]. J. Velluer et. Coll. ont
également présenté une variation de 700% avec des microfils de NiFeMo [11]. Prometteur
pour réaliser des magnétomeétres, il a suscité un large engouement notamment pour leur
commercialisation. Un certain nombre de capteurs utilisant des microfils a déja été
commercialisé [12]. L utilisation de fils n’étant pas favorable a leur intégration, les rubans
restent tout de méme plus adaptés a la technologie microélectronique. Les travaux [13], [14]
ont montré que les rubans ne permettaient pas d’avoir une grande variation d’impédance.
Néanmoins, des études sur la structure tri-couche, ont obtenu des résultats plus convaincants
[17]. A titre d’exemple, le capteur a base de CoSiB/Cu/CoSiB réalisé par L. V. Panina et.
Coll. a permis d’obtenir une variation de 70% a 68 MHz [15]. De nouvelles structures telles
que les empilements de multicouches [14] et de tri-couches de forme méandrique [17] ont été
présentées plus récemment. Des couches d’isolation sont utilisées entre les couches
magnétiques et la piste conductrice permettant ainsi d’améliorer D’effet GMI mais
compliquant le procédeé de fabrication.

La recherche sur ce phénoméne physique s’est donc orientée pendant des années sur

aZ|

I’amélioration du rapport .
|ZGMI |

Récemment, d’autres équipes de recherche se sont

a1 : 0|z . Qo v

intéressées a ’accroissement du facteur%, représentant la variation de 1I’impédance du
conducteur par rapport a I’induction magnétique B (B = 1oH ), en vue de réaliser des capteurs
a haute sensibilité. A titre d’exemple, la thése de J. Moutoussamy [3] va dans ce sens. Les
travaux effectués au laboratoire GREYC, notamment la thése de B. Dufay [4] traitent aussi de

I’optimisation de ce dernier facteur.

Le travail présenté dans ce manuscrit sera principalement focalisé sur des microfils
ferromagnétiques de type amorphe. L’essentiel des principes énumérés ici reste néanmoins
transposable aux autres structures géométriques.

1.3 L’effet GMI dans un fil ferromagnétique

La GMI caractérise la dépendance de I’impédance d’un fil ferromagnétique (de rayon a et de
longueur | supposée trés grande devant le rayon) parcouru par un courant d’excitation haute
fréquence (HF) et soumis & un champ magnétique extérieur axial H, comme illustré sur la
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Figure 1.3. Généralement, I’'impédance ¢lectrique complexe de tout dipole est définie comme
étant le rapport des amplitudes complexes de la tension a ses bornes sur le courant le
parcourant. L impédance Z du fil GMI peut par conséquent s’exprimer par :

Z=R+ X === (1.1)

Ou R et X désignent respectivement les parties réelle et imaginaire de I’impédance ; Vg €t Iy
représentent les amplitudes complexes de la tension, vy, aux bornes du dispositif GMI et le
courant, iy, le parcourant, respectivement. Les grandeurs a manipuler dans ce chapitre seront
de nature complexe. Dans un souci de lisibilité, leurs notations complexes est implicite (a titre
d’exemple, la grandeur complexe de I’impédance (Z) est notée Z). Les grandeurs complexes
du courant et de la tension sont telles que :

- —i 27Zf ok
i.=1_xe ' aqvec I =1_e (1.2)

-i(@A) -]
Voo =V x€ 7 avec V, =V,e " (1.3)

Ou Iy et V4 sont les amplitudes du courant et de la tension du dispositif GMI ; @ et ¢, sont

les phases a ’origine du courant et de la tension, respectivement et fp représente la fréquence

du courant d’excitation iac.

Dans les matériaux GMI, la relation entre v, et iy peut étre fortement non linéaire, il est
néanmoins possible de les aborder dans le cas d’une approximation linéaire pour de faibles
amplitudes du courant l,.. Ainsi, ’excitation en courant iy du matériau génere d’apres le
théoreme d’ampére un champ magnétique circonférentiel h, variable. La circulation de ce
champ magnétique est a I’origine d’un flux variable créant a son tour un champ électrique
axial ez (loi de Faraday) proportionnel a la tension aux bornes du dispositif GMI selon les
relations suivantes :

iac =2r.ax h(ﬂ (1.4)

Voo =1x6, (1.5)
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H:z

nr n:z . \
lac h \
(p [t

Figure 1. 3 : Représentation de la géométrie de I’élément sensible GMI et les différentes grandeurs y
intervenant

L’étude de I’effet GMI repose sur la compréhension des liens existants entre les champs
électrique et magnétique a la surface de 1’échantillon. Ceux-ci sont donnés par le tenseur
d’impédance de surface [&] [18] provenant d’une combinaison des équations de Maxwell-
Faraday, Maxwell-Ampeére et de Maxwell flux magnétique. Le tenseur d’impédance de
surface est donné par :

h h
€ :[és]x hZ €| _ §¢¢ éoz «| Z

— =
ez 4 ez §Z(p gzz hgo (1.6)

Ou e, et h, deésignent respectivement le champ électrique circonférentiel et le champ

magnétique axial a la surface du dispositif GMI.

En utilisant les équations (1.2), (1.3) et (1.4), I'impédance du matériau devient :

e, h,
Z_%XE_% $a +§z¢E L7

Cette expression se réduit au terme en Sz sila composante du champ magnétique axial h, ou

la composante §z¢ s’annule. Il a également ét¢ montré que dans le cas d’une excitation en

courant et d’une détection en tension aux bornes du dispositif GMI, I’impédance n’est

fonction que du terme en &2z donné par [18] :

J,(Ta) (1.8)

ou I'= s et O représentent respectivement le vecteur d’onde 1ié a la propagation radiale

de I’onde ¢électromagnétique et la profondeur de pénétration de cette onde dans le matériau
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(cf. équation (1.10)) ; p est la résistivité du matériau ; Jo et J; désignent les fonctions de

Bessel du premier ordre. 11 est alors possible d’en déduire 1’expression de I’impédance Z du
matériau par :

T'a J,(Ta)
Z =Ry x7m (1.9)

N x| L . . "
Ou Ry = = >~ est la résistance statique du conducteur ferromagnetique.
Txa

L’effet GMI peut alors étre assimilé a un phénomeéne classique de 1’¢électrodynamique appelé
effet de peau pourvu que I’on introduise une perméabilité effective relative, e, dans
I’expression de I’épaisseur de peau O du courant parcourant le conducteur, telle que :

o= P 1.10
T X fpxyoxyreﬁ(Hz,lac,fp) (1.10)

La forte perméabilité relative des matériaux ferromagnétiques doux engendre 1’apparition de
I’effet de peau a des fréquences plus faibles que pour un matériau non magnétique de
résistivité similaire. Ainsi, la variation d’impédance en fonction du champ liée a la variation
de la profondeur de pénétration, dépend de la fréquence d’excitation du courant [19], [20],
[21].

1.3.1 Régimes de fréquence

M. Knobel et. coll. ont donc proposé une classification suivant trois régimes fréquentiels de
fonctionnement [19], [20] :

» Aux basses frequences (f, < 100kHz) : la variation d’impédance est liee & un effet
d’auto-induction. L’effet de peau est négligeable et la circulation du courant est
uniforme a P'intérieur du conducteur. Lorsque la profondeur de pénétration est tres
grande devant le rayon du conducteur, soito >>a, un développement en série de
Taylor de 1’équation (1.8) conduit a I’estimation suivante :

J(ra) Ta 4 (L11)

Soit une expression de Z donnée par :
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Axf oxpuqs\H,, 1., f
Z=R, +j— ffi ) (1.12)

Dans ce cas, la variation d’impédance résulte principalement de la contribution de sa
partie imaginaire qui est proportionnelle a la permeabilité effective du matériau. Cet
effet est appelé effet magnéto-inductif.

» Aux moyennes fréquences (100 kHz < f, < 100MHz) : la variation d’impédance est
lice a I’effet de peau grace a la forte dépendance de la perméabilité effective du

matériau. Cette dépendance est observée pour des champs magnétiques de 1’ordre
d’une dizaine de uT [7]. Cette forte sensibilité constitue un des criteres recherches
dans les travaux présentés dans ce manuscrit consistant en la réalisation de capteurs a
haute sensibilité.

Pour ces gammes de fréquence, 1’épaisseur de peau est trés prononcée. Par conséquent
0 <<a soit:

(1.13)

D’ou I’expression de Z donnée par :

: I xp
Z=\1
(+J)27rxax5(Hz,|ac,fp) (14

La variation de la perméabilité¢ intégre aussi la dynamique de 1’aimantation. Pour les
fréquences allant de quelques centaines de kilohertz jusqu’a 1 MHz, la variation de la
perméabilité est liée aux déplacements des parois de domaine et les effets
gyromagnétiques (encore appelés mécanismes de rotation de 1’aimantation). Pour des
fréguences plus élevées, on note un amortissement du mouvement des parois de domaines
dd aux courants de Foucault. La GMI est dans ce cas principalement dominée par les
mécanismes de rotation de 1’aimantation.

» Aux hautes fréquences (f, > 100MHz) : Les mécanismes de rotation de 1’aimantation
annoncent la signature d’une résonnance ferromagnétique. Le pic maximal
d’impédance est alors observé dans des régions ou I’échantillon est saturé
magnétiquement. D’ailleurs, A. Yelon et. coll. [28] ont également pu effectuer une
analogie entre I’effet GMI et la résonnance ferromagnétique.
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1.3.2 Eléments de modélisation de I'effet GMI

La phénoménologie de la GMI a été exposée dans les paragraphes précédents. Du fait que la
dépendance en champ de I’impédance du matériau GMI est a I’image de la variation de la
permeabilité effective, la compréhension de celle-ci nécessite la connaissance de la structure

magnétique de I’échantillon a 1’état microscopique.
1.3.2.1 Structure magnétique de I’échantillon

Les matériaux magnétiques adoptent une structure magnétique hétérogene de sorte que leur
observation microscopique met en évidence I’apparition de domaines magnétiques au sein
desquels I’aimantation est uniforme et dirigée (en régle générale) selon un des axes du cristal
considéré. En 1907, Pierre Weiss a montré qu’un échantillon de taille macroscopique, afin de
diminuer son énergie globale, se subdivise en de hombreuses régions aimantées a saturation
(domaines) séparées par des frontieres (parois de Bloch ou paroi de Néel). En tout point du
matériau, le vecteur aimantation peut changer mais conserve le méme module qui est
I’aimantation a saturation M. L’aimantation est orientée selon des directions privilégiées
appelées axes de facile aimantation.

La transition de 1’orientation du vecteur Mg entre deux domaines s’effectue sur une zone large
de quelques dizaines de distances inter atomiques nommée paroi magnétique. Cette
configuration peut s’expliquer par une approche énergétique dans laquelle 1’équilibre
magnétique formant cette structure en domaines est le fruit de différentes interactions
énergétiques au sein de la matiére. A D’échelle atomique, 1’état d’équilibre peut alors
s’expliquer par la compétition de différents termes énergétiques. L’énergie globale, E, s’écrit
[22]

E=Eq +E¢ +Epg + Epe (1.15)

> Eq représente 1’énergie d’échange. Elle traduit 1’interaction entre les moments

magnétiques (chaque moment élémentaire est soumis & des actions produites par

I’ensemble des moments ¢lémentaires voisins)

> Ey désigne 1’énergie d’anisotropie magnéto-cristalline. Elle favorise 1’alignement des

moments magnétiques avec certains axes cristallographiques du matériau.

> Ens désigne 1’énergie magnétostatique. Elle est habituellement divisée en deux
contributions [23] :

s L’énergie de Zeeman : associée au champ magnétique extérieur, elle tend a

aligner la direction de I’aimantation avec celle du champ extérieur. Elle est
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minimale quand I’aimantation est paralléle et de méme sens que le champ
magnétique appliqué.

% Le champ démagnétisant : dépendant de la géomeétrie et de la distribution de
I’aimantation dans tout le milieu, il tend & minimiser le parcours des lignes
de champ (sources de charges surfaciques) par la création de nouveaux
domaines.

> Eme représente 1’énergic magnéto-élastique. Celle-ci résulte de 1’orientation

préférentielle de I’aimantation lorsque le cristal est sous contrainte mécanique

Lorsque le matériau est soumis a un champ magnétique extérieur, le processus d’aimantation
peut évoluer suivant deux mécanismes pouvant exister ensemble ou 1’un apres 1’autre suivant
les propriétés du matériau :

» Le moment magnétique d’équilibre est atteint par le mouvement des parois de
domaines (certains domaines dans lesquels I’aimantation est dans le méme sens que le
champ magnétique appliqué, croissent au détriment des autres)

» Le moment magnétique d’équilibre est atteint par la rotation des moments
magnétiques au sein de chaque domaine.

La dynamique du mouvement des parois de domaines est relativement lente et n’agit plus au-
dela d’une fréquence de quelques dizaines de kilohertz pour certains matériaux alors que la
rotation des moments magnétiques peut apparaitre a des fréquences plus élevées. De plus,
lorsque le champ appliqué est suffisant pour saturer le matériau, ce dernier n’est alors plus
subdivisé en domaines.

Nous considérons dans les travaux présentés un échantillon filaire homogeéne anisotrope et
cylindrique placé dans un champ magnétique H,. On suppose que la longueur du fil | est trés
grande devant son diametre d (soit | >> d) et que le fil est suffisamment court afin de négliger
la propagation longitudinale. Typiquement, | est de I’ordre de quelques centimétres alors que
le diameétre d avoisine les quelques dizaines de micrometres. Les champs démagnétisants
longitudinaux peuvent donc étre négligés dans ces conditions. Nous supposons également que
les effets du couplage magnéto-élastique ont été négligés ici. Sa contribution est similaire a
celui du champ d’anisotropie et peut par conséquent étre incluse en considérant un champ
d’anisotropie effectif global. La Figure 1.4 représente la géométrie du systeme, le choix des
coordonnées cylindriques étant parfaitement adapté pour le cas des microfils.

Par ailleurs, le fil est supposé avoir une aimantation hélicoidale uniforme, c’est-a-dire que la
direction de 1’axe facile est caractérisée par des composantes axiales et circonférentielles qui
sont toutes différentes de zéro et une composante radiale qui est toujours nulle.
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Figure 1. 4 : Géométrie du systétme mono-domaine caractérisant I’effet GMI. Dans un repére cylindrique
de coordonnées (n¥, ng, nz), le champ magnétique est axial, I’aimantation M et le champ d’anisotropie
HE sont hélicoidaux. 11s ont des directions définies respectivement par nM et nk formant des angles @, et
O, avec ’axe nz

1.3.2.2 Modele de calcul de la perméabilité

De nombreux travaux se sont concentrés depuis la découverte de I’effet GMI sur sa
modélisation qui est aujourd’hui relativement maitrisée.

Un premier modéle théorique de calcul de la perméabilité a donc éte proposé [24], [25]. Il
décrit le comportement d’un fil ferromagnétique CoFeSiB muni d’une structure en domaines.
Ce modele integre 1’effet de 1’amortissement des parois de domaines dii aux courants de
Foucault induits dans le matériau. Ceux-ci sont uniquement valables aux fréquences
d’excitation moyennes tant que les mouvements de 1’aimantation ne proviennent pas de la
rotation gyromagnéetique.

Pour des fréquences plus élevées, un certain nombre de travaux [26], [27] néglige I'effet de
I'interaction d'échange. A l'inverse, A. Yelon et. coll. [28] ont montré que la théorie de la
résonance ferromagnétique dans les meétaux, incluant explicitement les phénomeénes
d'échange-conductivité, était rigoureusement similaire aux phénomeénes de l'effet GMI. D.
Ménard et. coll. [29], [30] ont obtenu cette équivalence pour des échantillons non saturés,
mono-domaine et a anisotropie hélicoidale. Les travaux présentés dans cette section sont
principalement basés sur les travaux de D. Ménard [30] dont les résultats sont suffisants pour
la compréhension de 1’effet GMI. Aussi, la configuration mono-domaine est justifiée ici. En
effet, pour les fréquences d’excitation généralement utilisées du matériau GMI, (f, e [1 MHz
- 10MHZz], la contribution du mouvement des parois de domaines est relativement amortie par
les micro-courants de Foucault. De surcroit, 1’ajout d’un courant de polarisation l4. génere un
champ circonférentiel continu permettant de supprimer toutes configurations en domaines
[21]. Ainsi I’orientation de I’aimantation portée par 1’angle Oy ne s’effectue que par sa
rotation.

1.3.2.3 Dynamique de l'aimantation

L’impédance du matériau est fonction des champs électriques et magnétiques a la surface de
I’échantillon. Ceux-ci sont donnés par une combinaison des relations de Maxwell Faraday et
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de Maxwell Ampére (en négligeant les courants de conduction) associées a loi d’Ohm
J =0k ol o désigne la conductivité électrique et J , la densité de courant :

i oi{) = o, A+ M

ot (1.16)

Dans un matériau magnétique, I’orientation de 1’aimantation dépend de la contribution des
différents champs régnant a ’intérieur de 1’échantillon. Il est possible de définir un champ
magnétique effectif, He intégrant les différentes contributions énergétiques présentées
précédemment (équation 1.15). Pour des fréquences allant du continu jusqu’au GHz, le
mouvement de ’aimantation M en fonction du champ effectif A, est donné par la relation de
Landau-Lifshitz [31], [15] :

A
F=7XﬂoM/\ H e _M_M A H g

S

(1.17)

Ou vy est le rapport gyromagnétique et a est le paramétre d'amortissement phénoménologique
de Gilbert.

En décomposant I’aimantation et le champ effectif en une composante statique et une

—

composante  petit signal  (régime dynamique) telle que, M =Mg+m(t)et

Herr = Hegr ) + hett () | il est possible de linéariser 1’équation (1.17) afin d’obtenir une solution

analytique. Celle-ci passe par deux étapes :

» La détermination de la structure de ’échantillon en donnant les directions des

positions d’équilibre statique Mg et H o en fonction du champ magnétique.

> La résolution simultanée des équations de Maxwell et de Landau Lifshitz en petits
signaux.

1.3.2.3.1 Etat d’équilibre statique

Il apparait que la minimisation de 1’énergie libre permet de déterminer 1’état d’équilibre

statique My (c’est-a-dire I’angle o6, (cf. (Figure 1.4)) caractérisant la direction de
I’aimantation). Cette énergie Ugest donnée par [32], [21] :

UO
HoM ¢

) 1
=—H, cos(@,,)-H, sm(@m)—z H, cos?(6, —6,,) (118)

Les deux premiers termes correspondent aux contributions des énergies de Zeeman dues aux
champs magnétiques statiques axial H, et circonferentiel H,. Ce dernier est induit par le
courant statique l4 qui est éventuellement associé au courant i,c pour 1’excitation de 1’é1ément
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sensible. Nous reviendrons sur le r6le de cette composante continue dans la section 1.4.1.1.
Quant au troisieme terme, il correspond au champ d’anisotropie, Hi, dont la direction forme
un angle 6 avec I’axe du fil (cf. (Figure 1.4)).

La minimisation de 1’énergie libre conduit a 1’équation (1.19) permettant de déterminer les
angles d’équilibres O,

H,sin(6,)-H, cos(o, )—% H, sin[2(6, —6,)]=0 (1.19)

—_—

du, =M, xH, =0; par conséquent Mg est colinéaire a Heffo

A TI’équilibre, le couple ¢ =_ |
0

soit :
Heo = H, cos(@, )+ H,, sin(6,,)+H, cos®(6, —6,,) (1.20)

Par ailleurs, lors de la résolution des équations (1.16) et (1.17), il apparait un second champ
d’échange effectif dans I’équation du mouvement de 1’aimantation [30]. Ce champ d’échange
effectif conduit a un nouveau champ effectif interne Hi, permettant de caractériser la
dynamique de I’aimantation, tel que :

Hint = Herro — Hy Sinz(gk _em) (1.21)

1.3.2.3.2 Résolution des équations dynamiques

Lorsque la structure magnétique en régime statique du matériau est connue, D. Ménard et.
coll. [30] ont montré que la résolution simultanée des équations de Maxwell et de Landau
Lifshitz en petits signaux permet de déterminer I’impédance du matériau. La résolution de
cette équation montre :

» Qu’il existe quatre modes de propagation de 1’onde électromagnétique dans le fil.
Trois de ces modes sont dits magnétiques et un mode non magnétique. Seuls les trois
premiers modes sont pris en compte lorsque le champ magnétique appliqué est
suffisant pour saturer axialement 1’échantillon. Dans le cas contraire, I’ensemble des
quatre modes sont nécessaires.

» Que les composantes transverses de l'aimantation et du champ magnétique sont
proportionnelles, ce qui se traduit par 1’apparition d’une perméabilité transverse, ur,
liée aux trois modes magnétiques telle que :

Ms
Hint

Hr = Ho (1.22)
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Par la suite, la perméabilité effective du matériau s’exprime en considérant les quatre modes
de propagation selon [32], [21] :

A 2
s = e 0052(8 )+ 1tg sin2(0, ) 12

1.3.2.4 Modéle de calcul de 'impédance du fil ferromagnétique

La détermination d’une expression analytique de I’impédance du matériau nécessite celle du
tenseur d’impédance de surface d’aprés I’équation (1.7). En considérant un nouveau systéeme

de coordonnées (n;, 1}, 1i5), obtenu par la rotation d’un angle & par rapport au repére initial
(ny, gy, nz), D. Ménard et. coll. ont également montré que 1’impédance de surface s’exprime
dans ce cas en fonction de &, et des impédances magnétiques z,, et non magnétiques z, telle
que :

Ep =2y €087 (0, )+ Zy sin®(6,,)
Epp =—Z SIN*(0)—Z cOs*(6,,) (L.24)
b1p =44 =(Zm —Zy )sin(G, )cos(@, )

Pour des régimes a fort effet de peau, |z,| et |z, |sont négligeables devant I’unité, par

conséquent, les impédances Z, z,, et Z,, s’expriment comme suit :

I )

Z :%(ZM cos®(6,, )+ Z sin?(6,, )) (1.25)
Jo(kya)
7. —k Jo\rM &)

M M P Jl(kM a) (1.26)

Jo(kya)
7. =kup—0\*NZJ
" Nle(kNa)

L
Avec Ky :kN\/ﬂV , kn = J etSn = |—L——  Pour plus de détails, nous
Ho oy po xx

invitons le lecteur a se référer a la thése de D. Ménard [32].

(1.27)

La modélisation presentée dans les sections précédentes a permis de mieux appréhender la
phénoménologie de la GMI. Il apparait que la dépendance de 1’impédance en fonction du
champ est liée a 1’échelle macroscopique a la variation de la perméabilité. A 1’échelle
atomique, cette variation de la permeabilité effective et par conséquent de 1I’impédance, varie
en fonction du champ magnétique appliqué suivant deux mécanismes: d’une part par
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réorientation de 1’aimantation statique (variation de 6,) mais aussi par la variation de la
perméabilité transverse en fonction de Hip:.

1.4 Dufil ferromagnétique a la réalisation d’'un capteur

Cette section détaille la mise en ceuvre d’un fil GMI comme élément sensible d’un capteur.
Alimenté par un courant d’excitation ia, de fréquence f, puis soumis a un champ magnetique
H;, I'impédance de I’¢1ément sensible peut s’exprimer sous la forme [3] :

ZIIpfHzI:IZIIprzIewIIp'HZI (1.28)

Ou IZI et ¢ représentent respectivement le module et la phase de ’impédance. Ils sont

fonction de la fréquence et du champ magnétique appliqué.

Comme illustrée sur la Figure 1.5, la caractéristique classique de I’effet GMI est fortement
non linéaire et ne permet pas de distinguer les champs positif et négatif. La linéarité du
systéme est alors obtenue en fixant un point de fonctionnement, Hy tel que Hz = Hzo +dh

Ce point de fonctionnement est généralement choisi dans la zone quasi-linéaire et présentant
le maximum de sensibilité.

||

I
I
I
I
[
I
|

0 | | .
: 0
Champ magnetique H (Afm)

Figure 1. 5 : lllustration de la polarisation de I’effet GMI pour un fonctionnement en capteur
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Soumise a une variation dh de champ magnétique autour de ce point de fonctionnement, la

variation de I’impédance dZ peut s’écrire comme suit :

Z+dZ :‘Z(fp, H.o 1€j¢(f"’Hz°) + th(fp, H, }ej“’(f"’HZ)J (1.29)

En développant le terme lié & la variation d’impédance, puis considérant dh infinitésimal,
I’expression précédente devient [3] :

z+dz =z(f,, Hzo]e”’(f""*“’)+—a‘zg_‘l”z|-|zl cchelle )
Hz=Hzo
.a(o(fp, Hz) (1.30)

Ly xdhﬂz(fp,Hz}e"¢(fp’“z>]

Hz=Hzo

Cette derniére relation fait ainsi apparaitre les expressions des variations du module et de la
phase de I’impédance. En exprimant I’impédance sous la forme d’un module et d’une phase,
on obtient :

2

Al ] xdh +[\z(fp,Hz]%’Hz)
Hz=Hzo

Z+dz = [ [z(f,H,0) + e

2
dh| xe? (1.31)
Hz=Hz,

z

Avec

A= j(p(f H 0)+ arctan Hz=Hz (1.32)
prH, o, ZlJra|z(fp,HZ}
I W

La plupart des travaux sur les capteurs GMI exploitent la modulation d’amplitude [4], [34] -
[35], [42] — [48]. La modulation de phase n’est jusque-la que trés peu utilisée [33], [49] - [51].
Dans les travaux présentés dans ce manuscrit, seule la modulation d’amplitude est considérée.
Ainsi, en négligeant la modulation de phase devant la modulation d’amplitude, 1I’expression
(1.31) devient :

dzf,.H,) |

L L — 10

o, xdh |xe’? (1.33)
Hz=Hz,

Z+dZ=|Z,+

Avec
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ZOZ‘Z(fp’HZOJ et ¢0:¢(fva20) (1.34)

La tension apparaissant aux bornes du fil GMI est ainsi donnée par :

Vem (1) = Z, 1+iXM

xdh [x1,.sin\2Af t+
Z, oH, ac ( p (01)

(1.35)
Hz=Hz,

Cette derniere relation fait apparaitre I’expression d’une tension modulée en amplitude par le
champ magnétique dh a mesurer. La chaine de détection doit par conséquent impérativement
intégrer un démodulateur dans le but d’obtenir une tension de sortie v,(t) image du champ

magnétique a mesurer telle que :

dz(f,H,

Vs(t)ZGd Xlac aH
z

xdh (1.36)

Hz=Hzo
Ou Gq est le gain du démodulateur.

Ainsi, autour de la composante statique Hzg et considérant un comportement linéaire, la

variation d’impédance de 1’élément sensible est caractérisée par la sensibilité en tension en
VIT. Cette derniere peut étre évaluée au gain du démodulateur pres, par :

dz(f,,H
priiz
Sy = Iac‘luoa—HZJ xdh =1, xSq (1.37)
Hz=Hzo
oz(f,,H , . S re e . ..

u S, =———— designe la sensipilite Intrinseque aAu dispositit en .

o]y |(§Hzld | bilité int du dispositif en Q/T
HoOMl 7

Comme nous I’avons mentionné précédemment, les premieres recherches se sont concentrées
aZ|
1Zew|

derniére ne va pas de pair avec ’augmentation de la sensibilité. La variation d’impédance

sur 1’optimisation du rapport La référence [4] montre que 1’augmentation de cette

étant caractérisée par la sensibilité (Z—B) (équation 1.37), celle-ci sera retenue dans ce

manuscrit comme parametre caracteristique.

En résumé, la mise en ceuvre d’un capteur GMI nécessite un systéme d’excitation HF
polarisant I’élément sensible puis un systéme de démodulation d’amplitude du fondamental
du signal GMI afin d’extraire une tension proportionnelle au champ magnétique a mesurer. Le
synoptique général d’un capteur GMI est illustré sur la Figure 1.6.
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systeme élément Systeme ce mesure de limpédance
d’excitation sensible (chaine dedémodulation)
iac arag \
Amplificate
[ >H Démodulation = szG:Ba ur
£
) Vse
2> > GMI (t
Hzo+dh
777
\. AN

Figure 1. 6 : Principe de mise en ceuvre d’un capteur GMI

1.4.1 Stratégie de conditionnement d’un capteur GMI
1.4.1.1 Le systéeme d’excitation

La stratégie de conditionnement consiste en I’utilisation d’un oscillateur HF associé a un
convertisseur tension-courant pour délivrer le courant d’excitation. Différents oscillateurs HF
ont été proposés dans les travaux portant sur les capteurs GMI. 1l est possible de distinguer les
oscillateurs a relaxation et les oscillateurs quasi-sinusoidaux. La plupart des travaux proposent
des oscillateurs quasi-sinusoidaux de type Colpitts [33], [34], des oscillateurs a quartz [35], du
circuit RLC résonnant [36] et plus récemment des synthétiseurs numériques de fréquences
[37]. D’autres travaux utilisant des oscillateurs a relaxation ont également été proposés. Parmi
ces derniers, nous pouvons citer les multivibrateurs astables [38] et les oscillateurs a portes
logiques (ou oscillateurs RC) [39].

La tension en sortie de ’oscillateur HF est par la suite convertie en courant a 1’aide d’un
convertisseur tension-courant. Nous pouvons par exemple distinguer les convertisseurs
tension-courant a base de résistance (ou résistance d’injection) [40], [35] et la source de
Howland [41]. Cette derniere utilise une structure différentielle qui fait appel a un
amplificateur opérationnel et & un ensemble de résistances.

L’excitation en courant peut donc étre réalisée avec soit un signal pulsé, soit une sinusoide.
Une source de polarisation continue est éventuellement utilisée en plus de I’excitation HF afin
de s’affranchir des problémes liés au retournement de 1’aimantation [21].

1.4.1.2 Le systeme de démodulation

Parmi les demodulateurs hautes frequences rencontrés dans les capteurs GMI, il est possible
de distinguer les détecteurs d’amplitude et d’enveloppe puis les détecteurs synchrones [40],
[42] - [45]. Leur principe général de fonctionnement peut étre résumé en une représentation
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mathématique du produit du signal entrant vy(t) avec un signal vi(t) suivi d’un filtrage passe
bas. L’expression donnée a vi(t) permet de classifier les différents types de détecteurs. Ainsi,

» Si vp(t) est un signal de pulsation identique a celle de vi(t), on est alors dans la
configuration d’un détecteur synchrone.

> Si vp(t) est un signal découpé, ce fonctionnement peut alors étre assimilé a celui d’un
détecteur d’enveloppe ou d’amplitude. A titre d’information, dans le cas d’un
détecteur a diode par exemple, le signal découpé correspond naturellement aux
intervalles de conduction de la diode.

1.4.1.3 Problématique de I'offset

Comme mentionné précédemment, une polarisation magnétique continue doit étre appliquée
pour garantir la linéarité. Cette polarisation, généralement appliquée dans la région présentant
le maximum de sensibilité, entraine ainsi un décalage (offset) intrinseque a champ magnétique
nul. Pour résoudre ce probleme, plusieurs solutions ont été mises en ceuvre. Les auteurs des
références [47] - [48] utilisent une méthode de suppression d’offset en soustrayant la valeur
de I’'impédance a champ nul. Pour ce faire, un amplificateur différentiel est souvent utilisé. De
plus, cet offset intrinseque pourrait également étre affecté par une variété de parametres
d'influence tels que la température [52] - [54] et les contraintes [55] - [57]. Un ajustement
régulier de cet offset est alors souvent nécessaire.

Une autre solution a été fréquemment étudiée pour annuler directement cet offset. Cette
solution consiste en 1’utilisation d’un champ de polarisation AC symétrique par rapport au
champ nul de 1’élément sensible. Dans cette configuration, la tension aux bornes du fil GMI
présente deux modulations : une modulation a la fréquence du courant d’excitation HF et une
autre modulation a la fréquence du champ de polarisation. Pour obtenir, le champ magnétique
a mesurer, une double démodulation associée a un filtrage passe haut est alors nécessaire. Une
premiere démodulation a la fréquence porteuse du courant HF suivie d'une seconde
démodulation a la fréquence du champ AC [58], [59]. Il est a noter que le principe de cette
technique et son efficacité supposent essentiellement que la caractéristique de lI'impédance
soit parfaitement symeétrique pour permettre une parfaite annulation de 1’offset. Aussi, dans la
pratique, la symétrie de la courbe d’impédance est dépendante des paramétres d’influence.

1.4.2 Capteur GMI en boucle fermée

Plusieurs travaux font référence a la mise en ceuvre de capteurs en utilisant I’effet GMI pour
des applications de mesure de courant [41] et bien entendu de magnétométrie [4], [42], [43].
Comme la plupart des magnétometres, la réponse en champ des dispositifs GMI est non
linéaire. Pour les considérer comme magnétometres, ils doivent étre accompagnés d’une
chaine de conditionnement adaptée. Afin de s’affranchir des problémes de non linéarités, un
systeme asservi en champ magnétique est réalisé, dans lequel 1’élément sensible GMI
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(convertisseur champ-tension) assure le r6le de comparateur de champ. La Figure 1.7 montre
le synoptique d’un capteur GMI associé a une contre-réaction en champ magnétique.

Dans cette illustration, 1’élément sensible GMI est soumis, autour du point de fonctionnement,
a une superposition du champ magnétique a mesurer dh et du champ de contre-réaction He.
Ce dernier est généré a ’aide d’un convertisseur tension-courant associé a une bobine de
compensation. Par principe, le bouclage assure que ces deux champs magnétiques s’opposent,
de ce fait I’¢élément sensible GMI est soumis a un méme champ magnétique constant
permettant de fixer le point de fonctionnement. Ce procédé permet en outre de réduire la non-
linéarité et I’instabilité de la sensibilité vis-a-vis des différents parameétres d’influence que
peuvent étre la dépendance a la température, 1I’hystérésis, les fluctuations pouvant provenir du
vieillissement du matériau ou des conditions expérimentales....

Elément
dh Sortie capteur

EG_D > 532:::“9 —>| amplificateur [>] détecteur

Chaine de démodulation

Bobine d IConvertisseur]
obinede 1. tension-
mpensation

compensatio courant

Figure 1. 7 : Principe de mise en ceuvre d’un magnétomeétre GMI

L asservissement en champ est utilisé dans de nombreux magnétometres (Fluxgates, SQUIDS
...) [1]. Ainsi, la sensibilité du systeme est proportionnelle au gain, "ici électromagnétique”,
de la chaine de retour. Par conséquent, la calibration du systéeme dépend uniquement de la
connaissance du gain de contre-réaction, et non plus de la chaine directe (élément sensible
associe a son électronique).

1.5 Performances en bruit d’'un capteur GMI

Un des objectifs vises dans les travaux présentés dans ce manuscrit est la haute sensibilité.
Celle-ci est caractérisée par le niveau de bruit équivalent en champ be. (en T/\Hz), exprimé en
entrée du capteur et donné par [4] :

(1.38)

28



Chapitre 1 : Etat de [’art des capteurs GMI et principe de fonctionnement

> €, ., désigne la densité spectrale du bruit de 1’¢lectronique de conditionnement en
V/NHz
> Dby représente le bruit de 1’élément sensible en T/NHz

» S, est la sensibilité en tension exprimée en V/T

Pour des applications a trés haute sensibilité, le but principal est d’obtenir un bruit équivalent
en champ le plus faible possible. Cette derniere relation laisse donc apparaitre le réle de la
densité spectrale de 1’¢lectronique de conditionnement et de la sensibilité du capteur. Cette
derniére doit étre la plus grande possible afin de réduire la contribution de 1’électronique de
conditionnement sur le niveau de bruit équivalent en champ. Pour des performances ultimes,
le bruit de 1’électronique de conditionnement doit étre trés réduit et la sensibilité en tension la
plus grande possible afin d’atteindre la limite intrinséque du capteur correspondant a celle de

I’élément sensible.
1.5.1 Bruit d’'un matériau GMI

De nombreux travaux se sont intéressés a la modélisation du bruit intrinséque a 1’élément
sensible [60], [4], [21]. Deux principales sources de bruit sont a considérer :

> Le bruit thermique (ou bruit de Johnson propre a chaque impédance)
> Le bruit magnétique

1.5.1.1 Le bruit de Johnson-Nyquist

Comme pour toute impédance, les fluctuations thermiques des porteurs de charges de
I’impédance conduisent a des fluctuations de tension aux bornes du dispositif GMI. Ces

fluctuations thermiques sont a 1’origine d’un bruit dont la densité spectrale en tension, Vy, , est

exprimée en V/\Hz par :

Vn:\/4XkBXTambXR(fp’HZO) (1.39)

Ou

> R(f,,H,,) désigne la partie résistive de I'impédance de I’échantillon a la fréquence
d’excitation fy et au point de fonctionnement Hyo choisi. »

> T.mn et Kg représentent respectivement la température ambiante et la constante de

Boltzmann (Kg =138 %1072 m? kg.s2.K™).

Ce bruit peut étre exprimé par un bruit équivalent en champ (en T/YHz) en divisant cette
expression par la sensibilité en tension du dispositif GMI en V/T.
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1.5.1.2 Le bruit magnétique

Les fluctuations thermiques de la direction de 1’aimantation Oy, (fluctuations a 1’origine de
I’effet GMI), engendrent des fluctuations d’impédance responsable du bruit magnétique du
dispositif GMI. L’échantillon étant considéré mono-domaine, il n’est pas nécessaire de
considérer le bruit Barkhausen di au mouvement des parois de domaine. Les théoremes
d’équipartition (donnant les fluctuations thermiques moyennes de la direction de
I’aimantation) et de fluctuations dissipations permettent de déterminer la densité spectrale des
fluctuations thermiques de 1’aimantation et par conséquent le bruit magnétique intrinséque
attendu byewi en T/VHz [61], [62] :

1 20 xKg X Ty
sin(@,,)\ 7xM xV

Brami ~ (1.40)

ou

» 'V désigne le volume de I’échantillon

» M, Oy sont I’aimantation a saturation et la position d’équilibre de I’aimantation

» vy est le rapport gyromagnétique et o, le parametre d'amortissement
phénoménologique de Gilbert.

A titre d’exemple, pour un matériau ferromagnétique amorphe a base de Cobalt de longueur 1
cm et de diametre 36 um, le bruit magnétique intrinseque attendu est inférieur a la dizaine de
fT/NHz [61].

1.5.2 Optimisation de la sensibilité

Du fait que la variation d’impédance est caractérisée par la sensibilité (cf équation (1.37)), la
recherche de matériau maximisant I’effet GMI revient a maximiser la sensibilite en tension S,,
Celle-ci peut dépendre de divers paramétres incluant la fréquence et le courant d’excitation
mais aussi les propriétés du matériau. Cette section revient brievement sur les différentes
pistes permettant d’accroitre la sensibilité au regard de I’état de ’art.

1.5.2.1 Optimisation du courant d’excitation

Comme montré dans I’équation (1.37), il apparait qu’une augmentation linéaire du courant I,
permet d’accroitre la sensibilité, S, et par conséquent rendre le capteur plus performant. Cette
remarque n’est vraie que si le dispositif GMI a un comportement linéaire vis-a-vis des
parametres ¢€lectriques d’excitation. Or, en augmentant progressivement 1’amplitude du
courant, la, les deux pics caractéristiques de la GMI tendent a se confondre, ce qui engendre
une réduction 4. la pente et par conséquent de la sensibilité. Il apparait donc, un courant
optimal d’excitation, lacopt, pOUr lequel la sensibilité, S, est maximale. Les travaux de D.
Seddaoui montrent que ce courant optimal apparait trés légerement au-dessus du seuil
d’apparition des effets non linéaires [63]. En effet, dans cette configuration, le courant Iy
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induit un champ circonférentiel permettant de saturer le matériau. Cette saturation se traduit
par une distorsion, synonyme d’harmoniques de tension aux bornes de 1’élément sensible.

Néanmoins, le modele linéaire peut étre utilisé raisonnablement jusqu’a lacopt. La sensibilité
maximale, S,.max, peut alors étre évaluée par :

Sy_max = S X Iac—opt (1.41)
1.5.2.2 Optimisation des propriétés du matériau

L’optimisation des propriétés du matériau repose aussi sur 1’équation (1.37). Du fait que cette
derniére reste complexe pour en dégager des pistes d’optimisation du matériau, un modele
simplifié¢ de cette équation a été mis en ceuvre [64].

Ainsi, pour un régime a fort effet de peau, il apparait que la sensibilité intrinseque So du

dispositif GMI peut étre estimée par le rapport z %OH )
p

\

ou

> z,représente la valeur maximale de I’impédance. Celle-Ci est inversement

proportionnelle a la profondeur de pénétration minimale accessible pour le matériau.
Cette derniére est limitée soit par les effets d’échange-conductivité, soit par le
parameétre phénoménologique d’amortissement de Gilbert suivant la fréquence [64].

> H, désigne la valeur du champ pour laquelle I'impédance est maximale. Ce champ

est approximé a celui créé par le courant d’excitation optimal tel que :

| ¢ =27 xaxHy (1.42)

ac-op

Il en résulte une relation simple d’estimation de la sensibilité non reprise ici. Du fait que
I’étude présentée dans ce manuscrit ne traite pas de 1’optimisation des propriétés du matériau,
nous amenons le lecteur intéressé a se reporter a la thése de B. Dufay [4] pour plus
d’informations. Il ressort de son analyse que la valeur de I’aimantation a saturation ainsi que
celle de la résistivité doivent étre choisies les plus grandes possibles afin d’accroitre la
sensibilité.

1.6 Choix d’'une configuration magnétique optimale

Parallélement aux différentes pistes d’optimisation tant électrique que sur le matériau GMI,
d’autres études ont montré une configuration magneétique permettant de tirer profit de 1’effet
GMI et d’augmenter la sensibilité. Cette configuration appelée configuration off-diagonal
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consiste en I’ajout d’une bobine de capture autour du fil GMI comme illustré sur la Figure
1.8.

Vewmi

Vbob

—(]D
lac

Figure 1. 8 : Architecture de la configuration off-diagonal de I’élément sensible

Dans la littérature, 1’effet off-diagonal est expliqué par 1’effet Wiedemann inverse [65], [43].
L’effet off-diagonal est en fait un phénoméne d’aimantation croisée [66], [4], basé sur
I’apparition d’une aimantation longitudinale dans un conducteur ferromagnétique lorsque
celui-ci dispose d’une aimantation circonférentielle créée par le courant d’excitation ia.. Pour
observer la composante off-diagonale, la composante [¢;,] du tenseur d’impédance a I’origine
des phénoménes d’aimantation croisée, doit étre présente dans le matériau. La composante
axiale de I’aimantation crée un flux qui peut étre détecté par la bobine de capture. Cette
association corps ferromagnétique-bobine est depuis longtemps utilisée dans les capteurs a
vannes de flux (Fluxgates) mais aussi dans les capteurs GMI afin d’accroitre la sensibilité ou
la zone de linéarité ; le flux capté par la bobine augmentant avec son nombre de tours Ns [67],
[68]. La différence entre ces deux types de capteurs réside dans le procédé de fonctionnement.
Alors que le capteur Fluxgate, ou la tension détectée est souvent liée aux harmoniques de la
fréquence d’excitation, fonctionne en régime fortement non linéaire, le capteur off-diagonal
fonctionne en régime linéaire et utilise le fondamental du signal. Un des avantages du capteur
off-diagonal, c’est que le courant ne doit pas saturer le matériau dans la direction
circonférentielle. Ainsi, la consommation d’énergie peut étre plus faible.

Il est a noter que dans un conducteur ferromagnétique, une composante [¢,,] non nulle n’est
obtenue que si I’aimantation suit un chemin hélicoidal. Une telle structure magnétique peut
étre obtenue de deux manieres. La premiere est basée sur la présence d'une anisotropie
magnétique hélicoidale, qui peut étre introduite, par exemple par torsion ou recuit du
conducteur. La deuxiéme méthode utilise un courant continu lq, qui est superposé au courant
d’excitation iq.. Le champ circonférentiel di au courant de polarisation combiné avec le
champ axial @ mesurer produit un champ hélicoidal qui magnétise le conducteur le long d'un
chemin helicoidal. La premiére méthode a été utilisee dans le capteur basé sur 1’effet
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Wiedemann inverse [65]. Les travaux présentés dans ce manuscrit reposent en partie sur
I’exploitation de la deuxiéme méthode, celle du courant continu superposé.

Cette configuration magnétique présente également 1’avantage d’utiliser tous les termes de la
matrice impedance [&] au lieu de la composante [¢;] seule qui caractérise I’impédance du fil
GMI. Ainsi, toutes les pistes d’optimisation des performances des capteurs magnétiques GMI
peuvent étre appliquées avec le nouvel élément sensible.

La Figure 1.9 (a) présente un exemple de mise en ceuvre de 1’élément sensible en
configuration off-diagonal. Dans cette illustration les grandeurs i et vg correspondent au
courant d’excitation iy et la tension aux bornes du microfil GMI, respectivement.

1

. i i i
fil pussan, Ihob il =II...IIIII...IIII. bob

a
Fer 1 Pt
H H s N
= H e | |42 2| =
] [ v = =
H H bob V.. a e
= = sy 7z i .
] ] . 12bob s
s o H Z, .0
H H . 21 fi E
[] a a ]
- o s

'Illllllllllllllll:
(a) (b) (c)

Figure 1. 9 : Exemple de dispositif, (a), mettant en ceuvre un bobinage couplé a I’échantillon GMI. Il est
représenté par son schéma électrique, (b) et par son modele quadripéle équivalent, (c), faisant apparaitre
les grandeurs électriques, Vi, Voo, lfi, lhop @ COnsidérer. L’échantillon (a) est de longueur 2.5 cm et de
diamétre 100 pm.

Celui-ci est modélisé par une structure quadripolaire (Figure 1.9 (b) et (c)) dont les grandeurs

¢lectriques sont reliées a la matrice d’impédance Zj; par :

(Vfilj:[z__](ifilj [VfilJz(le le}(ifilj (L43)
Vbob ? ibon Voon ) \Z21 Z22 )\lhob '

Ou vsir, i, Vibobs Inob Feprésentent respectivement la tension et le courant appliqués au microfil
GMI et ceux appliqués a la bobine de capture

D’une maniére similaire au cas du matériau GMI seul, ces grandeurs sont reliées aux
composantes axiale du champ électrique et circonférentielle du champ magnétique a la
périphérie du matériau, si les effets capacitifs parasites de la bobine de capture sont négligés
tels que :
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Vf” :|><ez
if" :Zﬂanh(p

Voo, =27 xax N xe
bob ST (L.44)

I
H _'c
lhob = N hz

S
Dans ces relations, le fil GMI est considéré de rayon a et de longueur | supposée tres grande
devant le rayon ; N spires jointives sont bobinées sur une longueur I sensiblement égale a la

longueur du microfil GMI.

La matrice Z;j est fonction de la géométrie de la bobine de capture, des propriétés du microfil
et des impédances magnétique Zy et non-magnétique Zy (cf section 1.3.2.4) telle que :

(211 ZlZJ ) ﬁ(ZM cos?(6,)+Zy sinz(em)) Ng(Zy = Zy )sin(@,, )cos(@y) e

2
Zy Zy N (Zy = Zy )sin(8,, )cos(6,,) 278N

(23 c0s2(8,)+ Zyy sin2(6,)

c

Il apparait que les différentes composantes de la matrice d’impédance varient conjointement
en fonction du champ magnétique suivant I’impédance magnétique et I’orientation de
I’aimantation. Les résultats obtenus a I’issu de cette modélisation montrent que ces relations
traduisent mal le comportement de I’impédance vis-a-vis du champ dans cette configuration
magnétique. A titre d’information, la dépendance de la composante Z, de la matrice
d’impédance en fonction du champ, caractérisant la configuration off-diagonal, présente un
comportement conforme au modele pour des fréquences inférieures a 300 kHz. Au-dela de
cette fréguence, deux nouveaux pics apparaissent [47]. Par la suite, les références [47], [69]
ont montré que ce comportement aux fréquences élevées dépendait principalement de la
géométrie de la bobine (nombre de tours, dimension). Il en ressort que ce phénomeéne était
principalement lié a la capacité parasite due aux effets inter-spires et apparaissant en paralléle
de la bobine de capture.

Pour conclure, nous pouvons noter que l’augmentation du nombre de tours a pour

. , . G OZ,, s .
conséquence d’accroitre la sensibilité intrinseque aH pourvu que la capacité parasite ne
HoOM 7z

limite pas cet effet. Il est alors important de bien choisir la fréquence d’excitation. La
dépendance en champ magnétique pour les parties réelle (Re) et imaginaire (Im) de la
composante off-diagonal, est illustrée sur la Figure 1.10.
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Unité arbitraire

1 " 1 " 1 " I M 1

Champ magnétique (A/m)
Figure 1. 10 : Allure des parties réelle (Re) et imaginaire (Im) de la composante off-diagonal [66]

L’illustration présentée montre clairement que les caractéristiques intrinseques de la
composante off-diagonal présentent une réponse symétrique autour de zéro (fonction impaire)
et une plage quasi-linéaire. Ainsi une telle configuration peut étre trés bien adaptée pour un
capteur car elle ne nécessiterait pas de champ de polarisation. Néanmoins pour profiter de
cette caractéristique impaire de la composante off-diagonal, un détecteur de type synchrone
(disposant de I’information de phase) doit étre utilisé. Il convient également de noter qu’une
telle réponse ne peut étre obtenue avec le détecteur de créte fréqguemment utilisé dans les
capteurs GMI. En effet, ce type de détecteur détecte I’enveloppe du signal et par conséquent
une caractéristique redressée (fonction paire) telle qu’illustrée sur la Figure 1.11 est alors
obtenue. De plus, pour s’affranchir de la tension de seuil de la diode, il est nécessaire de la
polariser.

|24|

0
Champ magnetique (A/m)

Figure 1. 11 : Composante off-diagonal obtenue en sortie d’'un détecteur de créte

En résumé, le bon fonctionnement d’un détecteur a diode nécessite une polarisation et par

conséquent 1’utilisation d’une méthode de suppression d’offset s’impose.
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Les sections précédentes ont permis d’exposer les différents parameétres permettant d’accroitre
la sensibilité ainsi que les potentiels de la configuration off-diagonal pour la réalisation de
capteur a haute sensibilité. Dans cette optique, une comparaison du niveau de bruit équivalent
en champ des quatre configurations possibles du microfil a déja été effectuée [4]. Les
résultats obtenus montrent que le niveau de bruit équivalent en champ est dominé en zone de
bruit blanc par le systéme d’excitation pour de fortes amplitudes du courant d’excitation
tandis que pour des amplitudes faibles du courant, le bruit est dominé par 1’électronique de
détection. Ces résultats confirment néanmoins la piste prometteuse de la configuration off-
diagonal pour la réalisation de dispositifs de mesure a haute sensibilité.

1.7 Etatdel'art sur les performances en bruit des capteurs GMI

Comme mentionné précédemment, I’élément sensible doit étre associé a son ¢lectronique de
conditionnement pour la réalisation d’un capteur. De ce fait, plusieurs travaux ont abordé ce
sujet suivant différentes mises en ceuvre [42] - [45], [47], [70] - [73], [4]. Le tableau 1.1
montre une revue récente des principaux travaux effectués dans ce domaine. Une attention
particuliére sera portée aux performances en bruit obtenues.

Ainsi, il apparait que seuls quelques travaux utilisent une mise ceuvre associée a une contre
réaction en champ, méme si celle-ci reste indispensable pour pouvoir considérer le capteur
comme magnétometre, car la réponse est souvent non linéaire vis-a-vis du champ a mesurer.
Aussi, on peut remarquer que peu de travaux se sont intéressés au niveau de bruit équivalent
en champ qui caractérise le plus petit champ mesurable par le capteur. Parmi ceux-ci, nous
pouvons considérer les travaux de L. Kraus et. coll. [42], [43] qui présentent des dispositifs
intégrant une mise en ceuvre compléte d’un magnétomeétre. Les performances obtenues
avoisinent la dizaine de pT/YHz & 1 Hz avec des échantillons de type CoFeSiBCr en
configuration off-diagonal. Au regard de ces bonnes performances, une attention particuliére
doit étre portée a la longueur de 1’élément sensible car la sensibilité intrinseque du dispositif
GMI est inversement proportionnelle au volume de I’échantillon. Pour un méme diamétre,
une augmentation de la longueur se traduit donc par une réduction du niveau de bruit
équivalent en champ. De plus, il est a noter que les bandes passantes obtenues restent
relativement faibles. L. Kraus et. coll. [43] note une dégradation des performances en bruit
lors de la contre-réaction. Celle-ci est attribuée a un intégrateur utilisé lors de la contre
réaction afin d’annuler I’erreur statique.

B. Dufay montre également une approche compléte de réalisation d’un magnétometre
optimisé pour un microfil de 2.5 cm [4], [47]. Des performances en bruit de 35 pT/VHz et 0.9
pT/VHz & 1 Hz et en zone de bruit blanc respectivement sont obtenues avec une contre-
réaction sur un solénoide externe. Puis pour une contre-réaction sur la bobine de capture, ils
présentent des performances de 35 pT/VHz et 1.5 pT/VHz & 1 Hz et en zone de bruit blanc
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respectivement. Ces performances font parties des meilleures dans 1’état de I’art actuel des
capteurs GMI.

On distingue aussi une autre catégorie de travaux n’utilisant pas le principe de contre-
réaction. Dans cette catégorie, certains travaux discutent de la plage dynamique [44], [45],
[70]. Ainsi, Y. Geliang et. Coll. obtiennent une plage dynamique relativement élevée de +250
MT [44], [45]. Ces résultats avaient été obtenus a 1’aide d’une structure différentielle avec
deux éléments sensibles soumis séparément & une polarisation statique Hz, opposée. De ce
fait, les non linéarités du premier sont annulées par celles du second. Des performances en
bruits non compétitives de 5 nT/VHz sont obtenues & 1 Hz. Toujours parmi les travaux sans
contre-réaction un certain nombre affiche de bonnes performances en bruit : a titre d’exemple,
les travaux de T. Ushiyama et. Coll. traitent de I’utilisation de capteur GMI pour des
applications liées a la magnéto-cardiographie (MCG). Cependant les valeurs de champ
magnétique mesurées de ’ordre du nT, sont largement supérieures en amplitude a celles
usuellement mesurées (environ 50 pT a une distance du cceur de 10 cm) [71].

Par la suite, des performances en bruit de 30 pT/\Hz et 4 pT/VHz respectivement 2 1 Hz et en
zone de bruit blanc sont obtenues par M. Malatek et. Coll. [72]. 1l ressort de ces travaux que
le bruit 1/f est 1i¢ au bruit magnétique de 1’¢1ément sensible et que celui en zone de bruit blanc
est dominé par 1’¢électronique de conditionnement. Les performances ont par la suite été
améliorées par une suppression de porteuse pour finalement atteindre un niveau de 0.7
pT/NHz en zone de bruit blanc.

Pour finir, S. Tajima et. Coll. [73] obtiennent plus récemment des performances 30 pT/VHz et
15 pT/NHz respectivement & 1 Hz et en zone de bruit blanc avec un démodulateur basé sur un
TAD (Time Analog to Digital). Les performances obtenues en zone de bruit blanc ne sont pas
forcément compétitives au regard de 1’état de 1’art actuel.

En résumé, les meilleures performances actuelles des capteurs GMI avoisinent le pT/YHz en
zone de bruit blanc avec une plage dynamique de I’ordre de la centaine de pT et des bandes
passantes de quelques dizaines de kHz.

37



Chapitre 1 : Etat de [’art des capteurs GMI et principe de fonctionnement

Réf Elément sensible Excitation Détection | Contre réaction Sensibilité Note
Plage dynamique
Utilisation d’un Bande passante
champ de Bruit équivalent
polarisation en champ
Sinusoidal Détection
ic:10 mArms | synchrone 8 kVIT
lgc: 5 MA SR840 Non - -
Configuration off-diagonal | f,=800 kHz | analogique Non -
17 pTNHz 41 Hz
421 | (13 cmw S 17 i Bt domin par
avec bobine de 290 tours . . Détection d’intégration lors
(8 cm, 9mm de diametre) | S‘lnu50|dal synchrone 38 kV/T de la contre
loc: 3 MAIMS [ tiplieur 75 uT réaction
lgc : 5 MA analogique Oui DCa 10 Hz
f,=290 kHz Non 70 pTAHz a1Hz | Contre réaction par
la bobine de
capture
Configuration off-diagonal
sinusoidal 3,1 kVIT
[43] Deux rubans ic: 1.2 mArms | Détection Oui 75 uT Contre réaction par
Co67Fe4Si8B14Cr7 f,=290 kHz Synchrone Non DCa15Hz la bobine de
(8 cm x Imm x 17 pum) 5,9 pTANHz a1 Hz capture
avec bobine de 490 tours
490 kV/T
+20 uT Contre réaction par
DC a 90 kHz la bobine de
35 pT/NHz a1 Hz capture
Configuration off-diagonal 0.9 pT/NHz en
Sinusoidal Détection zone de bruit blanc
[4] Microfil CoFESB (2.5¢cm | iy : 13 mArms | de créte a Oui
x 1mm x 100 pm de f,=1 MHz diode Oui
diamétre) =6 mA 100 kV/T
avec bobine de 1000 tours +100 uT C i
DC 2 70 kHz ontre re@ctlpn par
35 pT/Hz 4 1 Hz un solénoide
1.5 pT/VHz en externe
zone de bruit blanc
[44] Configuration Z,, Courant 2 kVIT
ruban Fe78Si9B13 (1,2 cm pulsé Détecteur Non +250 uT -
[45] x 2mm x 20 um) avec i : 20 mArms créte a Oui 2 kHz
bobine de 100 tours f,=300 kHz diode 5nT/NHza1Hz
(6mm)
Configuration off-diagonal Détection 88 kVIT
[70] Courant synchrone a >+10 puT Mesure du ceeur (5
Microfil CoFeSiB (1 cm, pulsé multiplieur Non - nT).
30 pum de diamétre) avec lgc 1 3MA analogique - 3pTANHz a1 Hz
bobine de 600 tours f,=31 kHz

Tableau 1. 1: Synthese des performances des capteurs GMI obtenues par les différentes équipes de

recherche
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Réf Elément sensible Excitation Détection Contre Sensibilité Note
réaction Linéarité
Bande
Utilisation passante
d’un Bruit
champ de équivalent en
polarisation champ
8 kVIT
sinusoidal Détection Non -
i : 50 MArms | synchrone - 10 pT/NHz 410
lgc: 10 mA SR844 Hz -
Configuration off-diagonal f,=360 kHz analogique 4 pTNHz en
zone de bruit
[72] Ruban Cog;Fe;SigB14Cr7 (11 cm x blanc
Imm x 17 pm)
avec bobine de 290 tours (8 cm,
9mm de diamétre)
8 kVIT
sinusoidal -
ic: 30 mArms | Détection Non - Suppression de
lge: 10 mMA synchrone - 30 pT/WHz a1l porteuse
;=360 kHz SR844 Hz
0.7 pT/Hz en
zone de bruit
blanc
490 kVIT
Configuration off-diagonal sinusoidal -
i.c: 13 mArms | Détection DC a 90 kHz
[47] | Microfil CoFeS|B (2.5 cm x 1mm f,=1 MHz de créte & Non 30 pTAHza1l -
x 100 um de diametre) lgc: 6 MA diode Oui Hz
avec bobine de 1000 tours 0.7 pTAVHz en
zone de bruit
blanc
Configuration off-diagonal Courant -
pulsé Détection -
[73] Microfil amorphe iac: 13 mArms basé sur Non 30 pT/WHz a1 -
(1 cm x 1mm x 30 pm) avec lgc: 20 MA un TAD Oui Hz
bobine de capture f,=60 MHz 15 pT/VHz en

zone de bruit
blanc

Tableau 1.1 (suite) : Synthése des performances des capteurs GMI obtenues par les différentes équipes de

recherche

Par ailleurs, il convient aussi de pouvoir positionner les travaux présentés dans ce manuscrit
avec les capteurs Fluxgates orthogonaux dont la structure reste assez similaire a celle de la
configuration off-diagonal a la différence que dans les Fluxgates :

» L’élément sensible est saturé périodiquement par le courant ou le champ d’excitation

» La bobine de capture est utilisée pour détecter les harmoniques présents lorsque le
matériau est saturé. Cette détection est géneralement réalisée soit sur le second
harmonique soit sur le premier. Dans ce dernier cas, le Fluxgate orthogonal est en
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mode fondamental. De plus, cette configuration ne peut étre obtenue sans 1’ajout d’un
courant lg; dans 1’échantillon d’ou la similitude avec la configuration off-diagonal de
la GMI.

Un certain nombre d’études concernant les performances en bruit des capteurs Fluxgates en
mode fondamental a été mené. Parmi celles-ci, M. Butta et. coll. ont axé leurs travaux sur
I’optimisation des performances en bruit a 1 Hz et 10 Hz [74]. Il apparait que leurs travaux
font partie des meilleurs, atteignant des niveaux de 1 pT/\VHz et 650 fT/\Hz respectivement &
1 Hz et en zone de bruit blanc pour un microfil avec une structure en U de 65 mm de longueur
associé a une bobine de 750 spires. Ces résultats ont été obtenus pour des conditions
d’excitation ou l,c=14.=45 mA et une fréquence d’excitation de 70 kHz.

Cette syntheése des performances s’achéve par les récents travaux présentés par M. Butta qui
s’orientent vers des techniques de démodulation numérique [75]. Des performances de 1.8
pT/\Hz et 200 fT/NHz respectivement & 1 Hz et en zone de bruit blanc sont obtenues avec un
microfil de 85 mm de longueur associé a une bobine de capture de 695 tours. Il ressort aussi
de ces travaux que le niveau de bruit 1/f est dominé par le bruit magnétique.

Afin de poursuivre, il convient de noter que la premiére mise en ceuvre des techniques
numériques a eté réalisée au laboratoire G2ELAB pour un capteur GMI en configuration
classique [76]. En revanche, aucune optimisation de I’implémentation n’avait été effectuée et
encore moins au niveau des performances du capteur. Les travaux de M. Butta sont apparus
plus tard. Il utilise dans ses travaux une carte de National Instruments (NI-PXI 5922)
avoisinant la dizaine de milliers d’euros [75]. De plus, seules des mesures de bruits ont été
réalisées. Le modéle de bruit en numérique n’a pas encore été étudié jusqu’aux travaux
présentés dans ce manuscrit.

1.8 Positionnement du travail de these

Ce premier chapitre introductif a présenté d’une manicre assez détaillée les phénomenes liés a
la GMI puis décrit son utilisation pour la réalisation de capteurs.

Une revue des travaux récents montre que plusieurs équipes de recherches s’intéressent a
I’utilisation de I’effet GMI pour des applications de capteurs mais que trés peu d’entre elles se
sont penchées sur les performances en bruit de ces derniers. De plus, les études menées sur la
modélisation du bruit intrinseque de 1’élément sensible laissent toujours a penser que les
dispositifs GMI sont des candidats prometteurs pour la réalisation de capteurs a haute
sensibilité a la temperature ambiante. Les performances de ces derniers sont caractérisees,
comme mentionné précédemment, par le niveau de bruit équivalent en champ. Cependant, au
regard de I’état de I’art des performances en bruit, le niveau de bruit est principalement
dominé en zone de bruit blanc par I’électronique de conditionnement. Partant de 1’équation
(1.38) définissant le bruit équivalent en champ, il apparait que celui-ci peut étre amélioré en
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augmentant la sensibilit¢ en tension tout en réduisant le bruit de 1’électronique de
conditionnement.

Du fait qu’actuellement tous les capteurs GMI sont associés a une ¢lectronique de
conditionnement de type analogique, il devient légitime d’explorer le potentiel de nouvelles
techniques de conditionnement numérique afin de tenter de réduire le bruit de 1’électronique
de conditionnement ou au moins prédire les performances globales que I’on peut obtenir tout
en dégageant les principales limitations éventuellement existantes au regard de la technologie
actuelle de 1’électronique numérique.

Cette piste de réduction probable du bruit de 1’électronique est associée a la configuration
magnétique off-diagonal dans 1’optique d’accroitre la sensibilité du dispositif en augmentant,
jusqu’a une certaine limite, le nombre de tours de la bobine de capture.

Au-dela des aspects importants liés aux performances en sensibilité et en bruit, le choix de
cette configuration magnétique se justifie également pour le comportement presque linéaire et
impaire de la composante off-diagonal autour du champ nul [77], [65] tout en profitant d’une
plage de linéarité, en boucle ouverte, relativement plus élevée qu’en configuration classique.
Cette caractéristique intrinséque est d’une grande valeur puisqu’elle peut permettre
I’implémentation du capteur sans a priori avoir recours a un champ de polarisation. Elle
simplifie également les exigences relatives au dispositif d’annulation d’éventuel offset
résiduel. En outre, il a été démontré que, comparée a la configuration classique, la
configuration off-diagonal était prometteuse vis-a-vis des paramétres d’influence telles que la
température et les contraintes [78].

Néanmoins, pour profiter des avantages intrinseques de cette configuration magnétique,
notamment le type de réponse, I’élément sensible doit étre associé a un démodulateur adéquat.
Ce démodulateur doit impérativement étre de type synchrone, permettant de conserver
I’information de phase de la tension modulée. Si une mise en ceuvre analogique de ce type de
détecteur reste toujours possible, il apparait néanmoins, et de loin, qu’une implémentation
entierement numérique d’un tel détecteur aurait des avantages certains en termes de flexibilité
dans la mise en ceuvre et probablement au niveau de sa contribution globale dans le bruit de
I’¢lectronique de conditionnement du capteur.

Ce travail de thése a donc pour principal objectif d’explorer 1’apport des techniques
numériques pour les capteurs GMI suivant différents points de vue qui seront abordés tout au
long du document, méme si la majeure partie du travail sera consacrée a I’¢tude des
performances en bruit en zone de bruit blanc.
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Dans cette optique, la plupart des fonctions de conditionnement analogique conventionnelles
du capteur GMI sera remplacée par de 1’¢électronique numérique comme illustrée sur la Figure
1.12, la conversion analogique-numérique se faisant au plus prés de 1’é1ément sensible.

Electronique numériqwe

"

4 N
. o or 1 Convertisseur] | Traitment
Oscillateu r f3— analogique | numérique
Numérique numérique | | dusignal
HF
\\ _J ,/‘ Vs(t)

Vbob
777

Figure 1. 12 : Structure générale de capteur GMI numérique : vers des capteurs GMI Intelligents et
communicants

Le travail est globalement organisé selon deux grands axes fortement liés. Dans un premier
temps, il s’agit pour nous d’établir les régles puis de décliner les fonctions numériques et leur
mise en ceuvre pour la GMI, en tenant compte des contraintes d’implémentation en temps-
réel. Dans cette optique, I’architecture du capteur proposée permet de préserver et d’allier
facilement les avantages de la configuration magnétique off-diagonal a ceux de la mise en
ceuvre numérique. A noter aussi, qu'une ¢électronique numérique peut présenter des avantages
généraux en termes de stabilité et de dérive par rapport a une électronique analogique. Ce
point peut s’avérer important, notamment dans des applications nécessitant une trés bonne
stabilité de la réponse du capteur a long terme.

Dans un deuxiéme temps, et partant de [’architecture propos€e, il s’agit d’évaluer les
performances pouvant étre atteintes en termes de bruit équivalent en champ, et de dégager les
limitations du systéme de ce point de vue. L’idée sous-jacente est d’identifier, une fois pour
toutes, les sources de bruit impliquées dans le systéme numérique et détailler 1’évaluation du
bruit. Dans cette optique, un modéle de bruit général sera proposé pour permettre d’établir les
regles d’évaluation et d’anticiper les performances en zone de bruit blanc d’autres systémes
numériques. Le modele devrait également permettre de définir les critéres d’implémentation
matérielle temps-réel en tenant compte des performances en bruit.

Dans le contexte du numérique, il convient de noter que cette thése s’inscrit aussi dans des
réflexions beaucoup plus générales et lointaines. A titre d’exemple, cette introduction des
techniques numériques dans les capteurs GMI constitue un premier pas vers des architectures
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de capteurs magnétiques intelligents et communicants dont I’intérét ne cesse de croitre
comme par exemple dans le domaine de 1’énergie et des réseaux électriques intelligents
(smartgrids), de nombreuses mises en ceuvre de capteurs ne pouvant étre réalisées qu’en
numeérique.

Ces dernieres reflexions et ambitions depassent largement le cadre de la these. Quant au

travail présenté dans ce manuscrit, il s’articulera autour de trois volets :

> Le premier volet présente la conception et le développement d’un capteur GMI
numérique basé sur un processeur de traitement numérique du signal (DSP). Nous
présenterons dans ce volet les différentes fonctions impliquées dans la chaine
numeérique et nous déclinerons les regles de leur implémentation en temps-réel.

> Le second volet porte sur la modélisation et la caractérisation en bruit de la chaine
développée. La modélisation effectuée sera principalement focalisée sur les
performances attendues en zone de bruit blanc. Des pistes générales d’optimisation du
niveau de bruit équivalent en champ attendu ainsi que les limitations seront données
pour un capteur GMI numérique.

> Le troisieme volet présente un prototype de capteur numérique congu avec un FPGA
partant des pistes d’optimisation dégagées dans le second volet. Dans un premier
temps, nous élaborerons un modeéle généralisé des niveaux de bruit équivalent en
champ attendus pour un capteur GMI numérique. Dans un second temps, nous nous

\

attacherons a vérifier la véracité des pistes d’optimisation déja dégagées en vue
d’aboutir a une structure « optimale » de capteur GMI numérique. Nous nous
intéresserons egalement & la prédiction et a la vérification des performances obtenues
en termes de bruit, slew rate, sensibilité, bande passante et plage dynamique. Une

attention particuliére sera portée au retard intrinseque au traitement numérique.
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CHAPITRE 2 : CONCEPTION ET DEVELOPPEMENT
D’UN CAPTEUR GMI NUMERIQUE
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Résumé

Dans ce chapitre, un systeme de conditionnement numérique original des capteurs
magnétiques est présenté. Ce systeme de mesure est principalement constitué d'un processeur
de traitement de signal (DSP), d'un synthétiseur numérique de fréquence (ou DDS pour
"Direct Digital Synthetiser™), et d'un récepteur numérique (ou SDR pour "Software Defined
Radio") fréequemment utilisé dans les applications de télécommunications.

Le banc de test mis en place sera décrit puis le protocole expérimental détaillé. Cette
description sera scindée en deux parties : une partie liée a l'implémentation matérielle du
dispositif puis une seconde liée a I'implémentation logicielle associée. Enfin les potentiels et
les limitations du systeme seront discutés.
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2.1 Introduction

Comme présenté dans la section 1.4, le synoptique général d'un capteur GMI se résume en un
génerateur de tension suivi d'un convertisseur tension-courant pour fournir I'excitation en
courant. Le systeme intéegre également un systeme de démodulation permettant d'obtenir une
tension proportionnelle aux variations de champ magnétique. La tension aux bornes de
I'élément sensible peut au préalable étre transmise a un amplificateur de tension présentant
souvent une forte impédance. Cet amplificateur joue aussi un réle d'adaptateur d’impédance
entre I'élément sensible et le démodulateur.

Dans ce chapitre, un nouveau systéme de conditionnement numérique des capteurs GMI est
présenté. L'originalité et la nouveauté dans les capteurs GMI résident principalement dans
I'intégration d'un synthétiseur de fréquence et d'un récepteur entierement numérique piloté par
un processeur de traitement de signal. Ce choix technique se justifie par le souhait de réduire
le bruit de 1’électronique de conditionnement tout en s’orientant vers une structure de capteur
intelligent. Ce systéeme de conditionnement est associé a la configuration magnétique off-
diagonal pour accroitre la sensibilité intrinséque de 1’élément sensible. Cette association
permet en outre de profiter de la caractéristique impaire de la composante off-diagonal afin de
minimiser les éventuelles problématiques liées a 1’offset des dispositifs GMI. Néanmoins,
I’obtention de cette réponse impaire nécessite la mise en ceuvre d’un récepteur numérique de
type synchrone.

Un banc de test tel qu’illustré sur la Figure 2.1 a été concu pour valider I’intégration des
dispositifs numériques dans les capteurs GMI. 1l se résume en :

élément sensible
en configuration
off-diagonal

Figure 2. 1 : Banc de test d’un capteur GMI numérique

» un PC permettant a l'utilisateur d'entrer les différents paramétres nécessaires du
synthétiseur numerique de fréquence, du récepteur numérique et éventuellement
d'afficher les résultats,

» un synthétiseur numérigque de fréquence ou DDS qui délivre I'excitation en courant de
I'élément sensible. L'amplitude, la fréquence et la phase étant directement
programmables par le DSP.

> un recepteur numérique ou SDR (ou "Radio logicielle” en francgais) qui assure la
fonction de déemodulation.
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> un processeur de traitement numérique de signal ou DSP (pour "Digital Signal
Processor™) qui contrdle le DDS et le SDR a partir des données issues du PC.

Nous décrirons donc le banc de test concu. Cette description sera scindée en deux parties : une
premiére liée a l'architecture matérielle du banc dans laquelle seront décrits les différents
circuits mis en place (DDS, DSP, SDR ...); puis une seconde dans laquelle nous présenterons
I'architecture logicielle associée qui assure la communication entre le DSP et le PC.

2.2 Implémentation matérielle (hardware)

La Figure 2.2 montre I’architecture du capteur GMI numérique proposée [79] - [81]. Il est
basé sur un processeur de traitement du signal. Ce processeur, de type SHARC (Super
Harvard Architecture Computer), constitue le cceur d’une carte PCI Plug-and-Play. Il controle
deux éléments majeurs du systeme : le synthétiseur numérique de fréquence ou DDS et le
récepteur numérique ou SDR. La communication entre ces derniers et le DSP se fait par
I’intermédiaire des bus parall¢les.

) port série synchrone du DSP
DSP SHARC ADSP21061
J
port paralléle —/dlC port paralléle
du DSP du DSP

Convertisseur
tension-courant

W fac. {4 ldc Software —
L Defined

Direct D igita| Convertisseur

. tension-courant Radio
Synthesizer (DDS) T Vbob (SDR) Q

L

Y

élément sensible/
arm

Fs=40 M Hz

Figure 2. 2 : Architecture matérielle d’un capteur GMI numérique en configuration off-diagonal basé sur
un DSP, un DDS et un SDR.

Le fil GMI est parcouru par un courant d’excitation alternatif haute fréquence i,.. Ce dernier

est fourni par le DDS associé a un convertisseur tension-courant. Le choix d'un convertisseur

tension-courant a base de résistance a été adopté pour plus de simplicité. La valeur de cette

résistance est choisie tres grande devant le module de I'impédance du fil GMI.

Lorsque I'¢lément sensible (fil GMI en configuration off-diagonal) est soumis a un champ
magnétique extérieur variable, une tension modulée en amplitude apparait aux bornes de la
bobine de capture. Cette tension est appliquée a ’entrée du SDR pour une détection
synchrone numérique en quadrature fournissant deux signaux : | « In phase » et Q «
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Quadrature ». Les échantillons des signaux démodulés (I et Q) sont ensuite transmis vers la
RAM (Read Access Memory) du DSP par I’intermédiaire du port série. Ces données stockées
dans la RAM peuvent davantage étre traitées numériquement si nécessaire avant d’étre
éventuellement converties en signal analogique, méme si les principales fonctions du
traitement en temps réel sont actuellement implémentées dans le SDR.

Une source de courant continu, permettant la prise en compte d'un courant de polarisation
statique, est également intégrée dans la chaine. Elle est construite a I’aide d’une tension Vg
(fournie par une batterie) associée & une résistance d'injection. L utilisation d’un tel courant
permet de s’affranchir des problémes liés au retournement de 1’aimantation, de diminuer le
bruit magnétique intrinséque de 1’élément sensible [21] et d’optimiser la composante off-
diagonal [72]. Pour I’expérimentation de la chaine, I'ensemble DDS, DSP et SDR est
synchronisé avec le méme signal d'horloge. Celui-ci est fourni par un quartz de fréquence Fs
de 40 MHz disponible sur la carte DSP.

2.2.1 La carte DSP-SHARC

Elle constitue le cceur du systéme du fait qu'elle pilote le DDS et le SDR. C'est une carte
d’acquisition et de traitement numérique des signaux en temps réel, interfacée avec le PC via
son bus PCI et architecturée autour d'un processeur appartenant a la famille ADSP 2106x
d'Analog Devices [82].

Ce DSP est un processeur 32 bits hautes performances. Grace a son traitement en virgule
flottante, il répond a des criteres de qualité plus élevés que son équivalent en virgule fixe en
termes de précision mais aussi de facilité d’utilisation. Il posséde une mémoire interne de 4
Mégabits pour un stockage temporaire des données et il est optimisé pour 1’utilisation des
systemes en temps réel. Largement utilisé dans les applications nécessitant une vitesse de
calcul importante, il utilise ’architecture Harvard. Cette derniére est caractérisee par deux
blocs mémoires indépendants permettant un accés simultané par le processeur aux instructions
et aux données a 1’aide de deux bus indépendants. La programmation du processeur peut se
faire a l'aide de deux langages de programmation : le langage C et le langage assembleur.
Pour des raisons d'optimisation du temps de calcul, le langage assembleur a été retenu.

Le processeur possede également plusieurs protocoles rapides de communication (ports séries,
ports paralleles) et de transfert de données avec une large variété de périphériques
(périphériques de traitement numérique de signal, mémoire externe ...).

Dans I'implémentation proposée, les bus paralléles sont utilisés pour contrdler et charger les
parametres de fonctionnement issus du PC dans les registres de programmation du DDS et du
SDR. Les mémoires de ces derniers sont actuellement mappées dans celle du DSP. En
d’autres termes, elles posseédent chacune une adresse de base spécifique pour la configuration
des parameétres issus du PC (Figure 2.1). Hormis les bus paralleles, le port série synchrone a
grande vitesse du processeur est utilisé pour transférer les données numériques en sortie du
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SDR vers le DSP ou pourra s'effectuer un potentiel traitement supplémentaire avant
visualisation des signaux.

Un autre élément caractéristique de la carte DSP-SHARC est le processeur d'entrée/sortie (1/0
pour « Input/Output ») qui assure le transfert de données entre la RAM du DSP et les ports
communiquant avec des périphériques extérieurs (PC...). Parmi les ports de communication,
on peut distinguer un contréleur DMA (Direct Memory Acces) pour le transfert de bloc de
données. Le fonctionnement de ce processeur est indépendant du ceeur du DSP. Les DMA
sont utilisés dans la conception mise en ceuvre pour transférer les données en sortie du SDR
(stockées dans la RAM du DSP) vers le PC afin de visualiser les signaux et optimiser en
temps réels les parametres d'excitation du fil GMI (amplitudes des courants I, et g €t la
fréquence d’excitation f,) qui influent sur la sensibilite du capteur [83]. La Figure 2.3
présente le synoptique du processeur SHARC illustrant quelques caractéristiques énumérées
précédemment.

Bus de
programme

Bus de
données

4 Mémoires
Coeur du de

processeur

Mémaoires

programmes
données

Bus
d’adresses

Bus
d’adresses

Processeur 1/0
(DMA)

ADSP 21060

Périphérique
extérieur (PC...)

Figure 2. 3 : Bloc diagramme du processeur ADSP 21060

En plus du DSP, la carte DSP-SHARC inclut deux convertisseurs numériques-analogiques 14
bits identiques ayant un rapport signal sur bruit supérieur a 80 dB. Ces deux CNA assurent la
transformation des données en virgule flottante en données en virgule fixe avant de les
transformer en signaux analogiques dont la plage est réglable entre +10 Volts. Ces CNA
pourraient éventuellement étre utilisés pour convertir les données numériques (I et Q) issues
du SDR en signaux analogiques pour la visualisation sur un oscilloscope.

Le but de ce paragraphe n’étant pas de faire une description détaillée de l'architecture du
processeur ADSP 2106x, mais de décrire les éléments nécessaires pour la conception d'un
capteur GMI numérique, le lecteur intéressé pourra obtenir une explication détaillee de
I’ADSP 2106x dans les travaux de A. Asfour [84].
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2.2.2 Le synthétiseur numérique de fréquence (DDS)

Le principe de fonctionnement d’un DDS est basé sur une sinusoide dont on connait
I’amplitude, la fréquence et la phase en spécifiant une série d’échantillons dans des registres
de contrdles (ou registres de programmation). Ces échantillons pris a des intervalles de temps
réguliers définis par la période d’échantillonnage, sont convertis en signal analogique grace a
un convertisseur numérique-analogique. Les DDS sont reconnus pour leur précision en
amplitude, en fréquence et en phase tout en garantissant une haute stabilité.

Avec I’avénement du numérique, l'intégration sur puce des DDS a permis a cette technologie
d'étre compétitive en termes de codt, de performance et de taille. lls sont utilisés dans une
large palette d’applications et sont en voie de devenir une solution de rechange aux
synthétiseurs traditionnels basés sur une boucle a verrouillage de phase (PLL). lls présentent
les avantages suivants par rapport aux oscillateurs analogiques fréquemment utilisés dans les
capteurs GMI et aux autres technologies de synthétiseurs de fréquence :

> l'architecture DDS élimine la nécessité d'un réglage et d'un ajustement manuel
du systeme lié au vieillissement des composants et a la dérive en température
des oscillateurs analogiques

» linterface de contr6le numérique de l'architecture DDS favorise un
environnement ou les systémes peuvent étre pilotés a distance puis optimisés
minutieusement sous le contréle du processeur [85]. Ces techniques peuvent
par conséquent étre prometteuses pour une mise en ceuvre de capteur
communiquant.

Dans 1’optique d’identifier puis de quantifier les performances en bruit dans le chapitre 3,
nous présenterons dans cette section la théorie du DDS. Celle-ci débute par la présentation de
son architecture matérielle, suivi de son interfagage avec le DSP.

2.2.2.1 Architecture d’'un DDS

La synthése numérique directe de fréquence (DDS) est une technologie qui utilise des circuits
numériques pour générer un signal de sortie de fréquence programmable a partir d'une
horloge de référence et d'un nombre binaire (FTWpps). L’architecture de base d’un DDS est
illustrée sur la Figure 2.4. 11 est principalement composé d’un oscillateur numérique local (ou
NCO pour « Numerical Controlled Oscillator ») et d’un CNA. Le cceur du DDS est le NCO
qui, integre un convertisseur phase-amplitude (généralement un LUT pour «Look Up
Table ») et un accumulateur de phase de Ny bits [86]. Ce dernier est constitué d’additionneurs
et de registres [87].
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Figure 2. 4 : Architecture matérielle d’un synthétiseur numérique de fréquence

La théorie de fonctionnement d’'un DDS peut étre aisément comprise en visualisant
I'oscillation sinusoidale en sortie du DDS tel un vecteur tournant autour d'un cercle de phase
comme illustré sur la Figure 2.5. Chaque point désigné sur le cercle de phase correspond a un
échantillon sur une période d'onde sinusoidale. Un parcours complet du vecteur autour du
cercle de phase, a une vitesse constante, entraine une période compléte de I'onde sinusoidale
de sortie.

/\

Saut d’incrément

0000...0

11111

Figure 2. 5 : Cercle de phase

L’accumulateur de phase est utilisé pour fournir I'équivalent linéaire de la rotation du vecteur
autour du cercle de phase. L'accumulateur de phase est en fait un compteur Ny bits qui
incrémente le nombre mémorisé & chaque coup d’horloge. Le pas de l'incrément, déterminé
par le nombre binaire FTWpps (pour Frequency Tuning Word du DDS) contenu dans le
registre de fréquence, est additionné avec la sortie précédente de 1’accumulateur jusqu’a son
débordement. Le nombre binaire FTWpps définit donc I’incrément autour du cercle de phase.
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Plus celui-ci est grand, plus vite I'accumulateur de phase débordera et le cycle sinusoidal sera
complet.

A titre d’exemples :

e pour un accumulateur de phase de 32 bits, une valeur de FTWpps de 0000...0001
entrainerait le débordement de phase de I’accumulateur aprées 2% cycles d’horloges
(soit plus de 4 milliards d’incréments).

e pour une valeur de FTWpps de 0011...1111, lI'accumulateur de phase débordera apreés
seulement 2% =4 cycles d'horloge.

Comme schématisé sur la Figure 2.4, la sortie de I'accumulateur de phase est linéaire et ne
peut étre directement utilisée pour générer une sinusoide ou toute autre forme d'onde exceptée
une rampe. Par conséquent, un convertisseur phase-amplitude est utilisé pour convertir la
valeur de sortie instantanée de l'accumulateur de phase en une information d'amplitude
sinusoidale. Le résultat de cette conversion est présenté a un convertisseur numerique-
analogique éventuellement suivi d’un filtrage pour délivrer une sinusoide (Figure 2.4).

Afin de mieux appréhender le principe de fonctionnement décrit précédemment, une
modélisation d’un DDS 8 bits a été effectuée sous Matlab. Sur les Figure 2.6 et Figure 2.7, un
DDS constitué d’un accumulateur de phase 8 bits associé a un convertisseur phase-amplitude
(LUT) de 5 bits est simulé et le nombre binaire FTWpps est fixé a ‘4=0100’.
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Figure 2. 6: (a) Sortie de I’accumulateur de phase en fonction du nombre de cycles d’horloge ; (b)
amplitude d’une onde sinusoidale contenue dans un LUT de 5 bits (soit 2°= 32 points). Cet exemple est
obtenu pour un accumulateur 8 bits et un mot numérique FTWpps de 4.
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Figure 2. 7 : (a) Sortie du DDS en fonction du nombre de cycles d’horloge pour FTWpps=4 et FTWpps=8;
(b) Zoom sur les premiers échantillons.

La Figure 2.6 (a) montre la sortie de I'accumulateur de phase, en ajoutant le mot FTWpps a la
phase précédemment accumulée a chaque cycle horloge. Une fois que la phase maximale
(28-1 =255) est atteinte, I'accumulateur de phase a 8 bits déborde et est réinitialisé. La sortie
numérique de lI'accumulateur de phase correspond aux adresses du LUT.

Un balayage du contenu de la mémoire des différentes adresses du LUT de 5 bits (soit 2° =32
de points de données) est représenté sur la Figure 2.6 (b). Chaque adresse contient une
amplitude prédéterminée de I'onde sinusoidale.

La Figure 2.7 (a) montre la sortie du DDS pour FTWpps=4. Chaque point du graphique
représente une donnée de la sinusoide stockée dans le LUT. Dans cet exemple, seuls 32 points
de données du LUT (LUT de 5 bits) sont utilisés pour tracer l'onde sinusoidale. Cette
illustration montre également une autre sortie du DDS avec un nombre numérique FTWpps=8
(2 fois plus élevé que précédemment). La fréquence de sortie est doublée et par consequent
I'onde sinusoidale de sortie utilise deux fois moins de points de données. La Figure 2.7 (b)
montre un zoom de la Figure 2.7 (a) afin de mettre en avant le nombre de points de données.

2.2.2.2 Interfacage du DDS avec le DSP

Dans la chaine présentée, 1’AD9852 d'Analog Devices [88] est utilisé. La Figure 2.8 montre le
synoptique du DDS et son interfacage avec le DSP. Le bloc NCO correspond a celui décrit
précédemment (voir Figure 2.4).
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Figure 2. 8 : Synoptique du synthétiseur de fréquence

L’amplitude, la fréquence et la phase du DDS sont directement programmables via les
registres de contrbles par l'intermédiaire des bus paralléles du DSP. Le signal numérique
synthétisé par le DDS permet ainsi d’exciter le microfil GMI.

Lorsqu'il est référencé a une horloge stable, le DDS génere une sortie trés stable et
programmable en amplitude, en fréquence et en phase. Le signal d'horloge disponible sur la
carte DSP constitue I'norloge de référence de fréquence Fs. Cette fréquence constitue la
fréquence d'échantillonnage des données en sortie du DDS. Elle est actuellement fixée a 40
MHz. Ainsi, la fréquence maximale du signal en sortie est théoriquement de 20 MHz. Par
ailleurs, I'AD9852 intégre également un multiplieur programmable permettant de générer une
horloge interne de référence pouvant aller jusqu'a 300 MHz. Ce multiplieur n’est actuellement
pas utilisé.

Le synthétiseur utilisé fournit une résolution numérique en fréquence de 48 bits correspondant
a une résolution de 142 micro-Hertz pour un signal d'horloge de 40 MHz. Quant a I’amplitude
et la phase, elles sont codées avec des résolutions numériques respectives de 12 bits et 14 bits.
La fréquence désirée, Fgs du signal en sortie du DDS, est obtenue en codant le nombre
binaire FTWpps, dans les registres de contrdle tel que :

F
FTWpps =2 - (2.1)

S

Ou No, Fges et Fs désignent respectivement la résolution numérique en fréquence, la frequence
désirée en Hertz et la fréquence d’échantillonnage du DDS correspondant a la fréquence de
I'norloge de référence du DSP (40 MHz).
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Le mot binaire FTWpps programme l'incrément de phase et, de maniére similaire, I'incrément
des adresses du LUT a lire. Plus I'incrément de phase est grand, plus la fréquence de sortie est
élevée.

Dans I’implémentation proposée, seuls 32 des 48 bits sont utilisés afin de conserver une
résolution numérique fréquentielle identique entre le signal d'excitation et le signal de
démodulation issu du SDR (voir paragraphe 2.2.3.3). Quant a I’amplitude Vpps qui donne
I'image du courant d'excitation du fil GMI, elle est numériquement codée dans les registres de
contréle selon I’équation :

\Y
_o12 VDDS
o, = 2 (22)
FSpbps

OU an, Ve, désignent respectivement la valeur a coder dans les registres de controle

d'amplitude et la valeur maximale de tension que peut fournir le DDS. Cette derniére
correspond a la plage dynamigue du CNA en sortie du DDS.

2.2.3 Le récepteur numérique (SDR)

Le type de détecteur intégré dans la chaine est un SDR qui est un dispositif particulierement
utilisé dans les applications de télécommunications numériques et les stations de base BTS
(Base Transceiver Station) de téléphonie mobile. Son application dans les capteurs GMI est
ici vérifiée a I’aide d’une carte d’évaluation composée d’un DDC (pour Digital Down
Converter) CLC 5903 de National Semiconductor [89]. La carte d’évaluation était a la base
congue pour étre programmée par un PC via un port RS232. Un microcontréleur déja présent
sur la carte ainsi qu’un logiciel associé étaient utilisés pour piloter le récepteur numérique via
le PC.

Le choix du présent SDR se justifie par le fait qu’il contient toutes les fonctions numériques
qui seraient susceptibles d’étre utilisées pour la GMI. Il permet ainsi de valider un certain
nombre d’aspects et d’illustrer par exemple les contraintes d’implémentation en temps réel
pour en dégager une architecture adaptée au capteur GMI. Par ailleurs, la possibilité de
modification et de son adaptation pour I’interfacer et le synchroniser avec le DDS et le DSP a
aussi motivé ce choix.

Ainsi, une réadaptation de la carte d’évaluation pour son utilisation dans le dispositif de
conditionnement des capteurs GMI a été nécessaire. Dans cette optique, des modifications
matérielles et logicielles ont été apportées. Elles ont permis une programmation directe du
récepteur numérique en remplacant le microcontrdleur par le DSP mais aussi en développant
une nouvelle interface. Cette interface permet de commander 1’ensemble (DSP, DDS et SDR)
et de recueillir les données issues du récepteur tout en gardant la haute cadence
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d’échantillonnage du port série du DSP. Le descriptif de I’interface graphique est effectué
dans la section 2.3.

Un connecteur a également été congu afin de gérer les transferts de données (du DSP vers le
DDS et le SDR) via les bus paralleles du DSP comme illustré sur la Figure 2.2. Finalement,
une synchronisation de 1I’ensemble (DDS et SDR) a été nécessaire.

La Figure 2.9 montre le synoptique du SDR.
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Figure 2. 9 : Synoptique du récepteur numérique (SDR)

Il s’agit d’un dispositif de détection synchrone en quadrature numérique utilisé pour la
premiere fois dans les capteurs GMI. 1l est principalement composé d'un amplificateur a gain
numériquement programmable (DVGA, pour « Digital Variable Gain Amplifier »), d’un
Convertisseur Analogique-Numérique (CAN) 12-bits et dun DDC. Celui-ci est
principalement constitué d'un oscillateur numérique local (NCO), de deux multiplieurs
numériques et d'une cascade de trois filtres passe-bas numériques composée d'un filtre
Cascaded-Integrator-Comb (CIC) et deux filtres a réponses impulsionnelles finies (RIF1 et
RIF2). Le DDC intégre également des circuits de décalage indispensables dans la chaine de
traitement. Les rbles des différents blocs numériques seront décrits tout au long de ce
chapitre. D’autres circuits numériques (circuits d’arrondis) n’étant pas représenté ici pour des
raisons de simplicité, sont également intégrés dans le DDC. Ces circuits d’arrondis sont
abordés plus en détail dans la section 3.4.3.

Cette technique de détection présente plusieurs avantages comparée aux détecteurs
analogiques conventionnels. En effet, elle permet d’échantillonner directement le signal a
démoduler et de réduire la contribution du bruit de 1’électronique apres numeérisation (cf
chapitre 3). Ceci ayant donc pour conséquence d’améliorer le rapport signal sur bruit (RSB ou
SNR en anglais pour "Signal to Noise Ratio"). Aprés échantillonnage, la démodulation et le
traitement du signal se font numériquement pour plus de flexibilité et en vue d’obtenir a priori
de meilleures performances.
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Le DSP a également été retenu plutét qu’un microcontroleur dans les capteurs GMI pour
pouvoir traiter les signaux | et Q en temps réel. En effet, les fonctions numériques sont
actuellement implémentées dans le SDR. Puisque, les données en sortie du SDR sont
transmises a la RAM du DSP via son port série, le DSP peut éventuellement permettre
d’effectuer un traitement supplémentaire des grandeurs | et Q. Ces techniques de traitement
ne faisant pas partie des sujets abordés dans ce manuscrit, elles pourront étre 1’objet de futurs
travaux. En plus des avantages énumérés précédemment, I’intégration du numérique dans les
capteurs GMI reste une bonne solution pour la stabilité a long terme ainsi que des dérives en
température comparée aux dispositifs analogiques.

2.2.3.1 Le DVGA

La tension aux bornes de la bobine de capture, modulée en amplitude par le champ
magnétique extérieur, est d'abord amplifiée grace a I'amplificateur a gain numériqguement
programmable (DVGA) qui est le seul élément analogique du SDR. L'amplificateur intégré
dans la chaine est le CLC5526 de National Semiconductor [90]. Il a été congu pour une
utilisation dans un large éventail d’applications : allant de la radio mobile jusqu’aux stations
de base de la téléphonie mobile et passant par I’imagerie médicale. Le gain Apyca de cet
amplificateur est numériquement programmable entre -12 et 30 dB par pas de 6 dB dans une
bande passante de 350 MHz.

2.2.3.2 Le convertisseur analogique-numérique

La tension en sortie du DVGA est numérisée grace a un convertisseur analogique-numérique
12 bits a une fréquence d’échantillonnage de 40 MHz. Le choix de la fréquence
d’échantillonnage du CAN est un critére important pour les performances du systeéme. Elle
doit étre choisie de sorte qu'elle soit supérieure ou égale a la fréquence de Nyquist (Fy). Cette
derniére indique la limite minimale imposée par le théoreme de Shannon qui stipule que le
signal aux bornes de 1’élément sensible doit étre échantillonné a une fréquence minimale Fy
égale au double de la fréequence maximale contenue dans le signal afin d'éviter le repliement
de spectre. Le CAN utilisé est le CLC5957 de National Semiconductor [91]. Il est optimisé
pour les récepteurs numériques hautes fréquences et présente un rapport signal sur bruit de 67
dB.

2.2.3.3 Le DDC

Les données en sortie du CAN sont ensuite transmises au DDC pour une demodulation
numerique. Dans ce démodulateur, le traitement est effectué en temps réel.

2.2.3.3.1 L’oscillateur numérique local (NCO)

Le DDC integre un NCO qui a pour rble de générer les deux signaux numériques de
multiplication (sinus et cosinus) utilisés par les mixers numériques. L’architecture du NCO est
identique a celle présentée sur la Figure 2.4. Ces signaux de multiplication sont synthétises
avec un rapport signal sur bruit de 84 dB a une fréquence d'échantillonnage de 40 MHz. Ils
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sont caractérisés par une amplitude unitaire, une fréquence et une phase programmables. La
résolution numérique fréquentielle est de 32 bits. Celle-ci correspondant & une résolution de 9
mHz pour un signal d'horloge de 40 MHz. L'amplitude quant a elle, est codée avec une
résolution de 17 bits. Comme pour le DDS, la fréquence désirée en sortie du NCO, Fyco, est
codée grace au FTWyco (pour Frequency Tuning Word du NCO) donné par la relation
suivante :

F
FTWyco = 2% —;CO (2.3)

S

Ou Fyco désigne la fréquence désirée en Hertz du NCO.

Lors de la réalisation d'un détecteur synchrone, le réglage de la phase entre le signal en entrée
du récepteur et le signal du mixage provenant du NCO, devient un parametre trés important
notamment dans la réalisation de capteurs GMI a haute sensibilité. Un réglage de phase de
précision est alors nécessaire pour optimiser les performances de détection et la sensibilité du
capteur. Un des avantages du SDR est la facilité et la précision de cet ajustement de phase.
Dans le cas du NCO, les phases des deux signaux (sinus et cosinus) produits, sont
programmables avec une résolution numérique de 16 bits (correspondant a 5 milli-degré)
selon I'équation suivante :

16 _q 4

®neco = (2 360

(2.4)

Ou @nco représente le nombre binaire a programmer dans les registres de contrle de phase du
NCO et ¢ désigne la phase désirée en degreés.

De plus, pour une parfaite démodulation, le SDR et le DDS doivent avoir la méme résolution
fréquentielle. En effet, prenant I’exemple d’un capteur GMI utilisant un détecteur synchrone
analogique, le signal en sortie du détecteur est a I’image de la différence de fréquence entre le
signal d’excitation (oscillateur) et le signal de détection (signal de multiplication). Pour un
bon fonctionnement du capteur GMI, I’excitation et la détection doivent alors étre de
fréquences similaires. Dans les dispositifs numériques, cette similitude est garantie par une
résolution numérique fréquentielle identique entre les signaux d’excitation (DDS) et de
détection (NCO). De ce fait, il est nécessaire de limiter la résolution en fréquence du DDS a
32 bits comme celui du NCO.

Les données en sortie des mixers, résultant de la multiplication entre les données numériques
en sortie du CAN et celles provenant du NCO, sont d’abord transmises au premier circuit de
décalage « circuit décalage 1 » avant d’étre filtrées grace a la cascade d’un filtre CIC et deux
filtres a réponse impulsionnelle finie. Le principe de fonctionnement de ces filtres et la
nécessité du circuit de décalage dans la chaine sont discutés dans les sections suivantes.
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22332 Le filtre CIC

En régle générale dans une modulation d’amplitude, les signaux utiles en sortie de
démodulation ont une bande passante inférieure a la fréquence de la porteuse. Dans la chaine
proposeée, la fréquence d’échantillonnage initiale (Fs=40 MHz) a été choisie pour respecter le
théoreme de Shannon vis-a-vis de la fréquence de la porteuse. Il est a noter que dans la
pratique, la fréquence d’échantillonnage doit étre au moins 10 a 20 fois supérieure a la
fréquence de la porteuse. En sortie du mixage numérique, il n’est alors pas nécessaire de
conserver la fréquence d’échantillonnage initiale (40 MHz) compte tenu de la fréquence des
signaux utiles. Aussi, en vue de réduire la quantité d’échantillon, un filtre CIC décimateur est
utilisé.

Les filtres CIC (connus sous le nom de filtres d’Hogenauer) sont des filtres numériques
polyphasés utilisés pour la mise en ceuvre de réduction importante de fréquences
d’échantillonnages dans les systémes numériques. Ils ont la particularité de n’utiliser que des
additionneurs et des soustracteurs. Ces structures rendent les filtres CIC attrayants pour leurs
implémentations matérielles. Le filtre CIC intégré est un filtre d’ordre 4. 1l assure un filtrage
passe-bas tout en sous-échantillonnant son signal d’entrée d'un rapport Nc,c programmable
entre 8 et 2048. 1l est constitué de deux chaines : une suite d’étages intégrateurs fonctionnant

s Le

a la fréquence d’échantillonnage Fs et une suite de différentiateurs fonctionnant a ~
cic

nombre d'intégrateurs définit I'ordre du filtre. La Figure 2.10 montre le synoptique d’un filtre
CIC d’ordre 4. Le choix d’une telle structure se justifie aussi par leur propriété de présenter
une phase linéaire. Cette derniére implique que le retard d0 au filtre est constant et ne dépend
que du rapport de décimation, de 1’ordre du filtre et de la fréquence d’échantillonnage [92].

-1 -1 -1 -1 |e,s
. ‘l’ Neic

Sortie du circuitE
de décalage 1=

4 blocs intégrateurs

-1 -1 -1 -1

4 blocs différentiateurs

Figure 2. 10 : Schéma bloc pour I’implémentation d’un filtre CIC d’ordre 4

La fonction de transfert du filtre CIC est donnée par :
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1_Z—NC|C K Nee-1 N\
H(Z):Hi(z)-Hd(Z):(ﬁJ = Z (Z_') (2.5)

- i=0

ou Hi(z) et Hq(z) désignent respectivement les fonctions de transfert des étages intégrateurs et
différentiateurs; z=1 et k sont I'opérateur retard et I'ordre du filtre respectivement [93].

Cette derni¢re forme exprime d’une manicre implicite que le filtre CIC est équivalent a une
mise en cascade de K filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF). Le descriptif de ce type de
filtre est effectué dans la section 2.2.3.3.3. L’intérét de cette équivalence réside dans le fait
que les filtres RIF sont reconnus par leur stabilité et que leur phase est linéaire [94], [92]. Ces
derniers criteres étant des propriétés primordiales notamment pour un fonctionnement du
capteur GMI en magnétometre. La réponse fréquentielle des filtres CIC est ajustée en
choisissant le nombre approprié d'intégrateur et de différentiateur. Le filtre CIC utilisé dispose
d'un gain intrinséque de (Ncic) *.

La Figure 2.11 illustre la réponse fréquentielle d'un filtre CIC d'ordre 4 pour un rapport de
décimation N¢,c=250. Dans cette illustration, le gain exprimé en dB, est normalisé par rapport
au gain du filtre CIC. La Figure 2.11 (b) montre un zoom de la Figure 2.11 (a).
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Figure 2. 11 : a) Gain normalisé du filtre CIC en fonction de la fréquence f normalisée par rapport a la
fréquence d’échantillonnage. Le rapport de décimation N¢,c est de 250. b) Zoom de la premiére courbe
Cette illustration montre I'inconvénient des filtres CIC. On peut constater que la réponse de
ces filtres n'est pas plate dans la bande passante. Afin de s'affranchir de ce probléeme, des
filtres a réponse impulsionnelle finie, ou filtres de compensation, sont utilisés.

Pour des valeurs typiques de rapport de décimation (de 1’ordre de la centaine tel qu’illustré sur
la Figure 2.11), le gain du filtre CIC (Ncic) * est énorme et doit étre compensé afin d’éviter les
débordements de calcul. Le premier circuit de décalage « circuit décalage 1 » avec un gain
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égal & 2 est intégré dans la chaine pour compenser au préalable le gain de ce filtre (Figure
2.9). En fonction de I’atténuation désirée, la valeur de scale; est facilement programmable
depuis I’interface développée.

Les données issues du filtre CIC peuvent par la suite étre amplifiées numériquement jusqu’a
42 dB grace au second circuit de décalage « circuit de décalage 2 ». Celui-ci dispose d’un
gain égal a 2%
réalisée, permet ainsi de régler numériquement le gain du récepteur sans utiliser de dispositifs
analogiques qui peuvent étre sources de bruits supplémentaires.

. La valeur de scale;, programmable numériquement depuis 1’interface

2.2.3.3.3 Les filtres a réponses impulsionnelles finies

Les données sont ensuite transmises a une cascade de deux filtres (RIF1 et RIF2) décimateurs
Contrairement aux filtres CIC, les filtres a réponse impulsionnelle finie intégrent des
coefficients leur procurant 1’avantage d’avoir une réponse en fréquence optimisée. La
fonction de transfert d’un filtre RIF a p coefficients, hj, s’écrit d’'une maniere générale comme
suit :

p1
H(Z)=) h;z” (26)
j=0

Le premier filtre intégre dans la chaine est implémenté avec 21 coefficients a; symétriques et
programmables. La synthése de ces coefficients a éte effectuée afin de compenser I'écart de
statisme (ondulations) induit par le filtre CIC, tout en garantissant d'une part une bande
passante acceptable et d’autre part en rejetant les signaux indésirables en dehors de la bande
passante. Un des avantages des filtres intégrés dans la chaine est que leur réponse
impulsionnelle est symétrique comme on peut le constater sur la Figure 2.12 (a), ce qui a pour
conséquence de réduire la densité spectrale du bruit de ces filtres (voir section 3.4.3.6).
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Figure 2. 12 : a) Réponse impulsionnelle du filtre RIF1 en fonction du numéro du coefficient. b) Gain
normalisé du filtre RIF2 en fonction de la fréquence f normalisée par rapport a la fréquence
d’échantillonnage Fs

Par conséquent, seuls les 11 premiers coefficients sont chargés dans le DDC pour le
traitement en temps réel. Ce filtre décime le signal d'entrée d'un facteur Ngjr1=2. La Figure
2.12 (b) illustre le gain du filtre RIF1 en fonction de la fréquence normalisée par rapport a la
fréquence d’échantillonnage. La réponse de ce filtre est presque plate avec des ondulations

f
inférieures a 0.01 dB jusqu’a la fréquence normalisée "=~ = 0.2 Au-deld, il garantit une
S

rejection de bruit pouvant aller jusqu’a 70 dB. Le filtre RIF1 dispose d’un gain Gg fonction
des coefficients tel que :

21

2.2

i1

i
Grir1 Tl

(2.7
La Figure 2.13 montre I’architecture d’un filtre RIF avec p coefficients en exploitant la
symétrie des coefficients. Comparee & la structure classique d’un filtre RIF qui nécessite p

C . .. . . . p+1 .
multiplications et (p-1) additions, la structure présentée requiert — multiplications et

approximativement p additions [94]. Le choix de cette structure permettant de réduire le
nombre de multiplication, est un critere important pour la réduction de la densité spectrale du
bruit de ces filtres (voir section 3.4.3.6).
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Figure 2. 13: Architecture d’un filtre RIF a p coefficients symétriques. Dans cette illustration, p est
considéré impair.

Un second filtre RIF (RIF2) est également intégré en fin de chaine. C'est un filtre avec 63
coefficients b; programmables utilisé pour fixer la réponse fréquentielle finale du capteur.
Seuls les 32 premiers coefficients sont chargés dans le DDC. Il présente un rapport de
décimation Ngjg2 pouvant prendre deux valeurs 2 ou 4 et dispose d’un gain Gge, tel que :

63
Db

Grir2 :i;% (2-8)

Les Figures 2.14 (a) et (b) illustrent respectivement la réponse impulsionnelle et le gain du
second filtre & réponse impulsionnelle finie en fonction de la fréquence normalisée. Il permet
une réjection de bruit hors bande allant jusqu’a 90dB.
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Figure 2. 14 : (a) Réponse impulsionnelle du filtre RIF2 en fonction du numéro du coefficient. (b) Gain
normalisé du filtre RIF2 en fonction de la fréquence f normalisée par rapport a la fréquence
d’échantillonnage F;
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Un exemple de réponse fréquentielle résultant de la cascade des trois filtres passe-bas
numériques décimateurs est représenté sur la Figure 2.15. Le rapport de décimation du filtre
CIC est de 250 ; les deux filtres a réponse impulsionnelle finie ont des rapports de décimation
respectifs de 2 et 4. Il apparait que le filtre RIF2 détermine la réponse fréquentielle finale du
systéme avec une réjection de bruit hors bande supérieure a 100 dB.
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Figure 2. 15 : Réponse fréquentielle de la cascade des trois filtres passe bas numériques décimateurs. Les
rapports de décimation sont de 250, 2 et 2 respectivement pour le filtre CIC, les filtres RIF1 et RIF2

La fréquence d'échantillonnage des données en sortie du SDR, notée Four est fonction des
différents rapports de décimation des filtres et s'exprime comme suit :

F
Four = : (2.9)
Ncic-Nrip1-Nrir2

Pour une fréquence d’échantillonnage Fs = 40 MHz, la bande de Nyquist finale du capteur
peut étre réglée numériquement avec les différents rapports de décimation des filtres dans une
plage fréquentielle allant de 1.2 kHz a 625 kHz.

2.2.3.4 Le gain du récepteur numérique

Le récepteur numérique dispose d’un gain programmable qui ne rajoute pas de bruit
supplémentaire. Le principe "d’amplification numérique™ repose sur le decalage de bits a
gauche. Le gain total du SDR est fonction des gains des différents étages (gain des filtres CIC
et RIF et gain des circuits de décalage) intégrés dans la chaine et s’exprime comme suit :

1 4 o-scal |
Gspr :EADVGA'NCIC 274 2% Gpip1 GriF 2 (2.10)
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Le facteur % provient de la perte de 6 dB lors du mixage entre le signal issu du CAN et le

signal délivré par le NCO.

2.2.3.5 Quantification du retard

Dans cette section, une quantification du retard est effectuée. Celui-ci est intrinséque au
systeme numeérique et dépend principalement du filtre CIC et des deux filtres a réponse
impulsionnelle finie. 1l est fonction des différents rapports de décimation, du nombre de
coefficients des filtres, de I’ordre du filtre CIC et de la fréquence de I’horloge. Ainsi pour le
filtre CIC décimateur, le retard t; est égal au nombre d’étage induisant un retard (étage avec
I’opérateur z'l) associ¢ a leur fréquence d’échantillonnage. Pour le filtre d’ordre 4 utilisé, il
est constitue de 4 étages intégrateurs fonctionnant a la fréquence Fs et 4 étages

F, . . . .
- *—. Par conséquent le retard t; induit par le filtre
cic

différentiateurs fonctionnant a la fréquence

CICest tel que :

Neic 4
44+—
= = (2.11)

T]_:

Le retard d0 au filtre RIF est égal au temps nécessaire pour que les données se propagent a
travers la moitié des coefficients du filtre puisque ceux-ci sont symétriques. Ce temps est
donné par le nombre d’opérateurs de retard du filtre associé a leur fréquence
d’échantillonnage. Ainsi pour le filtre RIF1 disposant de 21 coefficients symétriques, le

traitement est effectué a la fréquence NFS , Soit un retard T, tel que :
cic
- NC|C 21
R iatar=a— (2.12)

. . . 7 a . F. ‘s
En sortie du filtre RIF1, le traitement est effectué a la fréquence # D’une maniere
CIC'NRIF1

similaire, le filtre RIF2 disposant de 63 coefficients symétriques induit un retard 3 tel que :

~ Ncic X Nripy 63

T
8 Fs 2

(2.13)

Du fait que la phase de ces filtres est linéaire, le retard reste constant et ne dépend ainsi que
des rapports de décimation. Le retard t di a la cascade des trois filtres est évalué par :

. e (2.14)

S

A titre d’exemple, pour N¢ic=250, Ngrip2= Nrip1=2, le retard estimé est de 460 ps.
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Une fois la quantification du retard effectuée, des tests ont été réalisés pour différents rapports
de décimation. La procédure de test a consisté a faire mesurer au capteur un champ
magnétique sinusoidal d’amplitude et de fréquence connues. Il apparait un retard entre le
signal mesuré en sortie du capteur et le signal appliqué. Ces tests ont été réalisés pour
differents rapports de décimation des filtres CIC et RIF. Les résultats obtenus ont permis de
valider la quantification du retard induit par le systeme présenté. Nous verrons que ce retard
reste un critere important pour la stabilité du capteur lors de la contre réaction en champ. Ce
passage est discuté plus en détail dans le chapitre 4.

2.2.4 Validations expérimentales et résultats préliminaires

Des premiers tests ont par la suite été conduits pour s’assurer de la validité de 1’intégration
des systemes numériques dans les capteurs GMI. Pour se faire, la chaine de mesure présentée
(DSP, DDS et SDR) est associée a 1’élément sensible en configuration off-diagonal. Un fil
GMI a base de Cobalt de longueur 25 mm et de diamétre 100 um est utilisé. Cet échantillon
est fourni par ’entreprise Unitika. Autour de ce fil, sont bobinés 400 tours de fil de cuivre de
diameétre 65 um. Le choix de la section du fil de cuivre est un critére important notamment
vis-a-vis de I’effet de peau. Typiquement pour une fréquence de 10 MHz, la profondeur de
peau est de 22 um. La fréquence de résonnance de la bobine est d’environ 4 MHz.

La Figure 2.16 illustre un exemple des échantillons 1/Q obtenus en sortie du SDR en fonction
du champ magnétique.

o

Sortie capteur (unite arbitraire)

i | i 1 i
400 300 200 -100 0 100 200 300 400
Charmp magnetique (A /m)

Figure 2. 16 : Composantes | et Q mesurées en sortie du SDR. Les parametres de configurations sont :
Apvea= 0 dB, scale;=27 ; N¢ =250 ; scale,=0 ; lac=5 mA, f,=1 MHz, Idc=6 mA. La décimation des filtres
RIF1 et RIF sont respectivement de 2 et 4.
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La fréquence et I’amplitude d’excitation choisies sont respectivement de 1 MHz et 5 mA. Le
courant de polarisation statique est ajusté a 6 mA pour optimiser la composante off-diagonal.
Les paramétres d’excitations présentés ci-dessus ne sont pas optimaux vis-a-vis de la
sensibilité. Les grandeurs optimales d’excitation seront présentées dans le chapitre 3. Les
parametres du SDR sont tels que : Apvea=0 dB, scale;=27, N¢ic=250, scale;=0, Ngrjr1=2,
NriF2=4.

Contrairement aux détecteurs de créte frequemment utilisés dans les capteurs GMI,
I'utilisation de la démodulation en quadrature numérique (concept DDC) associée a la
configuration off-diagonal, permet clairement de préserver les caractéristiques intrinséques
intéressantes de la composante off-diagonal du tenseur d’impédance. Comme il a été
mentionné dans 1'état de I’art (section 1.8), ces caractéristiques sont principalement la linéarité
et le comportement symétrique (une fonction impaire) par rapport au champ zéro. Cette
caractéristique intrinséque est tres importante, car elle permet une mise en ceuvre de capteur
sans utiliser un champ magnétique de polarisation. 1l simplifie donc les exigences relatives a
I'électronique dues aux dispositifs de compensation d’offset demeurant des sources de bruit
supplémentaires.

En outre, la démodulation en quadrature garantit I'obtention aisée de la phase a partir de la
combinaison des composantes | et Q, alors que cette méme information est perdue lors de
I'utilisation d'un détecteur de créte. Certaines recherches visant a explorer la possibilité de
réaliser des capteurs GMI en fonction de l'information de phase, plutét que I'information
d'amplitude, ont déja été menées [50], [51]. La mise en ceuvre de 1'électronique analogique
pour la mesure de phase n'est pas une tache trés facile. Le concept proposé pourrait donc
présenter un avantage car on peut aisément obtenir les deux types d'informations sans aucune
modification matérielle.

Par ailleurs, lors de I'utilisation d'un détecteur synchrone pour la démodulation d'amplitude
(AM pour « amplitude modulation »), le réglage de la différence de phase entre I'entrée AM et
I'oscillateur local (NCO) est nécessaire pour maximiser la sortie du détecteur. Ce réglage est
tres important dans le cas des capteurs GMI pour optimiser et augmenter la sensibilité. Ce
réglage de phase est facilement réalisé avec une grande précision dans le concept proposé
avec une résolution de 5 milli-degré.

Les grandeurs | et Q images des parties réelle et imaginaire de la composante off-diagonal
(Z21) sont fonctions du module et de la phase de celle-ci et peuvent aisément étre évaluées
selon les équations suivantes :

|221 =Ggpr * o *‘221(fp’ HZ}*COS(ﬁ(HZ)—¢) (2.15)

Qz,, =Gspr * lac *‘ZZl(fp’ Hzl*sin(ﬂ(Hz)— ¢) (2.16)
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Ou

> Zy(fy, H) et g désignent respectivement le module et la phase de la composante off-
diagonal lorsque 1’¢élément sensible est parcouru par un courant de fréquence f,

> la représente ’amplitude du courant d’excitation et ¢ correspond au déphasage du
NCO par rapport a la tension aux bornes de la bobine.

Ainsi, il est possible de régler le déphasage du NCO par rapport a la tension aux bornes de la
bobine de capture pour optimiser I’'une des composantes | ou Q et par conséquent la

sensibilité en \% du capteur.

La Figure 2.17 montre la composante | (courbe mesurée convertie en champ) en sortie du
capteur lorsque celui-ci est soumis a une induction magnétique B a mesurer (telle que
B=po+Hz) d’amplitude d’environ 1.1 UT et de fréquence 90 Hz (courbes bleues), pour
différentes formes d’ondes (sinus, triangle, carré). Ce champ est généré a l’aide d’un
solénoide de longueur 10 cm avec un transfert de 4 mT/A. Les parameétres d’excitation de
I’élément sensible et de configuration du récepteur sont les mémes que précédemment (Figure
2.16). La bande passante a -3 dB du SDR est de 7 kHz. La sensibilité mesurée du capteur est
de 45 kV/T. Les résultats obtenus permettent ainsi de valider le fonctionnement du capteur
GMI numérique implémenté. On peut également noter dans cette illustration un retard entre le
signal appliqué et celui mesuré. Pour des rapports de décimation tels que N¢ic = 250 ; Ngrjpr =
Nrir2=2, le retard est estimé a 460 ps (équation 2.14) correspondant au retard mesuré.
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Figure 2. 17 : Composante | en sortie du SDR (convertie en champ) obtenue lorsque 1’élément sensible est
soumis a une induction magnétique créte d’environ 1.1 UT et de fréquence 90 Hz. Les parameétres de
configuration sont : Apyga= 0 dB, scale;=27 ; N¢,c=250 ; scale,=0 ; lac=5 mA, f,=1 MHz, Idc=6 mA. La
décimation des filtres RIF1 et RIF sont respectivement de 2 et 4.

2.3 Implémentation logicielle (software)

Une interface utilisateur a été réalisée en parallele de I’'implémentation matérielle du systéme
numérique [83]. Elle a été développée sous LabWindows/CVI® avec le langage de
programmation C. Tous les paramétres (amplitude, fréquence et phase du DDS, gain du
DVGA, décimation des filtres, gain numérigue ...) peuvent étre contrdlés automatiqguement et
chargés dans le DSP via cette interface. Elle permet également de recueillir directement les
données issues du récepteur pour une plus grande facilité et flexibilité d’optimisation.
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La Figure 2.18 suivante montre la procédure d’implémentation ayant permis d’assurer la
communication entre 1’interface graphique réalisée et le DSP.

Interface graphique

Parameétres de configuration du DDSet du SDR Affichage et
(fréquence phase, gain DVGA, CIC decimation...) | optimisation

|| Fichier assembleur

; | Fichier ASCII
|| Fichier architecture || .

données provenant de la
RAM de DSP a travers
v v les DMA externes.

" Linker
' 2

DSP compiler
v
Loader

données 1/Q via un

DMA ou port série
vers la RAM de DSP

Figure 2. 18: Processus d’implémentation de la chaine de mesure présentée associée a l’interface
graphique

Les données rentrées dans I’interface sont d’abord envoyées dans un fichier ASCII avant
d'étre transmises au DSP avec le fichier assembleur ainsi qu'un fichier architecture. Ce dernier
permet de spécifier les adresses des différentes zones mémoires (mémoires du DDS et du
SDR). Un fichier architecture bien rédigé ne doit pas contenir de conflit entre les segments
(adresses des mémoires). Le programme assembleur interpréte toutes les données issues de
I’interface et contréle également tous les transferts de données et la commande entre le DSP,
le DDS et le SDR.

Un linker est par la suite utilisé pour compiler le fichier architecture. Le but du Linker est de
placer chaque segment dans I’emplacement mémoire correspondant a 1’adresse assignée.
L'étape de chargement de I'exécutable dans le DSP est gérée par un loader. Une fois les
données disponibles en sortie du récepteur numerique, elles sont éecrites et de maniére
automatique dans la RAM du DSP avant d’étre éventuellement envoyées via son port série au
CNA de la carte DSP-SHARC pour visualisation. Les données stockées dans la RAM du DSP
peuvent aussi étre transmises au PC via son bus PCI. Dans ce dernier cas, une optimisation en
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temps réel des parametres électriques d'excitation du fil permettant d'obtenir la sensibilité
maximale du capteur peut étre effectuée

2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, I’implémentation d’une nouvelle technique de conditionnement numérique
des capteurs magnétiques GMI a été décrite. Les différentes fonctions numériques utilisées
dans ce conditionnement ont été passees en revue. On distingue dans ces fonctions, un DSP,
un synthétiseur numérique de fréquence et un systeme de démodulation numérique. Le
systeme mis en ceuvre est une démodulation en quadrature numérique basée sur un SDR. Elle
permet de profiter simultanément des informations d’amplitude et de phase partant des
grandeurs | et Q. Nous avons vu que 1’association de la chaine proposée avec la configuration
off-diagonal permet de profiter de la réponse impaire intrinseque autour de zéro des parties
réelle (composante I) et imaginaire (composante Q). Cette caractéristique quasi-nulle a champ
nul permet ainsi de faire fonctionner le capteur sans polarisation.

Enfin nous avons développé un logiciel de contréle du capteur GMI. Ce logiciel permet de
charger automatiquement les différents parametres du systéeme (fréquence et phase du DDS et
du NCO, décimation des filtres, gain du récepteur ...) et de recueillir les parametres
électriques optimaux (amplitudes des courants I, et I4c).

Une fois I’implémentation réalisée, il convient d’en quantifier les performances. Ce point fait
’objet du chapitre 3.
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CHAPITRE 3 : Quantification et performances du
capteur GMI numérique
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Résumé

Ce chapitre traite de [’étude des performances de la chaine de mesure décrite précédemment.
Le systéme est principalement constitué d'un DDS, de [’élément sensible en configuration off-
diagonal et du SDR.

Notre étude est constituée de 4 grandes parties. La premiére partie se focalise sur le bruit
apporté par le systeme d’excitation.

Dans la deuxiéme partie, une description bréve des différentes sources de bruits intrinséques
a l’éléement sensible est faite. Celles-ci incluent le bruit de Johnson-Nyquist du fil et le bruit
magnétique lié aux fluctuations thermiques de |’aimantation.

La troisieme partie est consacrée a l’étude des performances en bruit du récepteur
numérique. Dans cette partie, nous étudions d 'une maniére assez détaillée la contribution en
bruit des différentes fonctions constituant le SDR.

Quant a la quatrieme partie, elle se focalise sur une validation du modele analytique de toute
la chaine en effectuant une comparaison avec des mesures réelles de bruit.

Les performances globales du capteur sont finalement présentées. Elles intégrent le niveau de
bruit, le slew rate, la plage dynamique ainsi que la bande passante.
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3.1 Introduction

Dans le chapitre 2, le concept de la démodulation numérique en quadrature 1/Q ou SDR a été
introduit et combiné avec la configuration off-diagonal. Dans cette technique, la tension
mesurée aux bornes de la bobine de capture est directement numérisée, de sorte que toute la
démodulation soit réalisée numériquement et en temps réel. Cette technique de démodulation
remplace les détecteurs synchrones analogiques pouvant induire des non-linéarités dues a la
multiplication. Aussi, ces techniques nécessitent un ajustement de phase et celui-ci peut étre
facilement mis en ceuvre, avec précision a 1’aide du concept présenté dans le chapitre 2.

Malgre les avantages des techniques numeériques, il est essentiel d’évaluer les performances,
de décliner les régles et éventuellement discuter des limitations existantes dans le contexte des
capteurs GMI a haute sensibilité. Ce chapitre s’inscrit dans ce cadre. Il présente un modele
analytique permettant de prédire les performances en bruit en zone de bruit blanc d’un capteur
GMI numérique basé sur un SDR. L’architecture du systéme en question est illustrée sur la
Figure 2.2. Le formalisme est basé sur la quantification de la densité spectrale de bruit en
tension (VNSD pour ‘Voltage Noise Spectral Density’) exprimée en [V/VHz]. Nous
présenterons les regles d’identification et de quantification du bruit du systéme afin de

I’extrapoler sur d’autres systémes numériques.

Pour cela, nous débuterons par identifier les différentes sources de bruit du systéme
d’excitation composé du DDS associé aux résistances d’injection. Ensuite le bruit de
I’élément sensible en configuration off-diagonal sera rappelé. Les différentes sources de bruit
du SDR seront par la suite identifiées puis quantifiées. Nous exposerons finalement les
performances obtenues en termes de bruit équivalent en champ avant de dégager des lois
générales d’optimisation des performances.

3.2 Bruit du systeme d’excitation

La Figure 3.1 montre le synoptique du systeme d’excitation. Il est principalement constitué
du DDS associ¢ a la résistance d’injection Ry pour délivrer le courant d’excitation du fil GMI
et d’une batterie, V4. de 9 V, associée a la résistance Rpias pour la grandeur continue

d’excitation.

J]J_HWW\' ia(_il ldc -

Rg vers I’élément sensible

DDS
(Direct Digital
Synthetiser)
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Figure 3. 1 : Synoptique du systéme d’excitation

Deux sources de bruit sont donc a considérer. La premiére est celle du DDS et la seconde est
le bruit d0 aux fluctuations thermiques des porteurs de charge des deux résistances d’injection
(bruit de Johnson-Nyquist).

3.2.1 Modele de bruit du DDS

Les synthétiseurs numériques de fréquence sont basés sur une sinusoide dont on connait la
fréquence (f,), I’amplitude (Vpps) et la phase (®pps). La tension de sortie vpps(t) peut
s’exprimer telle que [21] :

Vpps (1) =Vpps 1+ a;, (1)) x m(277- fot+dpps + 6, (t)) (3.1)

Ou a,(t) et 6,(t) désignent les fluctuations d’amplitude et de phase, respectivement. La

fonction m(x):Zejkx désigne le signal périodique incluant les k harmoniques de sortie du
k=1

DDS et j I’opérateur complexe tel que j=+~1.
Ces sources de bruit sont considérées non corrélées et ont de faibles amplitudes de
fluctuations (a,(t) < 1 et 6, (t) < 1). Le spectre de fréquence du DDS présente des bandes

de fréquences supérieures ou inférieures autour de la fréquence de la porteuse. Ces bandes
latérales sont présentes autour de chaque harmonique en fréquence k = f,.

En effectuant un développement limité d’ordre 1, on montre que la tension en sortie du DDS
s’écrit comme suit [21] :

N ; jki2z.f b
Vpps (1) = ZVDDS A+, (1) + jkO, (t))e’ (27 fyt+oos ) -
k=1

VpDs (t) — ZVDDS e jk(27r. fpt+¢DDs) + ZVDDS a, (t)e jk(27r. f ot+dpps )
k=1 k=1

D Vs jke, (e 27t e
k=1

(3.3)
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Cette derniére relation reste valable pour tout oscillateur. 1l est ainsi possible d’identifier les
différentes sources de bruit du DDS. Dans tout ce qui suit, seul le fondamental du signal est

considéré (k=1).

La Figure 3.2 montre I’architecture matérielle du DDS utilisé en schématisant ses différentes
sources de bruit. Dans cette architecture, un accumulateur de phase de 48 bits associé a un

LUT de 12 bits et un CNA de 12 bits sont utilisés [88].

NCO :

: - [Registre de Iaccumulateur Conwertisseur CNA Filtre lsinus®
— fréquence g i phase ) pass- >
=2| 48bits 48pbits amplitude 12 bits bas .
. 12 bits o .
: Troncature dg Bruitdu filtrd &
. phase .
. Clock ) Bruits thermiques, de E
. (Fs=40 MH2) % Bruitde quantification et .
. \ phase résiduels .

Figure 3. 2 : Mise en évidence des sources de bruit dans un DDS

En analysant de prés I’illustration présentée, il est possible de distinguer quatre principales
sources de bruit [95] :

> Le bruit d0 a la troncature de phase : en effet, dans une application nécessitant une

résolution fréquentielle inférieure a 1 Hz, un systeme DDS avec un accumulateur de
phase de résolution au moins égale a 32 bits devrait étre congu. Cette taille de DDS
nécessite une mémoire de 4 giga-octets afin de répondre a la demande en résolution.
Cependant le co(t total, la taille, la consommation d'énergie interdisent l'utilisation
d'une telle taille de mémoire. Le concepteur est donc souvent contraint de réduire la
taille du convertisseur phase amplitude (LUT). Par conséquent, seuls les bits de poids
les plus forts (MSB) en sortie de I’accumulateur de phase sont alors utilisés pour les
adresses du LUT. Le nombre de bits retenus dépend de la taille du LUT. Cette
troncature de bits entraine ainsi un bruit dd a la troncature de phase. Il convient de
mentionner que dans les capteurs GMI, la haute résolution fréquentielle n’est pas un
critere déterminant puisqu’elle joue uniquement sur la precision de la valeur de la
fréquence de sortie.

Le bruit de phase du CNA : du fait qu’un CNA a nécessairement besoin d’une horloge
pour générer les signaux en sortie, la pureté spectrale de la sortie dépend
obligatoirement de I’horloge de référence. En effet, toute horloge réelle présente un
bruit de phase da au jitter.

> Les bruits de quantification et résiduels du CNA
» Le bruit du filtre de sortie
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Afin de faciliter la compréhension du lecteur, I’influence de la troncature de phase en sortie
du DDS est illustrée sur la Figure 3.3. Un accumulateur de phase de 10 bits et un LUT de 10
bits sont utilisés pour servir de référence ; par conséquent la sortie de I’accumulateur de phase
n’est pas tronquée. La sortie du CNA (courbe bleue) montre une sinusoide lisse. Dans la
Figure 3.3 (a), le LUT est réduit de 4 bits (passant de 10 bits a 6 bits). Seuls les 6 MSB en
sortie de I’accumulateur sont utilisés pour les adresses du LUT. La méme procédure est
effectuée sur la Figure 3.3 (b) ou cette fois le LUT est réduit de 6 bits. Il apparait que la sortie
du DDS devient une sinusoide avec des “escaliers”. Ceci s’explique par le simple fait que
puisque la sortie de 1’accumulateur de phase est tronquée, la perte de précision (perte de LSB)
oblige le LUT a lire la méme adresse sur plusieurs cycles d’horloges. Par conséquent, la taille
acceptable du LUT dépend de la conception du filtre passe-bas utilisé en sortie du DDS.

1 1
0.8 0.8
a / \ b

0.6 ( ) 0.6 ( )
T 04 T 04
s g
z ‘ Z
2 0.2 [ s 0.2
g g
5 0 [ o g 0
Q
202 \ ] 3 02
s =
£ g L

04 E -0.
< \ 2 0.4

-0.6 ‘ 06—

0.8 j —*— absence de troncature 0.8 —— absence de troncature

== == = troncature de 4 bits == w= = troncature de 6 hits
1 et F F 1 r - .
0 200 400 600 800 1000 1200 0 200 400 600 800 1000 1200
Cycles d horloge Cycles d horloge

Figure 3. 3: Mise en évidence de la troncature de phase. (a) Les résultats sont obtenus avec un
accumulateur de phase et un LUT de 10 bits (courbe bleu). En rouge est illustrée la sortie du DDS avec le
méme accumulateur associé a un LUT de 6 bits. Sur la figure (b), la méme procédure est effectuée en
associant cette fois I’accumulateur de 10 bits avec un LUT de 4 bits.

D’apres D’illustration présentée, la troncature de phase induit une distorsion du signal et
dégrade par conséquent le SINAD (Signal to noise and Distorsion) du DDS. Ce type de bruit
n’est donc pas considéré par la suite puisque la transformée de Fourrier du signal en sortie du
DDS montre que les harmoniques sont relativement négligeables avec une atténuation
d’environ 60 dB par rapport au fondamental [88]. Cette atténuation a également été verifiée

dans la pratique (voir annexe 1).

Le bruit d’un oscillateur est souvent caractérisé en termes de densité spectrale de bruit
d’amplitude et de phase en bande latérale unique. Les sources de bruit énoncées
précédemment peuvent étre prises en compte en définissant une densité spectrale de bruit en

. . I dB ;. .
bande latérale unique, C(f) exprimée en H—Z” et s’écrivant comme suit [21]:
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Pac (f, +AF ,1HZ)J a)

C(f)=Ca(f)+Cg(f)=1OIog{ o1 ]
porteuse \ ' p

Ou

“ Pg (fy £ Af, 1Hz) représente la puissance de bruit d’une bande latérale unique a une
fréquence Af autour de la porteuse par unité de bande passante.

% Pporteuse (fp) désigne la puissance de la porteuse a la fréquence d’excitation f,.

% Cu(f) et Co(f) sont les contributions induites par les fluctuations d’amplitude a,, (t)
et de phase 6,,(t) introduites dans 1’équation (3.3). Elles sont fonction des densités
spectrales de bruits d’amplitude et de phase.

Le bruit d’amplitude englobe les contributions du bruit intrinseque du CNA et du filtre de
sortie ; le bruit de phase, quant a lui, est d0 au jitter de I’horloge. Toutefois, dans un DDS,
I’élément crucial est le CNA de sortie [94]. Celui-ci prédomine le niveau de bruit du DDS. En
effet, tous les CNA, y compris ceux utilisés dans les DDS, produisent des signaux parasites
résultant des performances non idéales. Ces signaux parasites sont harmoniquement liés au
signal en sortie du DDS. Le bruit du CNA et par conséquent du DDS est une combinaison du
bruit de phase dd au jitter de I’horloge et du bruit intrinséque du CNA. Une hypothése est
introduite ici, considérant que le bruit de phase de I'horloge et le bruit intrinseque du CNA
sont non-corrélés ; ils influencent séparément le bruit du DDS. Ce dernier est donc la somme
du bruit de phase de I’horloge qui décroit avec I’offset de fréquence (bruit 1/f) et du bruit
intrinseque du CNA (niveau de bruit blanc) [96].

Dans la documentation technique de 1’AD9852, un plancher de bruit blanc d'environ -159
dBc/Hz est fourni pour une horloge de référence de 300 MHz et un signal de sortie de
quelques mégahertz de fréquence [88]. Ce niveau de bruit correspond a un fonctionnement du
DDS sans I’activation du multiplieur. Dans la conception proposee, une horloge de référence
de 40 MHz est utilisée. En assumant que ce niveau est dominé par le CNA, cela conduit a un

plancher de bruit blanc Xpps d'environ -148 dBc/Hz tel que :

-159

40MHz

J ~—148dBc/ Hz (3.5)

Du fait que I’unité en dBc/Hz définit la densité spectrale de puissance du bruit autour de la
porteuse exprimée en dB par rapport a la puissance totale de la porteuse par unité de bande

passante, la densité spectrale de bruit en tension du DDS, e, en \/% , peut directement étre

déduite de 1’équation (3.4) selon :

VDDS

J2
enl = 10148/20 (3 6)
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Afin de vérifier la véracité des hypothéses énoncées précédemment, nous avons mesuré la

densité spectrale de bruit en \/% du DDS apres suppression de porteuse. Les résultats obtenus,

qui ont été compares avec ceux du modele (schématisés en traits pleins), sont montrés sur la
Figure 3.4. Ces mesures ont été effectuees avec I’analyseur dynamique basse-fréquence
HP3562A. Le DDS a été programmé pour fournir un signal de fréquence 1 MHz.

10

Mesure
Madéle |

107 Eghp e

10

Densaite spectrale de bruit en nV/ w/Hz

0 S L Lo

Frequence (Hz)

Figure 3. 4 : Densité spectrale de bruit du DDS mesurée (couleur bleue) et calculée (couleur rouge). La
tension du DDS est de 3.8 V a une fréquence de 1 MHz.

Les résultats obtenus montrent 1’adéquation du modele proposé pour le calcul de la densité
spectrale du DDS en zone de bruit blanc. Cette concordance est obtenue en zone de bruit
blanc pour un signal de sortie en pleine échelle (d’environ 3.8V) du DDS. Il est a noter que le
DDS a une courbe de bruit typique pour un oscillateur. Le plancher de bruit blanc est
principalement dominé par le bruit intrinseque du CNA en sortie du DDS. Des performances
de 107 nV/\Hz sont ainsi obtenues en zone de bruit blanc.

3.2.2 Bruit des convertisseurs tension-courant

Il s’agit ici du bruit de Johnson des deux résistances Ry et Ryias. Ainsi, la densité spectrale e,,,

de bruit apportée par les résistances en amont de 1’élément sensible est donnée par :

R, .Ry;
eri :4kBTamb 9~ olas
Rg + I:\)bias

(3.7)
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Ou kg et Tamp représentent la constante de Boltzmann et la température ambiante en Kelvin.
Elle est retenue ici a 300K.
La source de bruit en, représentant les sources de bruit large bande en amont de I’¢lément

sensible est égale a la racine carrée de la somme des contributions des différentes sources de
bruit au carré :

2 2
€y, = \&n e (3.8)

3.3 Bruitde la configuration off-diagonal

Cette section présente le modéle de bruit de 1’élément sensible en configuration off-diagonal.
Comme mentionné dans la section 1.6, la configuration quadripolaire est souvent utilisée pour
modéliser celui-ci selon la Figure 3.5 et I’équation (3.9) :

Vi | le(fp'Hz) le(fp'Hng(ifilJ
(VbobJ_[Zﬂ(fvaz) ZZZ(fpin .ibob (39)

ouU Vsii, Voo désignent respectivement les tensions aux bornes du fil GMI et de la bobine de
capture ; s, Inop représentent les courants les parcourant; Z,, (f,, H,) représente les
composantes de la matrice d’impédance dans les quatre configurations possibles ou x désigne

le mode d’excitation en courant et y le mode de détection (‘/’ comme fil et ‘2 pour bobine).
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Fil GMI de longueur 2,5 cm et de diamétre 100 pm
autour duquel sont bobinés 400 spires de cuivre

Détection aux bornes de
la bobine de capture via le
connecteur SMA

Excitation du fil
GMl via le
connecteur SMA

!

il fhob Igi

EEEEEEEEEEEEEEEENY ’bgb

Figure 3. 5 : Modélisation de I’élément sensible
A partir de 1’équation (3.8) et en prenant en compte les calculs pour un champ H, tel que
H; =Hyo +dh dans les quatre mises en ceuvre possibles, il advient aprés simplification:
% Expression de la densité spectrale de bruit en tension eny en aval de 1’élément sensible
(excitation du fil GMI et détection a ses bornes)

0Z,,(f,,H,)

Zi(Fp.Hyo )+ - x dh
e —e z H,=H;o
Ny Ng azll(fp' Hz) (3.10)
Rg+le(fp,Hzo)+T x dh
z H,=H,,

% Expression de la densité spectrale de bruit en tension eny,, en aval de 1’élément
sensible (excitation du fil GMI et détection aux bornes de la bobine)

0Z(f,.H,) "
oH -

0Zy,(fp.H,)
oH,

Z,(fo Hyo )+

z

e =€
Nhob ng

(3.11)
x dh

HZ=HZO

Ry + 2y () Hyo )+

«» Excitation de la bobine et détection aux bornes du fil GMI
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0Z,,(,.H,)
ZlZ(fp’HZO)—F% th
e —e z H,=H
Ny Ng azzz(fp’ Hz) (3.12)
Rg+222(fp,Hzo)+T x dh
z HZ:HZO
+»+ Excitation de la bobine de capture et détection a ses bornes
0Z,,(f,.H,)
Zzz(fp,Hzo)+$ x dh
z H,=H;o
e, =¢€
Nbob ng azzz(fp, Hz) (3.13)
z H,=H

Lors de la réalisation d’un capteur GMI a haute sensibilité, il convient de choisir la
configuration magnétique permettant d’obtenir une meilleure sensibilité intrinseéque. La
configuration off-diagonal Z,; représentait un bon candidat pour I’augmentation de cette
sensibilité.

Par ailleurs, en analysant de pres les équations (3.10) a (3.13) présentées pour les quatre mises
en ceuvre possibles, on peut constater que 1’obtention d’une configuration magnétique ou
I'impédance Z, (fy, Hzo) est nulle au point de fonctionnement H,,, permet de réduire la
densité spectrale de bruit en aval de 1’élément sensible. La conséquence est de réduire la
contribution du bruit en amont de I’élément sensible (bruit apporté par le systéeme
d’excitation).

La Figure 3.6 illustre les composantes 1/Q en sortie du SDR pour les quatre configurations
mises en ceuvre. Du fait que 1’association du SDR et de la configuration off-diagonal permet
d’obtenir une réponse avec une valeur quasi-nulle & champ nul, cette configuration
magnétique peut présenter l’avantage de réduire le bruit du systéme d’excitation en
choisissant judicieusement le point de fonctionnement. En effet, le choix d’un point de
fonctionnement H, ~ 0 A/m présente non seulement 1’avantage d’utiliser le capteur sans
polarisation, mais également de réduire la contribution du bruit du DDS en sortie de chaine.
Le dipdle étant passif, 1’égalité Z;,(H,) = Z,,(H,) est bien vérifiée [4]. Dans tout ce qui suit,
un point de fonctionnement H,o ~ 0 A/m sera retenu. Par ailleurs, pour un fonctionnement en
magnétometre ou 1’élément sensible voit le méme point de fonctionnement, le choix d’un
point de fonctionnement Hy ~ 0 A/m permettra d’annuler théoriquement la contribution du
systéme d’exciatation.

81



Chapitre 3 : Quantification et performances d’un capteur GMI numérique
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Figure 3. 6 : Exemples de composantes | et Q en fonction du champ magnétique Hz. Ces figures ont été
obtenues en sortie du SDR pour les différentes configurations possibles de la matrice d’impédance.
L’élément sensible est un microfil de 2.5 cm de longueur et de 100 um de diamétre. Autour de celui-ci est
bobiné 400 tours de fils de cuivre. Les paramétres d’excitation sont : 1,,=2 mArms, l4=6 mA et f,=1MHz

Lors de la modélisation du bruit intrinséque de la configuration off-diagonal, deux types de
bruit sont a considérer : le bruit de Johnson Nyquist propre a chaque impédance et le bruit

magnétique.
La densité spectrale de tension (v, en \/%) du bruit de Johnson de I’élément sensible en

configuration off-diagonal est, fonction des fluctuations de puissances actives du fil GMI et
de la bobine de capture, telle que [47] :

| Z,(f, Hy)

= ‘Rg+zll(fp’HZO)‘

n

4'kB 'Tamb (SR(le<fp ' H z0 ))+ Rg )+ 4'kB 'Tamb 'SR(ZZZ(fp ' H z0 ))

(3. 14)

ou iR(le) et 9?(222) représentent les parties réelles du fil GMI et de la bobine de capture,
respectivement.
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Le second type de bruit est le bruit magnétique (Smag), 1i€ aux fluctuations thermiques de
I’aimantation. En effet, comme énoncé dans la section 1.4.1.2, I’'impédance de 1’élément
sensible est fonction de la direction de I’aimantation et des impédances magnétiques et non-
magnétiques. Ainsi toute fluctuation de la direction de I’aimantation est susceptible
d’engendrer des fluctuations sur I’impédance de 1’élément sensible, générant ainsi un bruit
magnétique dont il faut également tenir compte.

La densité spectrale (S,,,, ) €N — du bruit magnétique en zone de bruit blanc est donnée par

[97], [98] :
S — fl|(f H ) 4'a'kB'Tamb (3. 15)
mag = Ly yHLCV
Ou

7
0.0

Vri(fp) Hzo) designe ’amplitude de la tension aux bornes du fil GMI au point de

polarisation Hy

< Hpy représente le champ d’anisotropie. Il est estim¢ a la valeur du champ donnant la
valeur maximale d’impédance [97].

< V représente le volume du microfil GMI. Si I’on désigne par d son diametre et | sa

d?l
longueur, alors V = ~—.

% v est le rapport gyromagnétique et o est le paramétre d'amortissement
phénoménologique de Gilbert

Comme mentionné dans la section 1.7, la densité spectrale de bruit du capteur en zone de
bruit blanc est principalement dominée par 1’électronique de conditionnement [47], [97].
Néanmoins, il apparait qu’a tres basse fréquence, le bruit magnétique de 1’élément sensible

devient prédominant. Celui-ci est directement lié a la partie imaginaire ¥ de la

susceptibilité magnéetique du fil GMI [99], [100]. Il est exprimé en — T par:

bn(f): Ho 4'kB'T'Hint2 Z”(f)
sin@, 2zvM2  f

(3. 16)

Ou M est I’aimantation a saturation de la direction 6y, par rapport a I'axe du fil, Hiy est le
champ interne efficace donné par I'état d'équilibre statique.

Il convient de noter que le bruit basse-fréquence est dominé par 1’élément sensible que si le
bruit provenant des circuits électroniques est suffisamment faible pour que le bruit intrinseque
induit par le capteur soit la source dominante. Ainsi, cet exces de bruit de basse-fréquence
apparait, principalement en tant que source de bruit 1/f.

Toutefois, du fait que notre étude est principalement focalisée en zone de bruit blanc, seule la
contribution du bruit thermique de 1’élément sensible est considérée ; méme si celle-ci peut
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étre négligée puisqu’elle est principalement dominée par le bruit de 1’électronique comme
nous le verrons par la suite. Dans ce qui suit, nous exposerons les différentes sources de bruit
présentes dans le récepteur numérique.

3.4 Modele de bruit du SDR

Dans cette section, le bruit du SDR est étudié. Pour rappel, il integre principalement un
DVGA, un CAN et un DDC pour une démodulation synchrone en quadrature numerique. Une

quantification de la densité spectrale de bruit en tension en \/% de ces différents circuits est

effectuée.
3.4.1 Bruit du DVGA

Le DVGA a pour but d’amplifier la tension modulée en amplitude par un gain Apycatel que :

Apvia = (0.25)x 252 Mwors (3.17)

Ou Gainyerg représente le nombre binaire a écrire dans les registres de contréle du DVGA
pour avoir le gain désiré. C’est un amplificateur large bande avec une densité spectrale de

bruit en tension €y de 2.2 "TVZ Son gain en décibels est réglable entre -12dB et 30 dB.

DVGA VHz
Les valeurs de Gainyorg permettant d’obtenir les gains désirés sont récapitulées dans le

Tableau 3.1. ou le bruit en sortie du DVGA est noté €s

Gain (dB) GaiNyorg Abvea e wole LA
Nbvea Viz S bvea YAz

-12 000 0.25 2.25 0.56

-6 001 0.5 2.25 1.12

0 010 1 2.25 2.24

6 011 2 2.25 4.48

12 100 4 2.25 8.96

18 101 8 2.25 17.92

24 110 16 2.25 35.82

30 111 32 2.25 71.68

Tableau 3. 1: Récapitulatifs des contributions en bruit du DVGA.
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3.4.2 Modele de bruit du CAN

Un des éléments majeurs du SDR est le convertisseur analogique-numérique (CAN). Celui-ci
est généralement caractérisé par deux grandeurs caractéristiques : sa dynamique d’entrée
correspondant a la pleine échelle, Vs, et sa résolution correspondant a son nombre de bits N.
Actuellement, le convertisseur utilisé dans le SDR est un convertisseur 12 bits avec une plage
dynamique de 2 volts. Le quantum g (correspondant au LSB pour ‘Least Signifiant Bit’)
désigne la plus petite variation d’entrée permettant d’obtenir un changement de bit en sortie. Il
est donné par :

q= VLNS (3.18)

2

Ainsi, les valeurs numériques Vnym en sortie du convertisseur sont toutes multiples du
quantum. En effet, pour une tension analogique Vanaiogique d’entrée, les valeurs numeriques
Vnum @ssociées sont telles que :

q
‘Vanalogique ~Voum| S E (3.19)

Avec

Ou les b, représentent les bits x pouvant prendre deux valeurs : “1” ou ‘0’.

Cette derniere relation implique [’utilisation d’un code binaire naturel. Bien évidement

d’autres types de codages peuvent étre utilisés : le codage 1 parmi N, le code Gray...
3.4.2.1 Bruit de quantification du CAN

Lors de la conversion analogique-numérique, il apparait une différence Ve entre la tension
numérisée et la tension analogique réelle telle que V, = |Uanazogique — Vnum|. Cette différence
est a I’origine du « bruit de quantification ». C’est d’ailleurs ce dernier qui fait 1’objet de
I’étude présentée dans cette section. Ce bruit est inhérent au principe de conversion
analogique-numérique et ne peut étre supprimé. Il limite ainsi la précision des échantillons
numériques. Cette precision est quantifiée a 1’aide du rapport signal sur bruit (RSB) défini
par :

P
RSB =10 Iog[¢j (3.21)
bruit

Ou Pi, et Pyt représentent les puissances des signaux analogiques P (Vanalogique) €t du bruit du
CAN P(Ve).
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De nombreux travaux [101] - [102], ont montré une démarche permettant d’estimer ce bruit
de quantification en utilisant des lois statistiques. Les lois de quantification généralement
retenues sont la troncature et ’arrondi. Aussi, en approche stochastique, le signal d’entrée
Vanalogique €St SUPPOSé varier tres rapidement. Ainsi, le bruit de quantification Ve est considéré
non corrélé avec ce signal. Dans les travaux présentés dans ce manuscrit, on adoptera la loi de
quantification par arrondi qui est trés répandue compte tenu de ses avantages (puissance de
bruit réduite par rapport a la troncature, indépendance vis-a-vis de 1’arithmétique utilisée).
Ainsi, le bruit de quantification est assimilable a un bruit blanc, de moyenne nulle avec une

distribution de bruit uniforme sur intervalle [—% ; %] telle que représentée sur la Figure 3.7.

Cette loi affecte a chaque donnée du signal vgpnaiogique 12 valeur V., la plus proche. Sa

fonction de densité de probabilité est définie par 1I’expression suivante :
1 e
Pe () =—rect(—J 3.22
7 a (.22)

Ou la fonction rectangle est donnée par :

1 i —% <e< %
rect =
3.23
0 sieg|- 39 (3.23)
2 2
Pe(e)
-q/2 0 a/2 .
Figure 3. 7 : densité de probabilité de la loi de quantification par arrondi
Les puissances de la moyenne () et de la variance (c,) sont données par :
q
+00 — 1
_ _ 12 _
He = J._OO Pe (e)'de = J._qade =0 (3. 24)
2
q 2
+00 15
2 2 q
O = e— e.de:—jzede:—
e J‘_OO ( ,ue) pe( ) qda 12 (3.25)
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La puissance du bruit de quantification, Py, est égale a la variance. Par conséquent, la
valeur efficace en tension du bruit de quantification, V,,,;s., Vaut :

Vioise =+ Te :% (3. 26)

Partant de la relation (3.21), le SNR devient :

RSB =10 Iog(lz—zp“‘) (3.27)
q

D’une maniere générale, il est possible d’appliquer cette relation a n’importe quel signal. Par
exemple, pour un signal sinusoidal d’amplitude maximale A (correspondant a la pleine échelle
du CAN) et de fréquence f, avec

oN
A:7q (3. 28)

Ainsi, la puissance du signal d’entrée sinusoidal est telle que :

Pin = >~ g ¢ (3. 29)
Le RSB devient :

12*R,
2

RSB =10 Iog[
q

~6.02*N +1.76
(3. 30)

A titre d’exemple, pour un convertisseur 12 bits, le RSB calculé est de 74 dB.

Le convertisseur intégré dans le SDR présente un rapport signal sur bruit réel (RSBy) de 67
dB. On peut déja constater que cette valeur de RSB reste inférieure a celle théorique
déterminée dans I’équation (3.30). Cette différence s’explique par le fait que dans un
convertisseur réel, le RSB tient compte non seulement du bruit de quantification mais
également du bruit apporté par toutes les imperfections existantes dans le circuit, du bruit
thermique, de la DNL (Non Linéarité Différentiel), de I’INL (Non Linéarité Intégral) ... Ainsi
il est possible de définir un nombre de bits effectif (ENOB pour « Effective Number of Bit »)
partant de la valeur du RSB mesurée (RSB;) tel que :

RSB, —1.76
6.02

ENOB = (3.31)
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L’ENOB caractérise donc le nombre de bits requis pour lequel le CAN idéal puisse
correspondre au CAN réel.

3.4.2.2 Calcul de la densité spectrale du CAN

Soit Sg=| £(f)|* la densité spectrale du bruit de quantification, avec £(f) la transformée de
Fourrier du bruit de quantification. La puissance totale du bruit du CAN se trouve

uniformément répartie dans la bande de Nyquist [—% ; %], et elle est égale a la puissance

calculée dans 1’équation (3.25) :

F q2
P(V,)= 2 S (f)df == 6.3
2

Dans la pratique, le bruit est replié. Par conséquent, la puissance de bruit se retrouve

uniformément répartiec dans ’intervalle [0 ; %]. Ainsi, la densité spectrale de bruit en tension
du CAN, e, <

peut étre évaluée en — par:

AN 7

q VEs

€ = = (3.33)
cAN N
12 FZS 2 1[6FS

L’équation (3.33) pourrait également étre utilisée pour calculer la densité spectrale de tension
du bruit d’un CAN réel, & condition que le nombre de bits effectif (ENOB) soit utilisé a la
place de N.

Une méthode plus simple pour calculer cette densité spectrale est de partir du RSB, réel
mesuré ou fourni dans la documentation technique des CAN. En effet, partant de 1I’équation
(3.21), il est possible d’obtenir la puissance de bruit du CAN et par conséquent sa densité
spectrale de bruit en tension telle que :

VEs
22
Neaw ~ RSB, E

10 20 |_S
2

(3. 34)

On constate clairement que pour une dynamique donnée du CAN, sa densité spectrale peut
étre réduite en augmentant la fréquence d’échantillonnage et le RSB, (augmentation de
I’ENOB). Nous reviendrons plus en détails sur ces aspects dans la section 3.5.2.1.
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Les données en sortie du CAN sont par la suite transmises au DDC pour une démodulation
synchrone en quadrature numérique. Une quantification du bruit di au DDC est effectuée
dans le paragraphe suivant.

3.4.3 Modele de bruit du DDC

La Figure 3.8 montre le synoptique du DDC utilisé. Pour rappel, il est principalement
constitué d’un NCO, d’un filtre CIC d’ordre 4 avec un rapport de décimation Ncic
programmable entre 8 et 2048 et deux filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF1 et RIF2)
avec des rapports de décimation respectifs Ngjr1 et Nrir2. Comparé a la Figure 2.9, les circuits
d’arrondis ont été schématisés ici afin de pouvoir identifier puis quantifier les différentes
sources de bruit numériques comme nous le verrons par la suite.

Ainsi, les données en sortie du CAN sont mixées (multipliées) numériquement avec les
signaux numeériques synthétisés par le NCO. Les données en sortie du mixer codées sur 29
bits (12+17 bits), sont d’abord arrondies par le premier circuit d’arrondi « Round 1 » avant
d’étre transmises au circuit « circuit de décalage 1 » pour au préalable compenser le gain du
filtre CIC deng.. Elles sont par la suite envoyées au filtre CIC puis "amplifiees
numériquement” grace au circuit « circuit de décalage 2 ». Aprés passage par un second
circuit d’arrondi « Round 2 », les données sont finalement acheminees vers les deux filtres a
réponse impulsionnelle finie intégrés en fin de chaine.

Les circuits d’arrondi et de décalage sont nécessaires pour la mise en ceuvre en temps réel du
traitement car seul un nombre de bits limité peut étre traité par le matériel. Plus d’explications
sur ces opérations sont données tout au long de cette section.

NCO phase
DDC

scalex scale2
: ‘1' l’ Coefficient Coefficient *
: Neic RIF1 RIF2 .
: — l > l .
: g, g :
» données S =~ ~ = .
= issues du 3 S - >3 + 18 :
= CAN = B B - :
:ﬁL) 12 bits Slcleg2 |3 — :
. - 5 = = o .
: Shef B2 3 - :
n - o S — .
: By ol L==l |5 :
. 17 bits A1 17 bits :
. sin cos Fréquence
: .

Figure 3. 8 : Synoptique du DDC (Digital Down Converter) mettant en évidence les opérations d’arrondi
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Aussi, il est important de préciser que I’implémentation des filtres numériques décimateurs
permet de profiter du traitement de gain. Ce dernier résulte d’une amélioration du rapport
signal sur bruit du convertisseur analogique-numérique. En effet, grace aux filtres

décimateurs, la bande de Nyquist finale peut étre réduite a une bande [—% ; %]. Ainsi, la
puissance de bruit dans cette nouvelle bande est donnée par :

Fout 02 Fout 02
—_1 2 _ 2 _
P(V,) = [ 2, Sa(f)f - s LA .35
2 2

Le facteur OSR est fonction des différents rapports de décimation des filtres tel que :
I:S
OSR = _F =NcicNrietN rie2 (3. 36)
out

Le traitement de gain permet donc d’améliorer le RSB du CAN en réduisant la puissance du
bruit dans la bande de Nyquist finale.

Ainsi le RSB d’un CAN associé¢ a des filtres décimateurs, RSBrg, est tel que :

RSBy, = RSB, +10 log(OSR)
(3.37)

La densité spectrale de bruit en tension du CAN apres traitement de gain et en considérant
I’ENOB est ainsi donnée par :

Vs
e _ q _ Vs _ Ve _ 242
Noanr 1 ogp Far DENOB [GOSRF,,  2ENOB \/E o RSBr+1(; I(;)g(OSR) F
OSR.~% :
(3. 38)

En analysant les équations (3.33), (3.34), (3.35), (3.36) et (3.38), on constate que le traitement

\%4 .
T En effet, il

permet de réduire la puissance de bruit du CAN a cause de la décimation des filtres. Ces
derniers réduisent en méme temps la bande de Nyquist finale d’ou une densité spectrale
identique avant et apres traitement de gain. Celui-ci ne sera donc pas considéré par la suite
pour la quantification de la densité spectrale.

de gain ne permet pas d’améliorer la densité spectrale de bruit en tension en
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3.4.3.1 Le NCO

Basé sur I’architecture présentée sur la Figure (3.2), le NCO intégré dans le récepteur génére
les signaux numeériques (sinus et cosinus) pour le mixage avec un rapport signal sur bruit
(RSBnco) de 84 dB [89]. La tension de bruit apportée par le NCO est alors évaluée par :

VFSNCO
242
Vhoise_NCO = Reg—— (3. 39)
10 20

Ou v correspond a la pleine échelle du NCO. Elle est de 2V.

Sa densité spectrale de bruit en tension, e,, , ..., peut aisément étre évaluée par :

VFSNCO
e 22
Mnco ~ RSByco = (3. 40)
10 20 _S
V 2
3.4.3.2 Le premier circuit d’arrondi « Round 1 »

Les données en entrée du DDC codées sur 12 bits sont mixées avec celles provenant du NCO
synthétisées sur 17 bits. Les données en sortie du mixage devraient étre au plus codées sur 29
bits. En raison des contraintes de mise en ceuvre en temps réel et de la limitation associée a la
capacité des accumulateurs de calcul, les données mixées sont arrondies par le circuit « Round
1 ». Seuls les A; (A1=15) bits les plus significatifs (MSB pour « Most Significant Bit ») sont
conserveés. Les B; (B;=14) bits les moins significatifs (LSB) sont évidemment perdus. Cette
perte d’information due a la réduction du nombre de bits est a I’origine du bruit de calcul.

Dans I’implémentation actuelle, le traitement des données est effectué en virgule fixe.
Considérons une donnée de départ yin (a I’entrée du circuit) et une donnée Yy, (en sortie du
circuit Roundl) représentées en «complément a 2 » comme illustrées sur la Figure 3.9.
L’erreur de calcul be résulte de la différence entre les deux variables yi, et You.

m-1
Yin =—2"S + ;Zi 2! 3. 41)
i=
m-1 )
m |
You =—27S+ Zzi -2 (3. 42)
i=p

Dans cette représentation,

» p désigne le nombre de bits supprimés,
» m représente le nombre de bits en entrée du circuit Round,
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> S le bit de signe, les z; désignent les coefficients associés aux puissances de 2'. Ces

coefficients peuvent prendre deux valeurs ‘0’ ou ‘1°.

Bit de
signe
_ - 10
! ALl A 2 2
S |Pm-1/Pm-2 bpe| b Mool = B |bg

\ Ji\ J
| |

Bits restants m-p bits p bits supprimes

Figure 3. 9 : Représentation des données lors d’une suppression de bits

Ainsi, le pas de quantification aprés suppression des bits est défini dans ce cas par L=2"" =
o (A1)

D’une maniere similaire au bruit de quantification, le bruit de calcul est également quantifi¢
en utilisant des lois statistiques. Dans la modélisation présentée, nous considérons que la
donnée en sortie du circuit d’arrondi correspondant a la valeur médiane de I’intervalle [KL ;
(k+1)L] est codée a la valeur (k+1)L. La loi de quantification est ainsi définie par :

kL Si kLSX<(k+%jL

Q(x) = (3.43)

(k+1)L si (k +%]L <x<(k+1)L

La variance o de ce bruit d’arrondi est telle que [103], [104] :

(m 2
9712 12
(3.44)

La valeur efficace du bruit du premier circuit « Round 1 » est égale a la variance calculée

dans I’équation (3.44) telle que :
2
v _prf

VRZoundl ~ 2 1 (3.45)

Ainsi, si I’on note par €,  la densite spectrale de bruit en tension, elle s’exprime comme

suit :
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~ Vroundl _ Z_Al 2715

enRound1~ \/Fis _\/ﬁ:\/ﬁ (3.46)
2

3.4.3.3 Les circuits de décalage

Deux circuits de décalage sont utilisés dans le SDR. lls permettent d’amplifier ou d’atténuer
le signal a leurs entrées. Ils operent suivant le principe de décalage a gauche (multiplication)
ou décalage a droite (division). Nous supposons dans notre étude qu’ils ne rajoutent pas de
bruits supplémentaires.

3.4.34 Le filtre CIC

Certaines erreurs peuvent étre introduites dans I’implémentation des filtres numériques dans
les circuits matériels. En effet, ces circuits ne peuvent traiter que des données quantifiées sur
un nombre fini de bits. Dans les filtres CIC, la largeur des mots binaires a la sortie est souvent
supérieure a celle des mots a I'entrée, ce qui permet d'éviter les débordements de calcul dans
le filtre. Cependant, la largeur des mots a la sortie est si grande qu'elle doit parfois étre
tronquée ou arrondie, ce qui influence grandement la précision des résultats. Le lecteur
intéressé peut trouver plus d'informations sur la mise en ceuvre d’un filtre CIC dans les
travaux d’Hogenauer [93]. En négligeant les effets dus au débordement pendant les additions
et en supposant une architecture de calcul en pleine précision, le nombre de bits Bpax
permettant de considérer le filtre CIC sans bruit est donné d’aprés Hogenauer pour un filtre
d’ordre 4 :

Brmax = 410916(Ncic )+ Bin (3.47)
Ou
» B4 désigne le nombre de bits du filtre CIC a sa sortie pour une architecture pleine
précision
» B;, le nombre de bits en entrée du filtre CIC
A titre d’information, pour N;-=2048 correspondant a la décimation maximale possible pour

le filtre intégré dans la chaine et B;,, = 66 (Figure 3.8) ; le nombre de bits en sortie du filtre
CIC est Bpax = 110 bits.

Ainsi, nous considérons que le filtre CIC décimateur utilise Bnax bits a la sortie de chaque
étage intégrateur et différentiateur. De ce fait, aucun bruit lié aux opérations de troncature ou
d’arrondi n’est introduit par le filtre CIC.

3.4.3.5 Le second circuit d’arrondi « Round 2 »

Par la suite, les données en sortie du filtre CIC codées sur Bpax bits, sont d’abord amplifiées
par le second circuit de décalage « circuit de décalage 2 » considéré sans bruit, avant d’étre
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transmises au circuit « Round 2 » qui ne conserve a sa sortie que les S; (S;=21) bits de poids
les plus forts. D’une maniére identique au circuit Round 1, la densité spectrale en tension du

bruit, €, ., due a cette suppression de bits est telle que :

275

2 25 921
€. w = = (3.48)
oun F F F
s 6 s 6 s
2xNeie Neic Neic

I1 est a noter qu’en sortie du filtre CIC, les données sont échantillonnées a la fréquence Fs
CiC

3.4.3.6 Les filtres RIF

Le systeme integre en fin de chaine deux filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF1 et RIF2).
Le filtre RIF1 dispose de N;=21 coefficients symétriques programmables et le filtre RIF2 de

N,=63 coefficients qui sont également symétriques. Ainsi, seuls % = 11 coefficients sont

Ny+1

quantifiés pour le filtre RIF1 et >

= 32 pour le filtre RIF2. La quantification de tous les

coefficients s'effectue sur 16 bits.
Deux principales sources de bruit peuvent étre distinguées :

> le bruit dd a la quantification des coefficients du filtre. Cette source de bruit n’est pas
considérée dans notre modélisation puisque les coefficients des filtres ont été
synthétisés pour compenser les ondulations induites par le filtre CIC (section
2.2.3.3.3). La seule conséquence de I'erreur de quantification des coefficients est que
la réponse réelle du filtre differera Iégérement de la réponse théorique attendue.

» le bruit lié a I’arrondi en sortie de chaque multiplieur. D’un point de vue bruit, il est
important d'utiliser des coefficients symétriques puisque cela permet une réduction du
nombre de multiplication et par conséquent une réduction des erreurs d’arrondi
associées.

En effet, a la sortie du filtre, une largeur de mot de 37 bits est théoriquement attendue en
raison de la multiplication entre les 21 bits des données d'entrée et les 16 bits des coefficients
du filtre. Cependant, en raison de la taille limitée de l'accumulateur en sortie de chaque
multiplicateur, seuls les C; (C;=21) bits de poids les plus forts sont retenus. La perte des 16
LSB entraine un bruit d'arrondi, v, dont la tension RMS est exprimée par :

multiplieur 1
2C

Vmultiplieur = E (3.49)
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En supposant que les bruits aprés chaque opération de multiplication sont non-corrélés, la
puissance de bruit du filtre RIF est la somme des puissances de bruit dues aux multiplications.
Par conséquent, les valeurs efficaces du bruit en tension des filtres RIF1 et RIF2 sont

respectivement données par :
fN +
VriFL = 1Tlvmultiplieur (3.50)

/N +
VRiE2 = 2Tl\/multiplieur (3.51)

On peut alors exprimer I'expression de la densité spectrale de bruit en tension du filtre RIF1,

€y - telle que :

VRIFl

021
nRIFl (3 52)
2x NC|C V NCIC V NCIC

D’une maniére similaire, en raison de la décimation du filtre RIF1, le traitement dans le filtre

RIF2 est effectué a une fréquence de FSN . La densité spectrale de bruit, €n,., , due au
cic X NriF1
filtre RIF2 est donc déterminée par :
Viies Ny +1 27 N, +1 27

(3.53)

e”Rle ~ - B
X Neic X Ngjpp Necic X Nrigs Neic X Ngigr

Il convient de mentionner que, selon les équations (3.52) et (3.53), une attention particuliére
doit étre porté au bruit associé a la mise en ceuvre en temps réel des filtres numériques. Ce
bruit augmente lorsque le nombre de coefficients augmente et lorsque la taille de
I'accumulateur diminue. Un certain compromis devrait étre trouvé entre ces deux parametres
afin de minimiser le bruit du filtre.

Enfin, compte tenu de toutes les densités spectrales de bruit estimées précédemment et des
différents gains associés, la densité spectrale de bruit en tension du DDC, €n,,. , est donnée

par :

52 2 > 2 2 |~2
enDDC o \/|.(enk +enround2 +eanF1 )GR”:]- +enRIF2 JGR|F2 (3.54)

avec
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Nnco roundl

2
2
0? (lj Xy R 2 NG <2 ) (355)

3.4.4 Synthese et validation du modele de bruit du SDR

Dans les paragraphes précédents, une identification puis une quantification des différentes
sources de bruits du récepteur numérique utilisé, a été effectuée. Dans cette modélisation,
trois principales sources de bruit ont été considérées: le bruit du DVGA, le bruit de
quantification du CAN et le bruit lié a la suppression de certains bits souvent nécessaires dans
I’implémentation matérielle. Il est donc possible de déterminer la contribution totale du bruit

du SDR en sortie du systeme. Ainsi, la densité spectrale de bruit en tension, €, . exprimée en

14

N est telle que :

2

G

2 2 2 2
enSDR = (enDVGA x ADVGA + enCAN ) SR + enDDc (3- 56)

ADVGA

Un schéma montrant les différentes sources de bruit et leur contribution au bruit total du SDR

est illustré dans la Figure 3.10. Ce dernier présente une représentation graphique de 1’équation

(3.56).

2
enDVGA
Afvea
el o> 1)* (2_“‘”@1)2—> (N1 ? P 25cate2) Z—N/;f;\)% GhiF1 GRir2 T
NcanN E CI 2 \T/
2 71
2 Cnrirs ﬂb e2
2 ny N NRIF2
n ound1l
NCO 2
Nyround2

Figure 3. 10 : Schéma illustrant les différentes contributions au bruit total du SDR.

En vue de comparer les résultats du modele avec ceux obtenus avec un analyseur de
référence, les données en sortie du SDR sont transmises au CNA disponible sur la carte DSP-
SHARC. La densité spectrale de bruit en tension mesurée du CNA est illustrée sur la Figure
3.11. Celle-ci est obtenue en écrivant une valeur continue sur le CNA. Les mesures ont été
obtenues a 1’aide de I’analyseur HP3562A.
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Figure 3. 11 : Densité spectrale du CNA en sortie du DSP

Une densité spectrale de bruit, € de 90 nV/VHz est obtenue en zone de bruit blanc. Afin

Nena !
de s’assurer que le CNA de sortie ne dégrade pas les performances en bruit, le gain du SDR,
Gspr, st réglé de sorte que la densité spectrale de la chaine numérique domine celle du CNA
de sortie. Ainsi, les sources de bruit du SDR sont amplifiées en amont du CNA. La
contribution de ce dernier devient alors négligeable.

Par la suite, nous avons mesuré, en vue de valider le modele du SDR proposé, la densité

. 14 , ;e s . .
spectrale de bruit en N et comparé les caractéristiques de bruit obtenues avec celles issues

du modéle (schématisées en traits pleins) présenté selon 1’équation (3.56). Les mesures ont été
obtenues avec ’analyseur dynamique basse-fréquence HP3562A. Pour se faire, ’entrée du
SDR est mise en court-circuit, et des mesures sont présentées pour différentes configurations.

A tire d’exemple, la Figure 3.12 illustrant la densité spectrale de bruit du SDR pour
différentes valeurs de I’atténuation scale;, est obtenue pour les paramétres du SDR suivants :
Apvea=0 dB, N¢ic=240, Ngiri=2, Neiro=2, scale,=0.
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Figure 3. 12 : Densité spectrale de bruit du SDR pour différentes valeurs de scale;. Les paramétres du
SDR sont : ADVG/—\:O dB, NCIC:2401 NF|R1:2, NF|R2:21 Sca|62:0.

Les paramétres de réglage de la Figure 3.13 illustrant le tracé pour différentes valeurs de
rapport de décimation du filtre CIC N¢ic, sont : Apvea=0 dB, scale;=24, Nrri=2, Nrr2=2,
scale,=0
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5

Densite spectrale de bruit en pV/ VHz
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—
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=
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Figure 3. 13 : Densité spectrale de bruit du SDR pour différentes valeurs de N¢c. Les paramétres du SDR
sont : ADVGA:0 dB, Sca|61:24, N|:|R1:2, N|:|R2:2, ScaleQIO.
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Ces résultats montrent 1’adéquation du modele proposé pour le calcul de la densité spectrale
de bruit en tension du SDR. De plus, en examinant de plus pres ces résultats, on peut constater
sur la Figure 3.12 que la densité spectrale du SDR est multipliée par deux en décrémentant la
valeur de scale; (valeur qui influe sur le gain du SDR). La source de bruit majoritaire se situe
donc en amont du premier circuit de décalage. De plus, dans ces configurations, la
contribution en bruit du CNA de sortie est négligeable.

3.5 Présentation et caractérisation de la chaine complete

La modélisation effectuée dans les paragraphes précedents a permis de dégager les grands
axes pour la mise en ceuvre d’un capteur GMI numérique a haute sensibilité. La configuration
magnétique off-diagonal a été retenue en choisissant un point de fonctionnement en champ
H., ~ 0 A/m. Ce choix de point de fonctionnement a pour principal avantage de réduire la
contribution du bruit du systéme d’excitation en sortie du systéme et de faire fonctionner le
capteur sans polarisation.

La chaine compléte mise en ceuvre pour mesurer les performances est présentée sur la Figure

3.14 [105] - [107]. L’étage de polarisation reprend celui présenté lors du chapitre 2. L’étage
de détection, quant a lui, est constitué d’un amplificateur faible bruit basé sur I’OP27 en mode
non inverseur et du SDR. Cet amplificateur a été rajouté pour assurer une haute impédance
d’entrée afin de maximiser la sensibilité en sortie de chaine car le SDR présenté dispose d’une
impédance d’entrée de 200 Q correspondant a celle du DVGA. Il est a noter que pour une
architecture optimale, seul un amplificateur a haute impédance est nécessaire. Rappelons que
le DVGA est déja disponible sur la carte d’évaluation utilisée et ne peut étre supprimée.
Néanmoins, sa fonction d’amplification sera assurée par le préamplificateur. Nous
considérons donc dans tout ce qui suit un gain Apvea=0 dB.

DSP
bus parallele bus parallele
du DSP 9 Vee du DSP
Rpi
N e DDC In-phase (1)

ﬂlhm., | jac ¥ldc

TVcoil(t)

(Digital >
2 ADC Down
Converter) >

Quadrature (Q)
i\

|  Fs=40MHz |

DDS

GMI

SDR

Figure 3. 14 : Synoptique de la chaine de mesure
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3.5.1 Modele de bruit de la chaine de mesure complete

Les sources de bruit de la chaine de mesure présentée ont été identifiées puis modélisees
analytiquement a I’exception du préamplificateur OP27 dont le synoptique est donné sur la
Figure 3.15.

lact g ‘ oP27
+* - \krs SDR

=2 [Veoil(t) R2

R1

Figure 3. 15 : Synoptique du préamplificateur OP27 en mode non inverseur
Trois principales sources de bruit sont associées a celui-ci: le bruit en tension, €nop

3nV /VHz, le bruit en courant, .
de régler le gain du préamplificateur [107]. Ce dernier dispose d’un gain Gop,7 tel que :

27

, =0.4pA/VHz et le bruit d0 aux résistances permettant

2

R
Gop2r :1+R—2 (3.57)
1

La densité spectrale de bruit en tension, €N reamyp’ due au préamplificateur est donnée
par [105]:

2
R
2 2 2
enpreamp = GOP27 enOP27 +’B*InOP27 +(R_jj 4kBTR1 +4kBTR2 (3_ 58)

Ou S est tel que :

3.

235 (F5 Hyo Jx Zs (£, HZO)J2 { R *R, Jz

Ry +Zy(fp Hyo)

ﬂ=2222(fp,Hzo)+{ R +R,

59)

Il est & noter que les sources de bruit présentées avant le mixage (systéme d’excitation,
élément sensible, préamplificateur, DVGA et CAN) doivent étre évidemment considérées
autour de la porteuse de frequence fp. L’étude sur la modélisation d’un bruit autour de la
porteuse est effectuée dans [109]. La modélisation n’étant pas présentée dans ce manuscrit,
une démonstration succincte est donnée en annexe 2. Il ressort de 1’étude que si la densité
spectrale autour de la porteuse est notée d;, alors aprés démodulation, sa densité spectrale vaut
dpavec :
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0, =Ky x 0, avec Ky =2 (3. 60)
Ce facteur ky provient d’une perte d’un facteur 2 sur la bande passante due a un repliement de
bruit. Pour la quantification de la densité spectrale du CAN, le repliement de bruit est déja

pris en compte en considérant la bande [O ; F%] (équations (3.33 et (3.34)). Nous invitons le
lecteur a se référer a I’annexe 2.
Ainsi la densité spectrale de bruit en tension, e, _ , de toute la chaine incluant systeme

d’excitation, élément sensible et systéme de détection comme illustré sur la Figure 3.14 est
telle que :

e =

n sensor

er UR Zjlz(f"(’szH )| o |Gioeka +en (3.61)
g 11 ' z

2
2 2 2
J +V," |G5pry €
p

3.5.2 Caractérisation de la chaine

Dans cette section, les performances du capteur sont présentées. La fréquence d’excitation
choisie est de 1 MHz. Une fréquence plus grande serait souhaitable sauf qu’il se trouve qu’au-
dela de cette fréquence, I’effet de la capacité parasite de la bobine dégrade la sensibilité de
I’élément sensible. Un fil GMI a base de Cobalt de longueur 25 mm et de diamétre 100 um
fourni par I’entreprise Unitika est utilisé. Autour de celui-ci, sont bobinés 400 tours de fil de
cuivre de diametre 65 pum.

Une optimisation en temps-réel des grandeurs électriques d’excitation (l4c, lac) est ensuite
effectuée. La procédure d’optimisation a consisté a trouver le courant l,. permettant d’obtenir
la sensibilité maximale, pour un courant l4. donné. Ce courant l,. optimal est obtenu en faisant
varier en temps réel la tension de sortie du DDS donnant ainsi I’image du courant
d’excitation. Toute cette procédure est réalis€ée automatiquement via 1’interface graphique
développée sous LabWindows/CVI (Section 2.3) [83]. Ainsi pour un courant lg. de 5 mA, la
sensibilité maximale en V/T est obtenue pour un courant de 6.6 mA. Il est a noter que
I’utilisation d’un courant lqc plus grand serait souhaitable puisqu’il permet de réduire le bruit
magnétique [21]. Cependant, pour un courant l,c donné, I’augmentation du courant lgc
engendre une diminution de la sensibilité. Pour retrouver la sensibilitt maximale, il est
nécessaire d’augmenter le courant l,.. Du fait que le courant en sortie du DDS est limité a 10
mA, le courant 4 a été fixé a 5 mA. Le courant I, optimal est par conséquent de 6.6 mA. Ces
résultats ont été confirmeés ultérieurement par une caractérisation d’un échantillon identique a
celui utilise dans ce manuscrit. Cette caractérisation a été réalisée au laboratoire GREYC.

Nous invitons le lecteur a se référer a I’annexe 5.
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Lors de la caractérisation des performances, seule la composante | optimisée en sortie du SDR
est utilisée. Celle-ci est fonction du module et de la phase de la composante off-diagonal (Z»;)
et peut aisément étre évaluée par :

12, =Gspr * lac *‘221(fp’ Hz1*cos(ﬂ(Hz)—¢) (3.62)

L’image de la partie réelle de la composante off-diagonal est donc deduite telle que :
( * IZZl
\221 fp,Hz) cos(B(H,)-¢)=—2— (3.63)

Les caractéristiques montrant 1’image de la composante off-diagonal sont données sur la
Figure 3.16 (a). Elles sont obtenues en associant le SDR et 1’élément sensible. La figure 3.16
(b) illustre la sensibilité (transfert) intrinseque S, de 1’élément sensible obtenue en dérivant la
Figure 3.16 (a) par rapport a I’induction magnétique B, telle que :

- Az H, | *cos(B(H,)- 9) 50
HoH,

La phase ¢ du NCO permettant d’optimiser la sensibilité intrinseque est ici de 67°.
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Figure 3. 16 : Caractéristique de la composante off-diagonal optimale obtenue pour une fréquence de
1MHz et un courant Iy de 5SmA. a) Composante | optimisée b) sensibilité optimisée de la composante |
Cette illustration montre que la sensibilité maximale est obtenue autour d’un champ
magnétique quasi-nul. Cette derniére est d’environ 2 MQ/T. Pour conclure, le choix d’un
point de fonctionnement H,o =~ 0 A/m permet de profiter des avantages distincts suivants :
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» fonctionnement du capteur sans une polarisation magnétique permettant de fixer le
point de fonctionnement en champ,

réduction de la contribution du bruit du systéme d’excitation (équation (3.61)).
fonctionnement du capteur avec un point de fonctionnement pour lequel la sensibilité
intrinseque de la composante off-diagonal est proche de la valeur maximale.

Y V¥V

3.5.2.1 Bruit et bande passante du capteur en boucle ouverte

Par la suite, des premiers tests ont été conduits afin de mesurer les performances de la chaine
de mesure présentée. Dans tout ce qui suit, les parametres du SDR sont tels que : Apvea=0 dB,
scalel = 20, Ncic = 135, Nrir1 = 2, NRrip2 = 2, scalez =0, Grirr = Grip2 = 1. Le gain du
préamplificateur est tel que Gop2;=1. Ainsi, la bande passante du récepteur a -3dB est
d'environ 11 kHz et le gain du SDR, Ggpr, est estimé a 158 selon 1’équation (2.10).

Afin d’identifier les sources de bruit dominantes dans les systémes numériques, la densité
spectrale du SDR seul est illustrée sur la figure 3.17 pour les paramétres du SDR retenus.
Cette illustration est obtenue en court-circuitant I’entrée du SDR. Les résultats obtenus ont
encore montré un bon accord entre mesure et modéle (équation 3.56) et comme on peut
également le voir dans le tableau 3.2. Une densité spectrale de bruit de 11 pV/\Hz est obtenue
par le modele et la mesure.

—
=

Mesure |
Modele |]

Diensite spectrale de bruit en JU,V/{ \/Hz

—
[

=]

AR R R R T L
10 10 10 10 10
Frequence (Haz)

—
[

Figure 3. 17 : Densités spectrales de bruit mesurées (bleue) et calculées (rouge) du SDR. Les parameétres
de configuration étaient: Apyea=0 dB, scalel = 20, N¢c = 135, Nrjr1 = 2, Ngjp2 = 2, scale2 = 0, Ggipr = G
rie2 = 1, Fout = 37 kHz, bande passante a -3dB = 11 kHz, Ggpr = 158).

L’élément sensible est ensuite intégré dans le systéme. Les courants d’excitation I et lgc
permettant d’optimiser la sensibilité sont d'environ 6.6 mA et 5 mA, respectivement. La
fréquence d'excitation, fp, est fixée a 1 MHz. Les paramétres de configuration de la partie
analogique sont : Gopz7=1 (R2=0 2, R1=), Rg=280 £, Rpias=1800 Q, Z1= 0 Q, Z11=35 Q,
Z22=600 Q.
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Pour s’assurer du bon fonctionnement du capteur, un champ magnétique de référence
d’amplitude 110 nTyys et de fréquence 30 Hz a été mesuré par le capteur. Celui-ci est généré a
I’aide d’un solénoide de longueur 10 cm avec un transfert de 4 mT/A. Seul I'élément sensible
et la source de ce champ magnétique ont été placés dans un environnement blinde.
L'ensemble de I'électronique de conditionnement était dans un environnement non blindé.
Aucun champ de polarisation (H, ~ 0 A/m) n'est appliqué afin d’optimiser la sensibilité du
capteur, et par consequent son niveau de bruit magnétique équivalent en champ. La Figure
3.18 (a) représente la densité spectrale de bruit mesurée et calculée selon 1’équation (3.61), de
la chaine de mesure présentée. Des performances mesurées de 11 wV/\Hz sont obtenues tel
que prédit par le modele en zone de bruit blanc.

En comparant la densité spectrale de la chaine (Figure 3.18 (a)) avec celle du SDR seul
(Figure 3.17), il apparait que la densité spectrale de bruit en zone de bruit blanc est
principalement due au CAN du SDR qui présente une densité spectrale équivalente en sortie
de 11 uV/\NHz. Le tableau 3.2 confirme ces résultats. Il résume les densités spectrales
calculées pour les différentes sources de bruit de la chaine de mesure et leurs contributions
respectives en sortie de chaine.

Sources de bruit Densité spectrale de bruit de la | Contribution de la densité spectrale
source considérée (nV/,/Hz) en sortie du SDR (nV/,/Hz)
Systéeme d’excitation
(DDS + résistances en, =107 =0
d’injection)

Elément sensible v, ~3 669
Préamplificateur Cpreamp — 3 669
DVGA Copyis =2-2 490

ADC ey =70 11000

NCO Cuyep = 99 1560
Round 1 Cn =2 632
Round 2 = 0.35 0.35
FIR1 €y = 1.2 1.2

FIR2 €y = 2.86 2.86
CNA de sortie Cncpa= 90 90

Tableau 3. 2: Densités spectrales de bruit de chaque source de bruit de la chaine de mesure et leurs
contributions en sortie. Les parameétres de configuration sont : Gopy; = 1, Apvea=0dB, scale; = 20, neic =
135, NRIFl - 2, NRIFZ - 2, SCﬂIeZ - 0, GRIFl = GR||:2 - l, Fout =37 kHZ, Bande passante a-3dB =11 kHZ, GSDR
=158.

La densité spectrale de bruit de la chaine compléte est ensuite exprimée en termes de bruit
équivalent en champ. Cette derniere est obtenue par le rapport entre cette densité spectrale de

bruit et la valeur de la sensibilité (ou fonction de transfert) de la chaine compléte. La Figure

104




Chapitre 3 : Quantification et performances d’un capteur GMI numérique

3.18 (b) illustre cette fonction de transfert. Une sensibilité¢ d’environ 2.6 MV/T est mesurée
dans une plage fréquentielle allant du continu (DC) jusqu’a 11 kHz.

Cette sensibilité peut également étre estimée, connaissant la sensibilité intrinséque illustrée
sur la Figure 3.16. La sensibilité en tension en sortie du systeme Tr, est alors évaluée par :

. anZl(fp , Hzl*cos(ﬂ(Hz)_w)
IUOaHz

Try =Ggpr ™l =Ggpr *lac *Sq (3.64)
Pour I'élément sensible utiliseé, la sensibilité intrinséque obtenue est d'environ 2 MQ /T pour
un point de fonctionnement Hzp = 0 A/m. La sensibilité en tension estimée en sortie de chaine
est alors de 2.1 MV/T, approximativement égale a celle mesurée selon la Figure 3.18 (b)
(avec I = 6.6 mA).

Pour cette sensibilité, le bruit magnétique équivalent b, mesuré et calculé est donné sur la
Figure 3.18 (c). Des performances de 4.2 pT/\VHz sont obtenues par mesure, et par le modéle
en zone de bruit blanc. Des niveaux de bruit de 68 pT/NHz a 10 Hz et 220 pT/vHz a 1 Hz sont
également mesurés pour le microfil utilisé.

Les performances obtenues pourraient encore étre améliorées. En effet, pour un élément
sensible de taille raisonnable (approximativement quelques centimetres de longueur et
quelques centaines de tours de la bobine de capture), une premiere limitation de la conception
numérique actuelle est liée a la plage dynamique d'entrée du CAN utilisé qui est de 1 V créte.
Celle-ci impose une sensibilité maximale a son entrée, empéchant ainsi 1’augmentation du
gain du préamplificateur. L'utilisation d'un CAN avec une plage dynamique plus élevée est
donc nécessaire pour augmenter la sensibilité en tension. Lorsque I’augmentation de la plage
dynamique (augmentation de sensibilité) est associée a une amélioration de la résolution
(ENOB plus élevé), le niveau de bruit équivalent en champ est alors amélioré.
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Figure 3. 18 : Performances en bruit du capteur en boucle ouverte. a) Densité spectrale, e, en

MV/VHz. b) Fonction de transfert (ou sensibilité) en V/T. c) Bruit équivalent en champ, b, en pT/+/Hz. Les
parametres de configuration sont: Ggopy; =1, Apyea=0 dB, scale; =20, N¢ic =135, Ngri =2, Ngr2 =2,
scale, = 0, Ggir1 = Grip2 = 1, Fout = 37 kHz, Bande passante a -3dB = 11 kHz, Ggpr = 158.
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Une amélioration significative pourrait également étre obtenue en réduisant la densité
spectrale de bruit du CAN qui est la principale source de bruit du SDR. Selon I'équation
(3.34), cette densité spectrale peut étre réduite soit en augmentant le RSB, soit en opérant a
une fréquence d'échantillonnage plus élevée. L'augmentation du RSB du CAN nécessite
I'utilisation d'un CAN a plus haute résolution (augmentation du nombre de bits effectifs). La
limite actuelle est la technologie des CAN disponible qui assure généralement un compromis
entre la résolution et la fréquence d'échantillonnage.

Compte tenu de ces pistes d’améliorations, un systéme amélioré basé sur un CAN 14 bits
(équivalent 11.6 bits effectifs) échantillonné a 125 MHz et disposant d’une plage dynamique
de 2 Volts, est implémenté dans le chapitre 4. En utilisant un tel convertisseur et pour le
méme élément sensible, un niveau de bruit équivalent en champ d’environ 1.4 pT/NHz est
attendu par le modele analytique en zone de bruit blanc.

Il est & noter que pour la configuration actuelle et ne tenant pas compte de la linéarité du
capteur, la dynamique d'entrée du CAN définit une excursion maximale d’induction
magnétique d'environ £ 61uT, ce qui correspond & une plage dynamique numérique d'environ
146 dB/\NHz en zone de bruit blanc. Si la sortie numérique est convertie en analogique, la
plage dynamique du capteur est a nouveau limitée par la dynamique du CNA de sortie. Dans
la configuration actuelle, le CNA du DSP utilisé dispose d’une dynamique de = 10 V, ce qui
conduit & une plage dynamique du capteur de 122 dB/\VHz, correspondant a + 3.8 pT

d'excursion maximale d’induction magnétique.

3.5.2.2 Vitesse de variation maximale en champ

La vitesse de balayage en champ (slew rate) a également été mesurée. Cette grandeur désigne
la variation de champ maximale que le capteur peut reproduire. Elle est déterminée en
observant la réponse du capteur lorsqu’il est soumis a une variation brusque de champ
magnétique. La Figure 3.19 illustre cette caractéristique pour une variation croissante (Figure
3.19 (a)) et une décroissante (Figure 3.19 (b)) d’induction magnétique. Un slew rate de 116
mT/s est mesuré pour une variation croissante et pour une variation décroissante, nous
obtenons un slew rate d’environ -134 mT/s.

Il est également important de noter le retard observé entre le champ magnétique appliqué et
celui mesuré. Ce retard est intrinseque au systéme numeérique et dépend principalement des
rapports de décimation et des coefficients des filtres comme présenté dans le chapitre 2. Pour
la mesure représentée sur la Figure 3.19, les paramétres du SDR sont les mémes que ceux
présentés précedemment (Figure 3.18). D’aprés 1’équation (2.14), un retard de 260 ps est
estimé pour un rapport de décimation Ncic de 135. Cette valeur correspond bien au retard
mesuré.
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Figure 3. 19 : Evaluation du Slew rate de la chaine de mesure en boucle ouverte. Les parametres de
configuration sont : Gopyy=1, Apvea=0 dB, scale; =20, N¢ic =135, Ngri=2, Nggr2 =4, scale, =0,
Grir1 = Grire = 1, Fout = 37 kHz, Bande passante a -3dB = 11 kHz, Gspr = 158. La courbe rouge correspond
au champ magnétique appliqué (type échelon) et la courbe rouge correspond au champ magnétique
mesuré par le capteur. a) Mesure de champ pour un échelon de champ croissant ; b) Mesure de champ
pour un échelon de champ décroissant.

3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, une étude sur la quantification des performances en bruit en zone de bruit
blanc d’un capteur GMI numérique basé sur un SDR, a éte realisée. Ce travail a consisté a
passer en revue les différents circuits d’instrumentation utilisés en vue d’identifier puis de
quantifier leurs performances en bruit. Le choix d’un point de fonctionnement Hzo ~ 0 A/m a
également été retenu. Celui-ci permet de réduire la contribution du bruit du systéeme
d’excitation tout en profitant de la sensibilité maximale de 1’¢lément sensible. Dans la
conception actuelle, un niveau de bruit équivalent en champ de 4.2 pT/VHz est obtenu par
mesure et par le modéle analytique développé en zone de bruit blanc.

La modélisation effectueée a egalement permis de discerner les limitations existantes puis de
dégager les pistes d’optimisation des performances en termes de niveau de bruit équivalent en
champ. On a pu montrer que les performances du capteur en zone de bruit blanc sont limitées
par celles du convertisseur analogique-numérique 12 bits échantillonnées a 40 MHz. Les
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pistes d’optimisation finalement retenues sont 1’utilisation d’un CAN & plus haute résolution
et plus haute fréquence d’échantillonnage. Pour des performances ultimes, 1’augmentation de
résolution doit étre associée a une augmentation de la plage dynamique d’entrée du CAN en
vue d’augmenter la sensibilité du capteur.

Considérant ces différentes pistes d’optimisation, une chaine de mesure améliorée est
proposée dans le chapitre 4.

109



Chapitre 4 : Développement et caractérisation d’un prototype de capteur

CHAPITRE 4 : Développement et caractérisation
d’'un prototype de capteur
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Résumé

Dans ce chapitre, un prototype de capteur GMI basé sur un FPGA et partant des pistes
d’optimisations dégagées dans le chapitre précédent, est présentée. L architecture proposée
permet de profiter de la réponse impaire autour de zéro de la composante off-diagonal tout
en gardant la haute flexibilité de reconfiguration des processeurs FPGA. Suite a cette
implémentation, la caractérisation des performances du capteur est effectuée Une attention
particuliere est portée au modele de bruit déja présente dans le chapitre 3 afin de le
géneraliser et l’adapter a la nouvelle chaine. Nous discuterons ensuite des différentes
limitations existantes pour finalement présenter une architecture optimale de capteurs GMI
numerique au regard de la technologie actuelle.
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Chapitre 4 : Développement et caractérisation d 'un prototype de capteur

4.1 Introduction

La modélisation effectuée dans les chapitres précédents a permis de dégager les lois générales
d’optimisation d’un capteur GMI numérique a haute sensibilité. Nous avons ainsi pu vérifier
que le niveau de bruit de la chaine de mesure en zone de bruit blanc était principalement
dominé par 1’¢lectronique numérique de conditionnement. Parmi les sources de bruit de
I’électronique congue, le modeéle analytique développé a montré que la contribution du CAN
était dominante en sortie de chaine limitant ainsi le niveau de bruit équivalent en champ du
capteur. Une des pistes d’amélioration était donc d’utiliser un convertisseur a plus haute
résolution cadencée a une fréquence d’échantillonnage plus importante. Ce chapitre
s’inscrivant dans ce cadre, présente un prototype de capteur entiérement congcu par FPGA
(‘Field Programmable Gate Array’) tout en intégrant ces différentes pistes d’amélioration.

L’utilisation d’un FPGA dans les capteurs GMI présente également une nouveauté. Cette
nouveauté dans la réalisation de capteur a haute sensibilité réside dans I’implémentation de
toutes les fonctions numériques présentées jusque-la dans un seul circuit FPGA. Le choix se
justifie par rapport a la flexibilité de programmation des FPGA ainsi que la possibilité de
reconfiguration leur procurant ainsi un atout majeur dans diverses applications. Rappelons
que dans la conception présentée dans les chapitres précédents, les circuits utilisés étaient
basés sur des cartes (circuits spécifiques de type ASICs) réadaptées pour notre application.
Ainsi, le choix des technologies reconfigurables permet d’apporter une solution intermédiaire
entre ces ASICs possédant des performances remarquables : une flexibilité moindre, un temps
de fabrication élevé et les processeurs MPU (pour Micro-Processeur Unit) avec une forte
flexibilité, un temps de développement court mais une puissance de calcul limitée. Ces
technologies reconfigurables présentent par conséquent un bon compromis entre une
puissance de calcul (supérieure a celle des processeurs) et un degré de flexibilité élevé
(supérieur a celui des ASICs). La figure 4.1 illustre le rapport performance/flexibilité pour les
principales technologies de calculs actuelles [110]. Dans cette illustration, les performances
sont données en MIPS/Watts (MIPS pour « Millions d’impulsion par seconde »).

Performances en
MIP SYWatts

N
Plusieurs GIP S\ atts

1600 MIPS/Watts (DSP TMS32C54X
53 MIP S/Watts (Power PC 603)

>
>

flexibilité

Figure 4. 1 : Rapport performances-flexibilité pour les principales technologies [110]
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Outre leur bon compromis, les technologies programmables FPGA, offrent des phases de
développement et de prototypage rapides par rapport aux circuits spécifiques de type ASIC.
Le systétme congu est associé a la configuration off-diagonal pour profiter des mémes
avantages énoncés dans ce manuscrit.

Ce chapitre sera scindé en trois parties. Une premiere partie ou sera décrit le prototype congu.
Nous décrirons ’architecture du FPGA utilisé et le procédé d’implémentation de la chaine
améliorée (correspondant au prototype). La deuxieme partie de ce chapitre repose sur
I’évaluation des performances incluant le niveau de bruit, la dynamique, le slew rate et la
bande passante. La troisieme et derniere partie propose une structure optimale de capteur GMI
numeérique sur la base de la technologie actuelle.

4.2 Conception du prototype de capteur

Les technologies FPGA présentent d’une maniere générale les avantages distincts suivants :

» Performances : comme ils tirent profit du parallélisme mateériel, les FPGA offrent une
puissance de calcul supérieure a celles des processeurs de traitement de signal (DSP).
En effet, ils s’affranchissement du mode d’exécution séquentiel et exécutent plusieurs
opérations par cycle d’horloge.

» avec la technologie FPGA, il est possible de tester un concept puis le vérifier sur du
matériel sans avoir a passer par le long processus de fabrication des ASIC.

La Figure 4.2 montre le synoptique du prototype proposé [111], [112]. Il est principalement
basé sur un FPGA. Dans ce circuit, sont implémentés le DDS et le SDR nécessaires au
capteur. Le DDS est ici construit a 1’aide d’un oscillateur numérique local (NCO) associé a un
CNA pour délivrer la grandeur alternative d’excitation du microfil GMI. Une source de
polarisation continue est également utilisée pour fournir le courant lg. D’une maniere
similaire a la chaine présentée dans le chapitre 2, cette source est construite a 1’aide d’une

batterie associée a une résistance d’injection Rpjas.
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Figure 4. 2: Synoptique d’un capteur GMI numérique en configuration off-diagonal basé sur FPGA.

La tension aux bornes de la bobine de capture est d’abord amplifiée par 1’OP27 avant d’étre
numérisée par un CAN. Les données numérisées sont ensuite transmises au DDC implémenté
dans le FPGA pour une démodulation synchrone en quadrature numérique. L’architecture
générale de ce dernier est proche de celle preésentée dans le chapitre 2 (Figure 2.2). Elle
integre principalement un circuit d’amplification numérique (qui joue le méme réle que le
second circuit de décalage de la chaine précédente), un NCO et une cascade de deux filtres
passe-bas numeériques : un filtre CIC et un filtre a réponse impulsionnelle finie (RIF).

Une conception des différentes fonctions a été réalisée et vérifiée en utilisant la carte Red
Pitaya qui est une carte innovante utilisée pour I'instrumentation et le contréle de plateformes.
Il s'agit d'un périphérique réseau basé sur Linux. On trouve sur cette carte un FPGA Zynq
congu par la société Xilinx, deux CAN 14 bits et deux CNA 14 bits pouvant fonctionner
chacun a une fréquence d'échantillonnage Fs de 125 MHz. La carte Red Pitaya integre
¢galement d’autres fonctions. Le lecteur intéressé pourra trouver de plus amples informations
a la référence [113].

Dans la conception mise en ceuvre, cette carte n’est qu’un outil puisqu’elle intégre a la fois le
FPGA nécessaire pour réaliser les différentes fonctions de traitement numérique de signal
mais, également des CAN et CNA rapides pouvant fonctionner a 125 MHz utilisés dans notre
conception pour passer de I’analogique au numérique et inversement. Ainsi, I’utilisation d’une
fréquence d’échantillonnage plus grande (par rapport au chapitre précédent) permet de réduire
d’une part la densité spectrale de la source de bruit majoritaire qui est le CAN mais ¢galement
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le retard intrinséque au systeme numérique ; ce dernier étant inversement proportionnel a la
fréquence d’échantillonnage (voir équation 2.14). La reduction de la densité spectrale aura
donc pour principale conséquence d’améliorer le niveau de bruit équivalent en champ pour les
mémes configurations que précédemment. La Figure 4.3 montre le prototype congu.

Elément sensible

Circuit FPGA sous en configuration
le dissipateur off-diagonal

Sortie DDS

Entrée SDR

Excitation (DDS) et
détection par SDR Sortie
implémentées dans le FPGA capteur

Préamplificateur
basé sur 'OP27

Figure 4. 3 : lllustration du prototype de capteur GMI congue

Dans ce qui suit, nous nous intéresserons a la description du procédé d’implémentation de
I’électronique numérique des capteurs GMI sur FPGA. Cette description nécessite la
connaissance des ressources internes d’un FPGA.

4.2.1 FPGA

Les FPGA sont des circuits intégrés configurables, utilisés pour concevoir des fonctions
numériques. Leur configuration est généralement spécifiée a l'aide de langages de description
matérielle tels que le VHDL ou le Verilog. L’élément de base d’un FPGA est le bloc logique
configurable (CLB pour « Configurable Logic Block »). Les CLB sont des ressources
logiques indispensables pour la mise en ceuvre de circuits combinatoires et séquentiels. Ils
sont essentiellement composés de LUT (Look-up Table), des multiplexeurs ainsi que des
bascules D. Les CLB peuvent étre utilisés pour créer des fonctions logiques complexes mais
aussi comme éléments de stockage de variables. Cette structure rend l'architecture FPGA
efficace puisque toute conception numeérique utilise simultanément ces ressources. Néanmoins
I’espace de stockage reste tout de méme limité en termes d’espace disponible. C’est pourquoi,
afin de pouvoir stocker une somme plus importante de variables sans avoir a accéder a des
mémoires externes, des blocs mémoires (bloc RAM pour « Read Access Memory ») sont
introduits a 1’intérieur des FPGA. Par ailleurs, la logique présente dans les FPGA permet de
réaliser toutes sortes d’opérations arithmétiques (additions, multiplications, ...). Celles-ci, et
en particulier les multiplications nécessaires pour les filtres RIF sont tres colteuses en termes
de ressources logiques utilisées, d’ou I’intérét de disposer dans les FPGA de multiplieurs
cablés (a titre d’exemple plus d’une centaine sont généralement disponibles sur les mod¢les
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haut de gamme). Le temps de calcul est alors optimisé pour ces opérations. Un descriptif
détaillé sur la structure d’un FPGA et les spécificités de celui utilisé sont donnés en annexe 3.

Le FPGA Zynq utilise comprend 28 000 CLB, 17600 LUT, 35200 bascules D, une mémoire
RAM de 2.1 Mégabits et 80 multiplieurs cablés [114]. Le circuit FPGA dispose aussi de blocs
d’entrée/sortie (IOB pour « Input Output Block). Ces derniers permettent de geérer la
communication entre le FPGA et les circuits extérieurs. Dans I’implémentation proposée, les
0B sont utilisés pour communiquer avec les CAN et CNA. Ces ressources internes procurent
aux FPGA la possibilité de realiser des applications trés performantes pour les capteurs GMI
en respectant une certaine méthodologie de conception.

4.2.2 Démarche de conception par FPGA

En paralléle des progres technologiques sur les FPGA Xilinx, le constructeur fournit dans son
pack d’outils différents logiciels permettant de concevoir des systemes embarqués sur puce.
Parmi ces logiciels on peut distinguer ISE (Integrated Software Environment), EDK
(Embedded Development Kit) et Vivado. Tous offrent la possibilité de programmer des
FPGA. Néanmoins, le logiciel Vivado est en train de remplacer ISE qui s’est arrété en 2013
avec la version 14.7.

L’implémentation des différentes fonctions numériques est ici réalisée avec le logiciel
Vivado. Ce dernier dispose d’une librairie intégrant des IP (Intellectual Properties) écrites en
langages VHDL [115]. Ces IP permettent de réaliser des systemes complexes en un minimum
de temps. La Figure 4. 4 montre la démarche générale de conception de circuits sur les FPGA
de Xilinx. Elle peut étre scindée en quatre principales étapes : les phases de conception, de
synthése, d’implémentation et enfin la génération du fichier de chargement (appelé Bitstream)
dans le FPGA.

Difféerentes phases de vérification, comprenant a la fois la vérification fonctionnelle et la
verification de la synchronisation, s'effectuent a différents points au cours du processus de
conception.
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Phase de conception

Implémentationl

Synthese
v i
Synthese puis Mapping
créationdu ¥
Netlist Placement/routage
Simulation | v
fonctionnelle
" fichierBitstream
Simulation L
temporelle | ,

Configurationdu FPGA Zynq

Figure 4. 4: Démarche de conception sur FPGA

Ainsi, la premiére phase consiste a analyser les exigences de conception et concevoir le
design voulu. Cette conception peut étre réalisée soit graphiquement (via des IP), soit via un
langage de programmation haut niveau (VHDL ou Vérilog), nommé également langage HDL
(pour « Hardware Description Langage »). Ce dernier offre la possibilité de transcrire a
plusieurs niveaux dans lesquels les portes logiques élémentaires peuvent étre utilisées avec
une description fonctionnelle. Ce changement de niveau permet de décrire 1’architecture du
systtme concu a un niveau d’abstraction plus élevé; puis progressivement raffiner
I’implémentation jusqu’a un niveau compréhensible par le FPGA.

Ce langage de description a pour principal avantage de vérifier la fonctionnalité du design, ce
qui permet d’évaluer les décisions architecturales. Au cours de cette étape, différentes
contraintes d'optimisation (contraintes temporelles, de placement ...) peuvent étre appliquées
a la conception. Une fois la création du design terminée, s’en suit 1’étape de synthése.

Dans cette étape, les informations comportementales dans le fichier de description VHDL
sont traduites en Netlist (c’est-a-dire une liste de fils et de portes logiques) et le design est
optimis€ pour les composants Xilinx. La phase principale est la phase d’implémentation qui
débute avec le Mapping. Ce dernier traduit ’association du systéme congu avec les ressources
internes du FPGA telles que les cellules logiques, la mémoire ... La phase de Mapping ayant
identifié les ressources logiques nécessaires au FPGA, celle de placement/routage consiste
alors a disposer et connecter ces ressources sur ce dernier. A Iissue de 1’étape de
placement/routage, le circuit obtenu est tel qu’il sera programmé sur le FPGA.

Enfin, la derniére étape avant la programmation effective du FPGA consiste a géneérer un
Bitstream. Ce dernier est un fichier contenant tous les bits de configuration du FPGA. Il est
construit pour parfaitement correspondre au circuit décrit lors de la phase de
placement/routage. Une fois le Bitstream créé, il ne reste plus qu’a le télécharger sur le FPGA
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qui restera ainsi configuré tant qu’il sera sous tension, ou bien lorsqu’un autre circuit y sera
programmé suivant le méme procéde.

4.2.3 Implémentation sous Vivado de I'électronique numérique d’un
capteur GMI

L’implémentation des différentes fonctions numériques (DDS et SDR) est réalisée
graphiquement sous Vivado en utilisant les IP. Il convient de noter que la création d’IP est
réalisée gréace au langage VHDL.

4.2.3.1 DDS basé sur un FPGA

Dans le chapitre 2, a été présentée I’architecture générale d’un DDS. Celui-ci comprend
principalement un NCO associé a un CNA. Dans la conception actuelle, le NCO implémenté
est basé sur le compilateur Xilinx logiCORE IP DDS [116]. Son architecture est similaire a
celle présentée dans le chapitre 2 (Figure 2.3). Il est construit a I’aide d’un LUT de 12 bits qui
fournit les échantillons du signal sinusoidal. Un accumulateur de phase de N (Ng=12) bits est
également implémenté pour géenérer un argument de phase approprié. Cet argument de phase
est mappé sur le bus d’adresse du LUT qui effectue ainsi le passage des grandeurs de phase en
amplitude. Les données numériques en sortie du LUT sont présentées au CNA échantillonné a
125 MHz disponible sur la carte Red Pitaya. Le CNA utilisé est le DAC1401D125 de NXP
Semiconductors [117].

La fréquence, la phase et lI'amplitude sont paramétrables numériquement. La fréquence
désirée, Fges, €n sortie du DDS est obtenue en codant le nombre binaire FTWpps tel que :

Fdes X 2N0

S
avec No =12 bits dans I’implémentation proposée (soit une résolution numérique fréquentielle
de 12 bits). L’amplitude et la phase sont synthétisées avec des résolutions respectives de 18
bits et 20 bits.

Il convient de noter que dans la conception présentée dans le chapitre 2, un DDS avec une
résolution numérique fréquentielle de 48 bits (accumulateur de phase de 48 bits) était utilise.
Nous avons mentionné que I’utilisation d’une résolution numerique fréquentielle élevée
n’influait que sur la précision de la valeur de la fréquence désirée en sortie du DDS. Ce critére
n’est alors pas déterminant pour les performances du systéme. Ceci nous a conduit a réduire la
taille de 1’accumulateur de phase et par conséquent, la résolution fréquentielle du DDS
implémenté dans la nouvelle chaine. De plus, le choix d’un accumulateur de phase et d’un
LUT avec un nombre de bits similaire a été retenu afin de supprimer le bruit lié a la troncature
de phase.
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4.2.3.2 SDR basé sur un FPGA

Le SDR implémenté comprend un CAN de 125 MHz et un DDC. Le CAN utilisé est le
LTC2145 de Linear Technology [118]. Il présente un RSB, de 71.4 dB (équivalent & 11.6 bits
effectifs) avec une plage dynamique de 2 V. Les données en sortie du CAN sont
préalablement transmises a un circuit d’amplification numérique, avant d’étre envoyées au
DDC pour une démodulation synchrone. Ce dernier est constitué d’un NCO, d’un filtre CIC
décimateur et d’un filtre a réponse impulsionnelle finie. Le circuit d’amplification numérique,
disposant d’un gain G est ici utilisé pour régler numériquement le gain du SDR.

L’implémentation du NCO nécessaire au mixage numérique est également basée sur le Xilinx
logiCORE IP DDS [116]. Son architecture est identiqgue a celui du NCO du systeme
d’excitation (section 4.2.3.1). L’amplitude et la phase sont directement programmables avec
des résolutions numériques respectives de 18 bits et 20 bits. La phase du NCO est aussi
ajustée afin d’optimiser les performances de détection et la sensibilité de 1'une des
composantes | ou Q en sortie du capteur. Cet ajustement de phase est réalisé avec une
résolution de 340 microdegrés. Comme pour le DDS, la fréquence désirée, Fnco, est obtenue
en codant le nombre FTWyco avec une résolution numérique de My (Mp=12) bits tel que :

Frneo x 2Mo

S

(4.1)

Rappelons que pour un bon fonctionnement du capteur, les résolutions numériques
fréquentielles des deux NCO (du DDS et du SDR) doivent étre similaires afin d’avoir une
différence de fréquence nulle en sortie de démodulation (soit Ng= Mo).

En sortie du mixeur, les données sont filtrées par un filtre CIC décimateur d’ordre 3 avec un
rapport de décimation Ncic programmable (soit 3 blocs intégrateurs fonctionnant a la
fréquence F et 3 blocs différentiateurs fonctionnant a la fréquence Fs/Ncic). Le filtre CIC
implémenté est basé sur le LogiCORE IP CIC [119]. Son architecture est illustrée sur la
Figure 4.5.

sortie l Neic
du mixer = ) A

3 étages différentiateurs a Fs/Nac

Figure 4. 5: Synoptique d’un filtre CIC d’ordre 3
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Le choix d’un filtre CIC d’ordre moins €levé par rapport au systeme précédent, se justifie par
le souhait de réduire le retard intrinséque au récepteur numérique (section 2.2.3.5). Il est a
noter que I’implémentation d’un systéme a retard le plus faible possible est un critére
important pour le fonctionnement du capteur en magnétometre.

Rappelons que dans la chaine réalisée dans le chapitre 2, un filtre CIC d’ordre 4 disposant
d’un gain de (N¢|C)4 était utilisé. Afin d’éviter les débordements de calcul, 1’utilisation d’un
circuit de décalage (voir section 3.4.3) était nécessaire afin de compenser le gain du filtre
CIC. Dans I’optique de réduire la complexité du systeme et le nombre de fonctions utilisées,
le filtre CIC est implémenté ici avec un gain normalisé. Celui-ci est donné pour un filtre
d’ordre 3 par :

G — (NCIC )3
cic 2|.3'|092(NCIC )J (4.1)

De ce fait, son gain est proche de ’unité et par conséquent aucun circuit de décalage n’est
nécessaire pour la compensation.

La sortie du filtre CIC est par la suite transmise a un filtre RIF (ou filtre de compensation) de
83 coefficients a; symétriques synthétisés sur 16 bits afin de compenser 1’écart de statisme
induit par le filtre CIC. La synthése des coefficients du filtre est effectuée sous Matlab. Ce
filtre est basé sur le LogiCORE IP FIR [120]. 1l dispose d’un gain Gggtel que :

Grie :Zaj 4.2)

i=1

Comparée a la chaine précédente qui présentait deux filtres RIF décimateur, seul un filtre RIF
non-décimateur est implémenté ici. Un tel choix a été retenu car la compensation du filtre CIC
peut étre réalisée par un seul filtre RIF plutét que deux comme on peut le constater sur la
Figure 4.6. De plus, la décimation du filtre RIF n’est pas retenue dans la conception proposée
puisqu’elle permet aussi d’augmenter le retard au détriment de la stabilité du capteur en
boucle fermée.

La Figure 4. 6 illustre la réponse fréquentielle de la cascade des filtres intégrés dans le FPGA
(Figure 4.6(a)) et un zoom sur les basses fréquences (Figure 4.6(b)) afin d’illustrer le
processus de compensation du filtre RIF sur le filtre CIC. Le rapport de décimation du filtre
CIC est de 125.
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Figure 4. 6: a) Réponse fréquentielle de la cascade des deux filtres passe-bas numériques. Les rapports de
décimation du filtre CIC est de 125. b) Un zoom sur les fréquences basses de la Figure 4.6 (a) est
représenté. La bande de Nyquist finale (F,,7/2) est de 500 kHz.

La réponse finale est donc fixée par le filtre RIF avec une réjection de bruit hors bande-
passante de plus de 60 dB. D’une maniére similaire au DSP, les signaux I et Q en sortie du
filtre RIF peuvent étre traités numériquement dans le FPGA avant d’étre éventuellement
convertis en signal analogique par le CNA disponible sur la carte Red Pitaya. L’ensemble des
fonctions réalisées (DDS, CAN et DDC), est synchronisé avec un méme signal d’horloge de
fréquence Fs (Fs=125 MHZz) aussi disponible sur la carte Red Pitaya.

Le gain, Gspr, du nouveau SDR est fonction des gains des différentes étages tels que :
1
Gspr :EXGl xGeic X Gge (4.3)

1
Le facteur — prowent de la perte de 6 dB due au mixage.

La Figure 4. 7 montre 1’architecture générale du prototype congu. Dans cette illustration, seule
la grandeur | est représentée.
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Figure 4. 7: Architecture générale d’un capteur GMI numérique en configuration off-diagonal basé sur un

FPGA. Dans cette illustration, seule la composante | est représentée.

Le tableau 4.1 récapitule les ressources necessaires au FPGA pour la réalisation des fonctions
numeériques du capteur GMI. A titre d’information, ces ressources sont actuellement présentes
sur les FPGA les moins chers du marché.

Composants LUT Bascule D | RAM Multiplieurs cablés
Disponibles 17600 35200 60 80
Utilisés 1858 3295 2 17

Tableau 4. 1: Récapitulatif des ressources nécessaires pour la réalisation des différentes fonctions
numériques du capteur GMI sur FPGA

Afin de valider I’intégration des FPGA dans les capteurs GMI, des premiers tests ont été
conduits en utilisant le méme microfil et les mémes paramétres d’excitation que dans la
section 2.2.4. Les parametres du nouveau SDR sont: G;=1; Ncic=125; Ggrr=2. La
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procédure de test a consisté a appliquer un balayage en champ a 1’élément sensible. Ce
balayage est appliqué a 1’aide d’un solénoide de transfert 4 mT/A. La tension aux bornes de
I’élément sensible est donc modulée en amplitude par le champ magnétique appliqué. En
sortie du SDR, les composantes | et Q visualisées, sont illustrées sur la Figure 4.8. Elles
donnent ainsi 1’image des parties réelle (composante I) et imaginaire (composante Q) de la
composante off-diagonal. Les résultats obtenus nous ont donc permis de valider le bon

fonctionnement du capteur.
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Figure 4. 8 : Exemple de composantes I et Q en sortie d’un capteur GMI off-diagonal basé sur un FPGA.
Les paramétres de configuration sont: G;=1; N¢ic=125; Ggi=2; lac=5 mA, f,=1 MHz, Idc=6 mA,
Fout/2 = 500 kHz, Bande passante a -3dB = 43 kHz, Ggpg =1

Il est & noter que la détection synchrone traditionnelle, en utilisant par exemple le SR844
[121], [122], peut effectivement étre utilisée pour assurer une démodulation adéquate.
Cependant, ces instruments a usage général sont généralement encombrants et codteux. Par
conséquent, ils sont plus adaptés par exemple pour des manipulations a réaliser dans un
laboratoire. Une solution alternative pour profiter de la courbe impaire de la composante off-
diagonal consiste a implémenter un détecteur synchrone analogique dedié pour les capteurs
GML. De loin, une telle implémentation n’est également pas une tache trés facile notamment
pour les fréquences d’utilisation de la GMI qui sont de I’ordre du MHz. De plus, ces
détecteurs introduiraient également du bruit et des non-linéarités dus a la multiplication lors
du mixage. La dépendance a la température, et les dérives des composants analogiques ainsi
que l'ajustement de phase de ces détecteurs pourraient également constituer un probléme,
notamment dans des applications nécessitant une tres bonne stabilité de la mesure a long
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terme. Toutes ces contraintes prouvent le potentiel des technologies numériques pour la mise

en ceuvre d’un capteur GML.

Par la suite, une induction magnétique d’environ 0.5 UT est mesurée par le capteur. La Figure
4.9 illustre la sortie du capteur (composante | convertie en champ) pour différentes formes
d’ondes. Les paramétres de configuration sont : G1=10 ; Ncic=125 ; Grig=2 ; lac=3 mA, f,=1

MHz, Idc=5 mA. La sensibilité mesurée en sortie du capteur est d’environ 80 kV/T.
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Figure 4. 9 : Composante | en sortie du SDR (sortie du capteur) obtenue lorsque 1’élément sensible est
soumis a une induction magnétique créte d’environ 0.5 pT et de fréquence 90 Hz. Les paramétres de
configuration sont : G;=10 ; N¢ic=125 ; Ggie=2; lac=3 mA, f,=1 MHz, Idc=5 mA, F,/2 =500 kHz, Bande
passante a -3dB = 43 kHz, Ggspr =20

Un retard d’environ 45us est également mesuré entre I’induction magnétique appliquee et
celle mesurée. Le retard 7 du prototype congu peut étre directement déduit de 1’équation
(2.14). 11 est fonction ici du filtre CIC d’ordre 3 avec un rapport de décimation Ncc, de la
fréquence d’échantillonnage Fs et du nombre de coefficients du filtre RIF (N; coefficients

symétriques). Il est évalue par :
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1 N 3
Pour une valeur décimation du filtre CIC de 125, le retard estimé est de 44 ps (valeur
correspondante a celle mesurée). Comparé au premier systéeme présenté, le retard a eté réduit

d’un facteur 6.

4.3 Caractérisation des performances du nouveau prototype

Suite & cette implémentation, une caractérisation des performances est realisée. Cela débute
par une modélisation de la chaine en se basant sur les travaux présentés dans le chapitre 3 puis
les performances obtenues seront présentées. Celles-ci incluent le niveau de bruit, la
dynamique, la bande passante et le slew-rate.

4.3.1 Evaluation des performances en bruit

Le modele de bruit développé dans le chapitre 3 a permis de dégager les grands axes pour la
quantification de la densité spectrale de bruit de 1’élément sensible associé a son électronique
numeérique de conditionnement. Ainsi, nous avons montré que les différentes sources de bruit
étaient :

> le bruit du systeme d’excitation incluant le DDS et les convertisseurs tension-courant,

» le bruit intrinseque de 1’élément sensible

> le bruit du préamplificateur de tension qui joue un role d’adaptateur d’impédance
entre 1’élément sensible et le SDR,

> et finalement le bruit du SDR : dans ce dernier, nous avons pu distinguer d’une part le
bruit de quantification considérant le nombre de bits effectifs et d’autre part le bruit
dd a la suppression de certains bits encore appelé bruit de calcul.

La démarche peut ainsi étre généralisée et appliquée a la nouvelle chaine. Le synoptique de
cette derniere montrant les différentes fonctions numériques en mettant en évidence les
nombres de bits en entrée/sortie de chaque circuit est illustré sur la Figure 4.10.
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Figure 4. 10: Synoptique d’un capteur GMI numérique en configuration off-diagonal basé sur un FPGA.
Ce synoptique met en évidence la largeur des mots en entrée/sortie de chaque circuit.

4.3.1.1 Le systéme d’excitation

Les donnees en sortie du NCO du DDS sont synthétisées avec un rapport signal sur bruit
RSBnco de 100 dB et une résolution de 18 bits. Elles sont ensuite transmises au CNA
échantillonné a 125 MHz. Les performances en bruit de ce dernier sont de -149 dBm/Hz
[117]. Des mesures sur la densité spectrale en bruit du CNA du Red Pitaya ont déja été
réalisées par d’autres utilisateurs de la carte Red Pitaya [123]. Il apparait que pour des
fréquences comprises entre 200 Hz et 10 kHz, les performances mesurées sont de ’ordre de -
112 dBm/Hz. Celles-ci sont différentes de celles prédites par le constructeur qui annonce -149
dBm/Hz [117].

Soit une grandeur Xgsm du CNA exprimée en dBm/Hz, la conversion de cette grandeur en \/%

est telle que :

XdBm
R*10 10
1000

avec R=50 ohms 4.7)

Nena

Afin de s’assurer de cette densité spectrale, des mesures de bruit du CNA seul ont été
réalisées. Pour cela, une valeur numérique est écrite sur celui-ci. La Figure 4.11 illustre la
densité spectrale de bruit obtenue. Cette valeur correspond bien aux mesures réalisées dans la
référence [123] (soit X4sm =-112 dBm/Hz). Cette valeur sera donc retenue par la suite.
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Figure 4. 11 : Densité spectrale de bruit du CNA de sortie du Red Pitaya

Des performances de 530 nV/\VHz sont obtenues en zone de bruit blanc.

Les sources de bruit du systéme d’excitation sont donc le bruit du DDS composé du bruit du
NCO et de celui du CNA ; puis le bruit de Johnson Nyquist des deux résistances d’injection.
Comme montré dans la section 3.2.1, le niveau de bruit blanc du DDS est principalement
dominé par le bruit intrinseque du CNA a sa sortie.

L’évaluation des sources de bruit du systéme d’excitation est récapitulée dans le tableau 4.2.

Circuits du systeme

. " ; 14
Expressions des densités spectrales en entrée en =

d’excitation VHz
~FSneo.
NCO __ 222
Nnco RSByco = aveC Vg =2V
10 20 _S
2
-112
CNA R*10 10
Chenn = 000 avec R=50 ohms
DDS |2 2
Mpps enNco Nena
Résistances R, .Ry:
2 g "' ‘bias
d’injection Ny am Ry + Ruias
Contribution totale [ 2
du systeme eng "N TMops T TN
d’excitation

Tableau 4. 2 : Contribution des différentes sources de bruit du systéme d’excitation
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4.3.1.2 L’élément sensible associé au préamplificateur

11 s’agit du bruit de Johnson Nyquist de 1’élément sensible en configuration off-diagonal, du
bruit magnétique propre aux fluctuations d’impédance du microfil GMI dont la contribution
est considérée négligeable en zone de bruit blanc et finalement du bruit du préamplificateur
OP27 en mode non-inverseur. Ces differentes contributions sont récapitulées dans le tableau
4.3. Les caractéristiques en bruit de I’OP27 ont déja été données dans la section 3.5.1.

Circuits i ité : —~
Expressions des densités spectrales en entrée en NTT
Bruit thermique | . (f H ) | 2
de la _ a\lp, M,
configuration Vo = ‘Rg N ZZZ(fp1 Hz) AKg T 'm(zll(fp! Hzo)+ Rg )+ A4.Kg T 'iR(ZZZ(fp’ HzO))
off-diagonal
R 2
Chpreamp GSP27'[enOP272+IB*inOP272 +(?2J 4'kB'T'R1]+4'kB'Tamb'R2
1
Bruit du

préamplificateur

ZZl(fp'Hzo)z JZ +[ R; *R; jz

o2
B=2y (fp’Hzo)+[Rg +le(fp1HzO) R, + R,

Tableau 4. 3 : Contribution des différentes sources de I’élément sensible associé au préamplificateur

4.3.1.3 Le SDR

Les données en sortie du CAN peuvent préalablement étre amplifiées numériquement grace
au circuit d’amplification avant d’étre mixées numériquement. Ce mixage résulte de la
multiplication des données en sortie du circuit de décalage codées sur 14 bits et celles
provenant du NCO synthétisées sur 18 bits avec un RSByco de 100 dB. A la sortie du
multiplieur, des données codées sur 32 bits sont attendues. Cependant, en raison de la taille
limitée des accumulateurs de calcul, seuls les M; (M;=23) bits de poids les plus forts sont
retenus par le circuit « Round » et transmis au filtre CIC décimateur d’ordre 3. La suppression
de bits génére un bruit d’arrondi pour le circuit « Round » dont la densité spectrale est donnée
dans le tableau 4.4.

Les données en sortie du filtre CIC sont codées sur 29 bits (Figure 4.10). Ce nombre de bits
correspond au nombre de bits nécessaire pour considérer une architecture de calcul en pleine
précision pour une valeur de décimation N¢,c de 125 (équation 3.46). Par conséquent, le filtre
CIC utilise 29 bits en sortie de chaque étage intégrateur et différentiateur. Il n’induit ainsi

aucun bruit di aux opérations de troncature ou d’arrondi.

Par la suite, les données sont transmises au filtre RIF final. D’une maniére similaire au
premier systéeme présenté, des données codées sur 29+16=45 bits sont attendues en sortie de
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chaque multiplieur (multiplication des coefficients synthétisés sur 16 bits et des données
issues du filtre CIC) nécessaire lors de I’implémentation des filtres RIF. Néanmoins les
données en sortie sont arrondies & N3 (N3=21 bits). La perte des LSB génére un bruit
d’arrondi en sortie de chaque multiplieur. Du fait que le filtre utilise N; coefficients

symétriques (50|t = 42 multiplications), le bruit du filtre RIF est égal a la somme des

puissances de bruit de chaque multiplieur. Les contributions en bruit respectives sont données
dans le tableau 4.4.

Circuits Expressions des densités spectrales en entrée en —
VHz
VEs
22
CAN Cnecan = Rsg, = avec Ve =2V
10 20 (=S
\ 2
VEsuco
NCO e - 22
Nnco RSByco = avec VFSNCO =2V
10 20 _s
\ 2
27
Jiz _ 2™
ey, =——= avec M, =23
Round NRound i 6FS 1
2
Filtre RIF N1+ N1+
en aveCc N; =2let N, =83
V 2NCIC U NCIC

Tableau 4. 4 : Contribution des différentes sources de bruit du SDR

Finalement, compte tenu des différentes sources de bruit (DDS, convertisseur tension-courant,
élément sensible et préamplificateur) considérées autour de la porteuse, la densité spectrale,
e, ,du capteur est exprimée en sortie de chaine comme suit :

2

e, = e, . | Z (fp'HZ) |2
| [R, +zﬂ(fp,HZ)

2 2 2 2 2
Gopar +€0 (Gor *ks ) +er,  (45)

Ou e, _ designe la densité spectrale du nouveau SDR (CAN et DDC). Elle s’exprime comme

suit :
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2
W) 2 1 2 2 2 2 2
enSDR - enCAN x GSDR + [[(Ej . enNCO + enROund J'GCIC + eanF ] x GR”: (46)

4.3.1.4 Validation du modele de bruit

Des mesures ont ensuite été réalisées a ’aide de I’analyseur dynamique HP3562A afin de
valider le modele de bruit présenté. Pour ce faire, la composante | est appliquée au CNA
disponible sur la carte Red Pitaya pour visualisation. D’aprés la Figure 4.11, un niveau de
bruit de 530 nV/\Hz est obtenu en zone de bruit blanc. Afin que ce CNA ne dégrade pas les
performances en bruit du capteur, le circuit d’amplification disposant d’un gain G; (Figure
4.10), est donc réglé de sorte a amplifier le bruit du SDR.

Partant de la modélisation effectuée, des premieres mesures ont été réalisées afin de valider le
calcul de la densité spectrale de bruit du SDR. La Figure 4.12 montre les reésultats obtenus
avec 1’analyseur HP3562A. Pour se faire, I’entrée du CAN est mise en court-circuit et des
mesures sont données pour différentes valeurs de G; (valeur permettant de régler le gain du
SDR (cf équation 4.3)). Les paramétres du SDR sont : N¢ic=125, Ggjr=2. La bande passante
du récepteur a -3dB est d’environ 43 kHz.

10’

Densite spectrale de bruit en JuV,fx/Hz

.1 DoonDiiath SR S S
-]D 1 1 HEEE | i 1 Lo il " i PR B A | H " T N I
10° 10' 10° 100 10t

Frequence (Hz)

Figure 4. 12 : Comparaison de la densité spectrale mesurée avec le modele analytique développé. Les
parametres du récepteur sont: N¢c=125; Gge=2. La fréquence de Nyquist finale Fq/2 et la bande
passante a -3dB sont de de 500 kHz et 43 kHz respectivement.

Les résultats obtenus par la mesure ont été comparés avec le modéle analytique développé
selon 1’équation (4.6). Cette comparaison montre 1’adéquation du modele pour le calcul de la

densité spectrale en zone de bruit blanc.
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En analysant de pres les résultats obtenus, on constate que pour une valeur de « Gy » unitaire,
le niveau de bruit obtenu en zone de bruit blanc est a I’image de celui du CNA (Figure 4.11).
Quant a la courbe obtenue pour « G;=35 », elle montre que le niveau de bruit du SDR
préedomine sur celui du CNA de sortie. La courbe est obtenue en amplifiant la puissance du
bruit du SDR. Pour un fonctionnement en capteur, la sensibilité en tension du capteur sera de
la méme maniére amplifiée d’ou la non-dégradation du niveau de bruit équivalent en champ
comme nous le verrons par la suite. De plus, on note sur la Figure 4.12 un bruit 1/f pour le
nouveau SDR compareé a celui utilisé dans la chaine précédente. Ce bruit 1/f est di au CNA
qui est ici utilisé uniquement pour la visualisation.

Pour conclure, nous considérons dans tout ce qui suit que la valeur de « Gy » doit étre telle
que G;>35 afin que la contribution du CNA de sortie soit "négligeable” en zone de bruit
blanc.

Les performances de la nouvelle chaine compléte sont par la suite présentées en utilisant le
méme élément sensible que dans la premiére chaine. La densité spectrale de bruit en tension
est aussi mesurée avec I’analyseur HP3562A. Comme précédemment, la fréquence
d’excitation est de 1 MHz. Les parametres Iy et l4c du microfil sont respectivement de 7 mA
et 5 mA. Les paramétres de configuration de la partie analogique sont : Gopz7=1 (R2=0 Q,
Ri=w), Rg=140 Q, Rpias=1800 Q, Z»1=0 Q, Z11=5 Q, Z»=600 Q. Les caractéristiques du
microfil utilisé sont les mémes que celles présentées dans le chapitre 3. Pour s’assurer du bon
fonctionnement du capteur, un champ magnétique de référence d’environ 50 NTyps
d’amplitude et de fréquence 60 Hz est mesuré par le capteur. Seul I'élément sensible et la
source de ce champ magnétique ont été placés dans un environnement blindé. Aucun champ
de polarisation (H; ~ 0 A/m) n'est également appliqué afin d’optimiser la sensibilité du
capteur, et de réduire la contribution du bruit du systéme d’excitation. Les parametres du SDR
sont : G1=40, N¢,c=125, Ggrig=2. Soit un gain Gspr de 40.

La Figure 4.13 (a) représente la densité spectrale de bruit mesurée et calculée pour la nouvelle
chaine selon ’équation (4.5). Des performances mesurées de 1.2 uV/VHz sont obtenues tel
que prédit par le modéle en zone de bruit blanc.

La densité spectrale de bruit du capteur est ensuite exprimée en termes de bruit équivalent en
champ. Cette expression est obtenue en faisant le rapport entre cette densité spectrale de bruit
et la sensibilité en tension du capteur. La Figure 4.13 (b) illustre cette fonction de transfert.
Une sensibilité d’environ 660 kV/T est mesurée dans une plage fréquentielle allant du continu
(DC) jusqu’a 10 kHz.

Le bruit magnétique équivalent b, mesuré et calculé est donné sur la Figure 4.13 (c). Des
performances de 1.8 pT/\Hz sont obtenues par mesure, et par le modéle analytique en zone de
bruit blanc. Des niveaux de bruit de 10 pT/vHz & 10 Hz et 33 pT/vVHz a 1 Hz sont également
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mesurés pour le microfil utilisé. Le bruit 1/f pourrait étre attribué au bruit magnétique de
1I’¢lément sensible selon I’équation (3.4).

Il est a noter que le CNA en sortie du capteur dégrade légerement le niveau de bruit
équivalent en champ. Celui-ci a été utilisé que pour des besoins de mesures et de disponibilite.
Sa contribution en sortie est de 530 nV/VHz (pour une densité spectrale du reste de
I’électronique calculée d’environ 1 wV/VHz). Le tableau 4.5 récapitule les contributions en
bruit calculées de la nouvelle chaine.

Contribution de la densité
spectrale en sortie du
capteur

(nV/\/H_z) (nV/\/H_Z)

Densité spectrale de bruit
Sources de bruit de la source considérée

Systéme d’excitation
(DDS + résistances €ng = 530 ~0
d’injection)

Elément sensible v, =3 169
Préamplificateur Cpreamp — 3 169
ADC Cnpgy = 241 964
NCO Cnyco = 08 0.8
Round ey, .., ~0.004 0.008
Filtre RIF = 0.19 0.38
CNA de sortie encpa= 930 530

Tableau 4. 5: Densités spectrales de bruit de chaque source de bruit de la chaine de mesure et leurs
contributions en sortie. Les parametres de configuration sont : Gopy7 = 1, G; = 40, neic = 125, Grig = 2, Four
/2= 500 kHz, Bande passante a -3dB = 46 kHz, Ggpr = 40.

Ainsi, si la conversion numérique-analogique n’est pas effectuée ou si un CNA a faible bruit
(voir section 4.3.1.5) est utilisé, des performances autour de 1.4 pT/\Hz sont attendues en
zone de bruit blanc.

Ces résultats rejoignent les mesures effectuées au Laboratoire GREYC sur un échantillon
similaire a celui utilisé ici avec des paramétres d’excitation tels que lac=18 mA et 1dc=20 mA.
lls obtiennent des performances de 14.5 pT/NHz et 1.4 pT/YHz & 1 Hz et en zone de bruit
blanc, respectivement. Ces performances sont donc comparables a celles obtenues, avec le
prototype congu, en zone de bruit blanc et notamment a 1 Hz au regard des parametres
d’excitation. Nous invitons le lecteur a se référer a I’annexe 5.
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Figure 4. 13 : a) Densité spectrale de bruit du capteur GMI numérique basé sur un FPGA ; b) Fonction de
transfert ou sensibilité. C) Niveau de bruit équivalent en champ. Les parametres d’excitation sont
iac=7mA, Idc=bmA. Les paramétres du récepteur sont: Ggp;=1; G;=40; N¢,c=125; Ggi=2
Fous/2 = 500 kHz, Bande passante a -3dB = 43 kHz, Gspr = 40.
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Les niveaux de bruit équivalent en champ obtenus semblent aussi prometteur au regard de
I’état de 1’art des capteurs GMI en boucle ouverte comme on peut le constater dans le tableau
4.6 qui présente une comparaison entre les différents travaux.

Niveau . .
, Niveau Niveau
Réf en zone - -
. . , . o ) de bruit de b\ru't de kgrwt
Configuration Elément sensible Excitation Détecteur a a
blanc
(pT/ \/Hz) 10 Hz 1Hz
(pTANHz) | (pTAHz)
Détecteur
_ synchrone
|a°_5_0 MArms analogique 4 10 30
Ruban 14c=10 mA
. -~ SR844
Longueur :11 cm F=360 kHz
Malatek Largeur : 1.2 mm
et. coll. Off-diagonal geur-. o Détecteur
[72] qulsseur 217 pm synchrone
Bobine de capture : | 1,,=30 mArms analogiaue
290 tours la:=10 mA associé? équne 0.7 10 -
F=360 kHz . :
suppression
de porteuse
Détecteur a
diode
Fil amorphe (boucle 0.7 9 30
Dufay CoFe§|B 1..=13 MArmS ouverte)
. Longueur : 2.5 cm _
et. Coll. Off-diagonal SV l4c=6 MA ] R
[47] Dlametre : 100 pm F=1 MHz Dete_cteur a
Bobine de capture : diode
1000 tours (boucle 1.7 10 35
fermée)
Lon Eeuubraql cm Détecteur
Malatek g A 1,.=10 mArms synchrone
. Largeur : 1.2 mm _ .
et. coll. Off diagonal Epaisseur - 17 um 16.=20 mA analogique 8 - 17
[42] pa O HM e300 KHZ SR844
Bobine de capture :
290 tours
Fil amorphe
CoFeSiB 1,.=5 mArms
Nos Off diagonal Longueur : 2.5 cm l4c=5 mA SDR FPGA 1.8 10 33
travaux g Diamétre: 100 pm | F=1MHz | Numérique

Bobine de capture :
400 tours

Tableau 4. 6 : Comparaison des principales performances en bruit reportée dans I’état de I’art

Par exemple, M. Malatek et. Coll. présentent des performances respectives de 4 pT/\Hz et 8
pT/NHz en zone de bruit blanc puis 30 pT/NHz et 17 pT/VHz a 1 Hz avec un fil de 11 cm [72],
[42]. Une attention particuliére doit étre portée a la longueur de 1’élément sensible. En effet, la

sensibilité intrinseque du capteur est directement proportionnelle au volume de 1’échantillon
GMI. Pour un diametre typique du fil de 100 pum, I’utilisation d’un fil de longueur plus grande
augmente la sensibilité et par conséquent pour des configurations similaires, cela engendre
une réduction du niveau de bruit équivalent en champ.
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Dans les travaux présentés dans le prototype, des performances de 1.8 pT/\VHz sont obtenues
en zone de bruit blanc et 33 pT/YHz a 1 Hz pour un élément sensible de 2.5 cm. Pour
information, les travaux de M. Malatek et. Coll. utilisent un fil 4.4 fois plus grand que celui
utilisé dans ce manuscrit [72], [42]. En considérant une sensibilité par unité de longueur, les
performances par unité de longueur des travaux [72] et [42], rappelées dans le tableau 4.6
deviennent respectivement 44 pT/\Hz/cm et 88 pT/VHz/cm en zone de bruit blanc et 330
pT/NHz/cm et 187 pT/NHz/cm a 1 Hz.

Quant aux resultats du prototype concgu, des performances par unité de longueur de 4.5
pT/NHz/cm et 82.5 pT/VHz/cm sont obtenues en zone de bruit blanc et & 1 Hz,
respectivement. Ces résultats montrent que les performances obtenues sont prometteuses
comparées a celles présentées dans 1’état de 1’art des capteurs GMI.

Les performances obtenues par B. Dufay et. Coll. font partie des meilleures en termes de
niveau de bruit équivalent en champ [47], [4]. Ils obtiennent des performances de 0.7 pT/\Hz
en zone de bruit blanc et 30 pT/YHz a 1 Hz avec un fil de 2.5 cm. Les résultats ont été obtenus
avec une sensibilité supérieure au regard des paramétres d’excitation et du nombre de tour de
la bobine. Dans les dispositifs numériques, la plage dynamique d’entrée du CAN impose une
sensibilit¢ maximale en entrée du capteur ce qui n’est pas le cas dans les systemes
analogiques puisque dans ces derniers, la plage dynamique, directement liée a 1’alimentation
du circuit, est de loin supérieure a celle obtenue avec un CAN fonctionnant a haute fréquence

et disposant d’une résolution ¢élevée.

Une limitation principale de la conception actuelle est la valeur de la sensibilité en tension, Sv.
Comme discuté dans le chapitre 3, la sensibilité maximale est limitée par la plage dynamique
d'entrée du CAN (seulement de 1 V créte), limitant a son tour le niveau de bruit équivalent en
champ pour une densité spectrale donnée. Dans un conditionnement analogique, basé sur un
détecteur de créte par exemple, la dynamique obtenue est largement supérieure a 1 V créte, et
par conséquent la sensibilité attendue est plus grande. Si avec le concept numérique, le niveau
de bruit équivalent en champ obtenu est encore comparable a celui obtenu avec les systemes
analogiques malgré la limitation en sensibilité, on pourrait croire que la densité spectrale
totale de I'électronique numérique est inférieure a celui qui pourrait étre obtenu avec une
électronique de conditionnement analogique.

Par ailleurs, il convient également de noter que le niveau de bruit a 1 Hz obtenu est largement
comparable a ceux de I’état de I’art des capteurs GMI au regard du tableau 4.6.

Pour le nouveau prototype, la plage dynamique du CAN impose également une excursion
maximale d’environ +60 pT correspondant & une dynamique numérique de 156 dB/VHz en
zone de bruit blanc.

Néanmoins, si les données numériques en sortie du SDR sont converties en analogique via le
CNA de sortie du Red Pitaya, une dynamique d’environ 122 dB/\Hz, correspondant & + 1.5
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uT d'excursion maximale d’induction magnétique, est obtenue. 1l est & noter que le CNA de
sortie dispose d’une plage dynamique de 2 V et n’est utilisé ici que pour des raisons de
visualisation. La reconversion en analogique n’est pas forcément nécessaire. En effet, outre
pour des raisons de visualisation, 1’utilisation d’'un CNA en sortie de chaine s’impose
uniquement lors d’un fonctionnement du capteur en magnétomeétre. Dans ce dernier cas, les
données numériques en sortie du SDR doivent étre reconverties en analogique afin de générer
le champ de contre réaction. Ainsi, dans une telle configuration, un CNA avec une plage
dynamique plus grande doit étre utilisé (tel que présenté sur la premiére chaine).
Typiquement, lorsque les données en sortie du SDR sont converties en analogique avec un
CNA disposant d’une dynamique de + 10 V, une plage dynamique du capteur de 144 dB/NHz,
correspondant a £ 15 uT d'excursion maximale d’induction magnétique est attendue.

4.3.2
capteur

Vitesse de variation maximale en champ et dynamique du

Le slew rate a également été mesuré pour les mémes parametres que précédemment. La
Figure 4.14 illustre cette caractéristique pour des variations croissante (Figure 4.14(a)) et
décroissante (Figure 4.14(b)) d’induction magnétique.
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Figure 4. 14 : Evaluation du slew rate du prototype concue. Les paramétres d’excitation sont I,.=7mA,
lsc=6mA. Les parametres du récepteur sont: Ggpr=1; G1=40; Ncic=125; Gge=2; Fou/2 =500 kHz,
Bande passante a -3dB = 43 kHz, Gspr =40. La courbe rouge correspond au champ magnétique appliqué
(type échelon) et la courbe rouge correspond au champ magnétique mesuré par le capteur. a) Mesure de
champ pour un échelon de champ croissant ; b) Mesure de champ pour un échelon de champ décroissant.
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Des pentes maximales de 281 mT/s et -236 mT/s sont respectivement mesurées pour des
variations croissante et décroissante de champ magnétique. Pour un rapport de décimation du
filtre CIC de 125, le retard estimé selon I’équation (4.4) est de 44 ps (valeur correspondante a
celle mesurée).

4.4 Proposition d’architecture optimale

L’approche de modélisation présentée tout au long de ce manuscrit a permis de dégager
I’architecture générale d’un capteur GMI numérique. Nous avons ainsi pu montrer que les
pistes d’optimisation des performances en bruit consistaient principalement en [’utilisation
d’un CAN a haute résolution (nombre de bits effectifs plus élevé) et a haute fréquence
d’échantillonnage. Cependant, 1’augmentation de la fréquence d’échantillonnage
s’accompagne généralement d’une réduction du nombre de bits effectifs. Il s’agit donc d’une
limitation technologique a laquelle nous nous sommes heurtés. De loin, les meilleurs CAN au
regard de la technologie actuelle ont globalement 14 bits effectifs et peuvent fonctionner
jusqu’a 250 MHz.

Une chaine améliorée peut néanmoins étre congue partant des pistes d’optimisation dégagées
tout au long de ce manuscrit. Ainsi, la possibilité de reconfiguration des FPGA associée a un
temps de développement court nous pousse a retenir cette technologie dans I’architecture a
proposer. Il doit ainsi intégrer un DDS constitué d’'un NCO et d’'un CNA a haute résolution
cadencé a plusieurs MHz. Le CNA proposé est le DAC5686 de Texas Instruments [124]. 1l
présente un SNR de 80 dB et peut fonctionner jusqu’a 500 MHz. Quant a la chaine de
détection, elle doit comporter un préamplificateur qui servira d’adaptation d’impédance entre
I’élément sensible et le CAN. Le préamplificateur proposé est I’OP27, similaire a celui utilisé
dans ce chapitre.

Un filtre anti-repliement accordé a la fréquence de la porteuse doit éventuellement étre utilisé

en amont du CAN afin d’éviter tout repliement de bruit. La tension en sortie du
préeamplificateur est ensuite numérisée grace a 1’AD9446 d’Analog Devices présentant un
RSB, de 83.6 dB (soit 14 bits effectifs) [125] et cadencé a 100 MHz. L’architecture du DDC
reprend celle présentée dans ce chapitre et illustrée sur la Figure 4.9. Aussi, une attention
particuliére doit €tre portée a I’implémentation matérielle du récepteur numérique notamment
les filtres RIF. Le bruit de ces derniers augmente, comme montré dans le chapitre 3, lorsque le
nombre de coefficients augmentent et lorsque le nombre de bits en sortie de chaque
multiplieur diminue. Un certain compromis devrait donc étre trouvé afin que le bruit du filtre
RIF et des fonctions numériques aprés numérisation, soient inférieur au LSB du CAN.

Aprés décimation et filtrage, un CNA a basse-fréquence avec une plage dynamique et une
résolution les plus grandes possibles est nécessaire. Celui proposé en sortie est le LTC2757.
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C’est un convertisseur 18 bits avec une plage dynamique de +/-10V et une densité spectrale
. nv
de bruit 13 N [126].

Avec un tel systéme, des performances de I'ordre de 400 fT/VHz sont attendues en zone de
bruit blanc pour un élément sensible de 2.5 cm. Ces résultats seraient donc comparables au
meilleur capteur Fluxgate orthogonal en mode fondamental présenté par M. Butta [75]. Il
présente un niveau de bruit blanc de 200 fT/VHz obtenu a I’aide d’un élément sensible de
longueur 11 cm, excité a une fréquence de 100 kHz. De plus, dans ces travaux, une carte de
National Instruments (NI1-PXI1 5922) est utilisée.

Par ailleurs, il convient de noter que les problématiques de numeérisation ne sont pas les
mémes entre les capteurs GMI et les Fluxgates orthogonal en mode fondamental. En effet,
dans les Fluxgates, les fréquences d'excitation de I'élément sensible sont généralement trés
faibles par rapport a celles qui sont généralement utilisées dans les capteurs GMI. Les basses
fréquences permettent d'utiliser des CAN avec une fréquence d'échantillonnage trés élevée
(par rapport a la fréquence du signal d'intérét) et une résolution élevée (avec un nombre de
bits effectifs au moins compris entre 17 et 20 bits [127]). Pour des fréquences d'intérét de
I’ordre du mégahertz, tel pour les capteurs GMI, la disponibilité des CAN a haute résolution
et haute fréquence d’échantillonnage est moins évidente. De ce fait, la comparaison entre un
Fluxgate numérique orthogonal en mode fondamental et les travaux actuels sur les capteurs
GMI numériques n'est en réalité pas simple.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, a été présenté un prototype basé sur un FPGA. La flexibilité de
programmation des FPGA leur confere des atouts majeurs pour leur application dans les
capteurs GMI. Dans la conception proposée, toutes les fonctions numériques nécessaires pour
le fonctionnement du capteur ont été implémentées sur le circuit FPGA. Suite a cela, une
généralisation du modéle analytique de bruit en zone de bruit blanc, développé dans le
chapitre 3, a été effectuée et appliquée a la nouvelle chaine. Ce modele a ainsi été validé par
des mesures de bruit réelles. Un niveau de bruit de 1.8 pT/VHz est obtenu en zone de bruit
blanc. Des performances de 10 pT/NHz et 33 pT/VHz sont respectivement obtenues a 10 Hz et
1 Hz. Au regard de I’¢état de I’art, les performances obtenues sont trés compétitives par rapport
a une mise en ceuvre de capteurs GMI associés & des techniques analogiques de
conditionnement.

La modélisation effectuée a également permis de discerner les limitations existantes en vue de
proposer une architecture optimale de capteurs. Considérant la chaine optimale proposée, des
performances de ’ordre de 400 fT/\'Hz sont attendues en zone de bruit blanc.
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Conclusion générale

Ce travail de these a porté sur I’implémentation et le développement d’une nouvelle catégorie
de capteurs GMI utilisant les techniques numériques pour le traitement des signaux, la
modélisation de leur performance en zone de bruit blanc et leur caractérisation. C’est un
travail a caractére pluridisciplinaire. Il nécessite des connaissances et des compeétences aussi
bien théoriques qu’expérimentales, allant du magnétisme et électromagnétisme, au traitement
numérique du signal en temps-réel (DSP, FPGA, implémentation SDR) en passant par
I’¢électronique analogique radiofréquence (RF), sans oublier les aspects d’instrumentation et
de mesure.

Les travaux sur les techniques numériques de conditionnement des capteurs GMI ont été
initiés au laboratoire G2ZELAB. Ces travaux visaient a présenter le potentiel de ces techniques
associees a une configuration classique de capteurs. Néanmoins, aucune optimisation tant sur
I’implémentation que sur les performances n’avait été effectuée pour la réalisation de capteurs
a haute sensibilité et haut niveau de détection

Notre travail présenté dans ce manuscrit, peut étre considéré comme une suite logique des
premieres études réalisées au G2ELAB.

Dans cette optique, nous avons présenté dans le premier chapitre un état de I’art sur les
capteurs GMI. Celui-ci décrit les mécanismes associés a la GMI ainsi que le principe de mise
en ceuvre pour la réalisation de capteurs magnétiques. Les forts potentiels des dispositifs GMI
lui conférent des atouts majeurs pour la réalisation de capteurs a haute sensibilité a la
température ambiante. Peu de travaux se sont intéressés aux performances en bruit, méme si
celles-ci sont une caractéristique importante des dispositifs de mesure a haute sensibilité.
Toujours au regard de 1’état de I’art, il a été démontré que le niveau de bruit équivalent en
champ caractérisant les performances en bruit du capteur était limité, dans la zone du bruit
blanc, par le bruit de I’électronique analogique de conditionnement. Une des pistes
d’amélioration du niveau de bruit équivalent en champ était donc de réduire la densité
spectrale du bruit de I’électronique tout en augmentant la sensibilité intrinséque du dispositif.
C’est dans cette méme dynamique que de nouvelles technologies numériques de
conditionnement des capteurs ont eté explorées et optimisées. Ces techniques ont éte
associees a la configuration magneétique off-diagonal afin d’augmenter la sensibilité
intrinseéque du dispositif. Cette configuration magnétique présente €également I’avantage d’étre
un candidat prometteur vis-a-vis des paramétres d’influences (température, contrainte...). Elle
présente aussi des caractéristiques a symétrie impaire (parties réelle et imaginaire) autour de
zéro. Néanmoins cette caractéristique est obtenue a condition de lui associer un détecteur de
type synchrone.
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Ce manuscrit est donc une synthése du travail réalisé durant la thése. Cette synthése est
abordée suivant trois grands volets étroitement liés.

Le premier volet présente une chaine de mesure entierement numérique basée sur 1’effet GML
Elle est composée d’un DSP, d’un synthétiseur numérique de fréquence (DDS) et d’un
systeme de démodulation numérique. Le systéme mis en ceuvre est une démodulation en
quadrature numérique basée sur un SDR. Elle permet de profiter simultanément des
informations d’amplitude et de phase partant des grandeurs | et Q. L'originalité dans les
capteurs GMI réside principalement dans l'intégration d'un synthétiseur de fréquence et d'un
récepteur entiérement numérique piloté par un DSP. Ce choix instrumental se justifie par le
souhait de réduire le bruit de 1’électronique de conditionnement tout en s’orientant vers une
structure de capteur intelligent. Le travail a consisté a passer en revue les différentes fonctions
numeériques utilisées dans ce conditionnement. Nous avons montré que 1’association de la
chaine proposée avec la configuration off-diagonal permet de profiter de la réponse impaire
intrinseque autour de zéro des parties réelle (composante 1) et imaginaire (composante Q).
Cette caractéristique quasi-nulle a champ nul permet ainsi de mettre en ceuvre et de faire
fonctionner le capteur sans avoir recours a un champ de polarisation. Elle permet également
de réduire les exigences sur le dispositif de suppression d’éventuel offset résiduel. Enfin un
logiciel a été développé afin de gérer les transferts de données du DSP vers le DDS et le SDR.
Ce logiciel permet de charger automatiquement les différents paramétres du systéeme (DDS et
SDR) et de recueillir les paramétres d’excitation électriques optimaux toujours en vue

d’augmenter la sensibilite.

Le second volet présente un modele analytique permettant de prédire les performances en
zone de bruit blanc de la chaine déja proposée. Ce travail a consisté a passer en revue les
différentes fonctions utilisées en vue d’identifier puis de quantifier leurs performances en
bruit. Le choix d’un point de fonctionnement Hzo =~ 0 A/m a également été retenu. Celui-ci
permet de minimiser la contribution du bruit du systéme d’excitation tout en profitant de la
sensibilit¢ maximale de 1’¢lément sensible. Un niveau de bruit équivalent en champ de 4.2
pT/\Hz est obtenu par mesure et par le modéle analytique développé en zone de bruit blanc
avec un élément sensible de 2.5 cm associé a une bobine de 400 spires. La modélisation
effectuée a également permis de discerner les limitations existantes puis de dégager les pistes
d’optimisation des performances en termes de niveau de bruit équivalent en champ. On a pu
montrer que les performances du capteur en zone de bruit blanc sont limitées par celles du
convertisseur analogique-numérique 12 bits échantillonnées a 40 MHz. Les pistes
d’optimisation finalement retenues étaient I’utilisation d’'un CAN a plus haute résolution
(nombre de bits effectifs plus élevé) et plus haute fréquence d’échantillonnage. Pour des
performances ultimes, I’augmentation de résolution doit étre associée a une augmentation de
la plage dynamique d’entrée du CAN en vue d’augmenter la sensibilité du capteur.
Finalement une caractérisation des performances est effectuée. Celle-ci inclut, le niveau de
bruit, le slew rate, la plage dynamique et la bande passante.
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Le troisieme et dernier volet présente un nouveau prototype de capteur amélioré entierement
numérique basée sur un FPGA en considérant les pistes d’optimisation des performances en
bruit présentées dans le second volet. La nouveauté dans la realisation de capteurs & haute
sensibilité réside dans I’implémentation de toutes les fonctions numériques présentées jusque-
la dans un seul circuit FPGA. Le choix se justifie par la flexibilité de programmation des
FPGA ainsi que par la possibilité de reconfiguration leur procurant ainsi un atout majeur.
Dans ce nouveau prototype, un convertisseur analogique-numérique avec un nombre de bits
effectif légerement plus élevé que celui utilisé dans la premiere chaine est intégré. La
fréquence d’échantillonnage est aussi augmentée a 125 MHz. Cette augmentation permet ainsi
de réduire la densité spectrale de bruit du CAN, qui est de la source majoritaire, et par
conséquent pour des configurations similaires, améliorer le niveau de bruit équivalent en
champ en zone de bruit blanc. Le travail a tout d’abord consisté a décrire le procédé
d’implémentation de 1’architecture retenue sur FPGA. Une attention particuli¢re est portée au
choix des différentes fonctions numériques par rapport a la premiére chaine. A 1’issue de
I’implémentation, une caractérisation des performances est effectuée. Celle-ci passe par une
généralisation du modele de bruit développé dans le second volet afin de 1’adapter au nouveau
prototype. Un niveau de bruit équivalent en champ de 1.8 pT/NHz est obtenu par mesure et
par le modéle analytique développé en zone de bruit blanc toujours avec le méme élément
sensible. Des niveaux de 10 pT/\Hz et 33 pT/NHz ont également été obtenus & 10 Hz et a 1
Hz, respectivement. Par la suite, les performances en termes de bande passante, slew rate,
plage dynamique sont également présentées. Une comparaison des travaux réalises par
rapport aux meilleures performances obtenues au regard de I’état de 1’art est ensuite effectuée.
Cette comparaison prouve en effet le potentiel d’une telle technique pour une réalisation de
capteurs a haute sensibilité. Enfin, compte tenu des limitations discernées, une chaine
« optimale » a été proposée. Au regard de la technologie numérique actuelle, notamment le
CAN, des performances de 1’ordre de 400 T / \Hz sont attendues en zone de bruit blanc.

Ce travail laisse entrevoir de nouvelles perspectives notamment sur le fonctionnement du
capteur en boucle fermée en vue de réaliser un magnétometre. Dans un tel fonctionnement,
une attention particuliére doit étre portée au retard intrinséque a tout systéme numérique. Un
modele permettant de quantifier le retard intrinseque du capteur a également été proposé dans
ce manuscrit. On a pu montrer que ce retard était principalement fonction de la fréquence
d’échantillonnage, de la décimation des filtres et du nombre de coefficients des filtres RIF.
Une augmentation de la fréquence d’échantillonnage permet de réduire le retard mais aussi la
densité spectrale du CAN et par conséquent le niveau de bruit équivalent en champ. Cette
piste permettant de réduire le retard converge donc vers celle du niveau de bruit équivalent en
champ. Il s’agira donc de déterminer jusqu’a quelle limite de retard le systéme bouclé est
susceptible de fonctionner puisqu’en reégle générale un retard induit un déphasage qui risque
de déstabiliser le systeme bouclé. Il s’agira ainsi d’élaborer un mod¢le permettant de spécifier
une marge de retard acceptable afin que le magnétometre (systeme bouclé) soit stable.
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A ce titre, et méme si cela dépasse trés largement le cadre de la thése, un questionnement sur
la nécessité de la contre-réaction pourrait étre fait, notamment pour le capteur numérique.
Connaissant le mod¢le de 1I’élément sensible (méme non-linéaire), est-il possible d’accéder a
la mesure du champ a partir de la sortie du capteur en boucle ouverte ? Méme si cette
réflexion est certainement trés lointaine, le numérique présenterait sans doute des avantages,
de nombreuses mises en ceuvre ne pouvant se faire qu’en numérique. Plus généralement, selon
I’application pour laquelle est dédi¢ le capteur, le conditionnement numérique peut constituer

un atout...
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Annexe 1

Transformée de Fourrier du signal en sortie du DDS
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Figure A.l. 1 : Transformée de Fourrier du signal issu du DDS
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Annexe 2

Démodulation d’un bruit autour de la porteuse

Considérons un bruit en bande étroite, e,(t), apparaissant autour d'une porteuse, cos(wot), ou
wo représente la pulsation. Ce bruit est modulé par le signal A*cos(x).

Le bruit en bande étroite comprend une composante en phase a(t)*cos(wt) €t une
composante en quadrature b(t)*sin(at) tel que :

e, (t) = a(t) * cos(wyt) — b(t) *sin(wgt)

En outre, la puissance du bruit e,?(t) est similaire & celle des composantes en phase a’(t) et

en quadrature b?(t) selon :

e 2(t)=al(t) =b2(t) = en’es avec eny? = %(az (t) + b2 (t))

OU ya?(t) =y25%Af =+25,/Af pour une bande passante de 2af et 4 représente la densité

spectrale de bruit autour de la porteuse (a I’entrée du démodulateur)

Le signal S(t) a I’entrée du démodulateur peut s’exprimer comme suit :
S(t) = Acos(x) *cos(wgt) + e, (t)

A la suite du mixage, le signal S(t) noté v (t) esttel que :

V, (t) = [Acos(x) * cos(mt) + e, (t) |* cos(w,t)
= (Acos(x) + a(t))cos? (wyt) — k *b(t) sin(wyt) cos(wyt)

Apres filtrage, le signal devient :

AXGd
2

Vg (1) = cos(x) +af(t) GTO'

Ou Gq représente le gain du demodulateur ; le facteur % provient de la perte de 6 dB due au

mixage.
Soit une valeur efficace pour le signal telle que :

AxGy

22

Vsignal _eff (t) =
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Et une valeur efficace pour le bruit telle que :

e, = a7 () = ZLV2p AT

La densité spectrale en sortie du démodulateur S, en V/\Hz est telle que :
p=v2p

Le facteur /2 provient d’un repliement de bruit et par conséquent d’une perte d’un facteur 2
sur la bande passante.

En résumé, un facteur 7‘1«/5 est ainsi observe entre la densité spectrale de bruit £ autour de la

. , G
porteuse (a I’entrée du démodulateur) et celle en sortie du démodulateur ;. Le facteur 7" est

lié au gain du démodulateur et a la perte de 6 dB due au mixage ; le facteur 2 est dii au
repliement de bruit.

Dans la modélisation numérique présentée dans ce manuscrit, ce bruit autour de la porteuse
est directement prise en compte en considéerant le bruit dans la bande [0 ; Fs/2].

En effet, la puissance de bruit du CAN, uniformément répartie dans la bande de Nyquist [-
Fs/2 ; Fs/2] est telle que (équation 3.21) :

Vs

242

P(V,)= RSB,
10 20

Le repliement de bruit est directement pris en compte en considérant la bande [0 ; Fs/2] dans
le calcul de la densité spectrale e, telle que (équation 3.33) :

VEs
22
Nean — RSB,
10 20 i
2
iy . s linati ) Gy
L’équation montre une multiplication d’un facteur +/2 dans la nouvelle bande. Le facteur >

est pris en compte dans I’expression du gain du SDR (équation 2.10).
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Annexe 3
Structure d’un FPGA

Depuis leur invention par Xilinx en 1936, les FPGA avaient la réputation de mettre a
disposition de 1’utilisateur une conception rapide, simple et fiable. Les progrés technologiques
ont permis d’accéder a des matrices logiques programmables de plusieurs millions de portes.

La Figure A-llIl.1 montre 1’architecture générique d’un FPGA. Les principaux modules le
composant sont :

1 M ) O v O O O T
BEUONO000NOO  dOifcooqdo

g [ Slices
B00
BEN
[ [ []
ERN Block RAM
EEE
200
AT

Dedicated multiplier
[ [ [
T
M 1/0 Block

ERE
EEE a DCM
.=. B Clock buffer

Figure A-111. 1: Structure générique d’un FPGA [128].

% Les blocs logiques programmables (CLB) : c’est le module de base d’un FPGA. Les
CLB sont des ressources logiques indispensables pour la mise en ceuvre de circuits
combinatoires et séquentiels. Chaque cellule CLB est identique aux autres et peut étre
reliée a ses voisines via des bus d’interconnexion. Elles peuvent étre utilisées pour
créer des fonctions logiques complexes mais aussi comme éléments de stockage de
variables. Chaque élément CLB est constitué de slices. La Figure A-111.2, illustre
I’architecture simplifiée d’un slice.

™
|
* —
G, — o} SR
' LuT
] G ) ° a
GI_ H * —>-
L~ ¥
HI “'\
| L
% —
Fo_ SR
F;_ LUTF = 2 XQ
i | [ dee
E— *— >
. ¥

* = programmable multiplexer

Figure A-111. 2: Architecture simplifiée d’un slice [128].
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0

Cet exemple comporte un LUT (Look-Up Table) de 4 bits qui permet d’implémenter
n’importe quelle fonction combinatoire sur 4 bits. La logique combinatoire est
implantée grace aux LUT contenus dans chaque slice. Ces LUT peuvent également
étre configurés comme étant une mémoire RAM, simple ou double-port de 16 bits, ou
encore comme registres a décalage de 16 bits. En plus du LUT, chaque slice contient
des multiplexeurs ainsi que des bascules D (‘Filp-Flop’) associées a leurs horloges CE
(pour ‘clock Enable’) puis SR (pour ‘Set et Reset”).

Au cours du temps et grace a 1’évolution de la technologie, 1’architecture de ces
cellules a évolué en complexité. Par ailleurs, les FPGAs integrent de plus en plus de
cellules sur une méme surface. A titre d’exemple, on trouve jusqu’a 400000 CLB
appelés ALM (high performance Adaptation Logic Modules) dans les Stratix V de
Altera [129] et 1 956 000 CLBs pour les Virtex 7 de Xilinx [130].

Les I0B (Input Output Block) : I’échange des données avec les circuits extérieurs
(microprocesseur, DSP, mémoires rapides, CAN et CNA ...) est souvent un critére
important dans la perspective des performances a atteindre. Les blocs 10B disposant
de bascules sur les chemins d’entrées/sorties permettent de réaliser cet interfacage.

Les ressources d’interconnexion des cellules : dans 1’optique de réaliser des fonctions
complexes & partir d’'un CLB, il est nécessaire de disposer de ressources
d’interconnexion entre ces différentes cellules. Ce sont des bus qui remplissent cette
fonction. Il existe différents types de bus d’interconnexion en fonction du type de
signal a propager (Les horloges ont en général des bus de transmission qui leur sont
dédiés).

Depuis quelques générations de FPGA, les fabricants ont rajouté aux ressources classiques,
sur certains modeles, de nombreux éléments tels que :

*
A X4

K/

Les blocs mémoires : les FPGA classiques peuvent se comporter comme un espace de
stockage de variables, cet espace de stockage est réparti dans tout le FPGA. Ce mode
de stockage est tout de méme limité en termes d’espace disponible. C’est pourquoi,
pour pouvoir stocker une somme plus importante de variables sans avoir a accéder a
des mémoires externes, certains fabricants de FPGA ont introduit des blocs mémoires
a I’intérieur de ces derniers. Ces mémoires peuvent avoir une taille allant de 10 a 90
Mbits suivant les constructeurs et la taille du FPGA.

Les multiplieurs : la logique présente dans les FPGA permet de réaliser toutes sortes
d’opérations arithmétiques (additions, multiplications, ...). Ces opérations, et en
particulier les multiplications sont trés colteuses en termes de ressources logiques
utilisées, d’ou I’intérét de disposer dans les FPGA de multiplieurs céblés (plus d’une
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centaine sont généralement disponibles sur les modéles haut de gamme). De plus, le
temps de calcul pour ces opérations est alors optimise.

X/
°e

Les blocs processeurs : avec 1’apparition des trés grands FPGA, il est maintenant
possible d’intégrer des algorithmes complexes sur une seule puce. Certains FPGAs
disposent aujourd’hui de cceurs de processeurs. Au début des annees 2000, plusieurs
fabricants proposent des cceurs de processeurs matériels au sein des FPGA (coeur
Power PC pour Xilinx ou coeur ARM pour Altera). Cette disposition absente dans les
FPGA depuis 2005 (Virtex 5, 6, 7 chez Xilinx par exemple) apparait de nouveau dans
la nouvelle famille de FPGA proposée par Xilinx (ZYNQ 7000 en 2012).

La chaine de mesure présentée dans le chapitre 4 est en partie basée sur le FPGA Zynq 7010
appartenant a cette nouvelle famille. Celle-ci intégre un systeme a microprocesseur a double

cceur ARM complet incluant ses controleurs mémoires et ses périphériques dans le FPGA.

La Figure A-111.3 illustre les caractéristiques des FPGA de la famille Zyng. Les
caractéristiques du FPGA utilisé sont encadrées en rouge.

Device Name Z-T007S Z-70128 Z-7014S Z-7010 Z-7015 Z-7020 Z-7030 Z-7035 Z-7045 Z-7100
Part Number XC7Z007S | XCTZ0125 | XCTZ014S XC7Z010 XC7Z015 XC7Z020 XC7Z030 XC7Z035 XC7Z045 XC7Z100
Minx 7 Series | A®7 | Artix7 Artixe7 Artix-7 Artix-7 A7 | Kintex®7 | Kintex-7 | Kintex-7 Kintex-7
rog 9 FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA FPGA
Equivalent
Programmable Logic 23K 55K 65K 28K 74K 85K 125K 275K 350K 444K
Look-Up Tables (LUTs) 14,400 34,400 40,600 17,600 46,200 53,200 78,600 171,900 218,600 277,400
o Flip-Flops 28,800 68,800 81,200 35,200 92,400 106,400 157,200 343,800 437,200 554,800
§u Block RAM 1.8 Mb 2.5 Mb 3.8 Mb 21 Mb 3.3 Mb 4.9 Mb 9.3 Mb 17.6 Mb 19.1 Mb 26.5 Mb
o | (# 36 Kb Blocks) (50) 72) (107) (60) (95) (140) (265) (500) (545) (755)
=]
£ | DSP Slices
E (18x25 MACCs) 66 120 170 B0 160 220 400 900 900 2,020
8
S Egﬁg%saice 73 131 187 100 200 276 593 1,334 1,334 2,622
o . GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs GMACs
(Symmetric FIR)
PCl Express
(Root Complex or Gen2 x4 Gen2 x4 Gen2 x4 Gen2 x8 Gen2 x8 Gen2 xB
Endpoint)
Analog Mixed Signal 2x 12 bit, MSPS ADCs with up to 17 Differential Inputs
(AMS) / XADC
Security!?) AES and SHA 256b for Boot Code and Programmable Logic Configuration, Decryption, and Authentication

Figure A-111. 3 : FPGA Zynq appartenant a la famille 7 [131]

En plus du coeur ARM, la Zynq intégre désormais deux slices par CLB communiquant a
travers un routeur (la Switch Matrix) programmable réalisant la connexion entre les entrées et
sorties des cellules logiques et la matrice de routage. La Figure A-111.4 montre le synoptique
d’un slice du FPGA utilisé. Elle integre principalement :
» lasliceM : dans ces slices, les LUT peuvent étre configurés comme élément mémoire
synchrone ou comme registre a décalage de 16 ou 32 bits.
» lasliceL : dans ces slices, les LUT sont configurés en mode combinatoire.
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Figure A-111. 4: Architecture d’un slice du FPGA Zynq Z-7010 [132]

Chaque slice dispose de 4 LUTs et 8 bascules D. Les LUTs sont passés a 6 (n=6) entrées avec
deux bascules par LUT. Un LUT est donc une petite mémoire de 2" mots de 1 bit, adressée
par n bits provenant de la matrice de routage par I’intermédiaire de la switch Matrix. Il permet
par conséquent d’implémenter n’importe quelle fonction booléenne ayant jusqu’a n variables,
grace a la table de vérité de cette fonction. Le résultat de cette table peut étre soit réinjecté
directement dans la matrice de routage pour ensuite étre propagé vers une autre cellule
logique du FPGA, soit mémorisé par le registre sur un front montant de ’horloge avant d’étre
redirigé par la switch Matrix.
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Annexe 4

llustration des bancs de mesure

A.4-1 : Cablage de I’élément sensible

Excitation du fil Détection aux bornes de
GMl via le

la bobine de capture via le
connecteur SMA connecteur SMA
\

Fil GMI de longueur 25 mm et de

diametre 100 um autour duquel

sont bobinés 400 spires de cuivre
de diamétre 65 um

Figure A-1V. 1 : Illustration de I’élément sensible en configuration off-diagonal
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A.4-2 : lllustration de la deuxieme chaine (FPGA associé a
I’élément sensible)

Circuit FPGA
sous le
dissipateur

Sortie du DDS

Elément sensible

Sortie capteur

Entrée du SDR

Figure A- IV. 2: lllustration de la chaine de mesure basée sur le FPGA. Dans cette illustration, le
préamplificateur et la polarisation continue (courant l4;) ne sont pas représentés

A.4-3 : lllustration du prototype de capteur GMI

Circuit FPGA

Elément sensible

Excitation et détection

par SDR implémentées

dans le FPGA

Préamplificateur
basé sur 'OP27

Figure A- IV. 3 : lllustration de la chaine compléte. La source de polarisation continue n’est pas

représentée ici.
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A.4-4: Illustration de DPinterface graphique dédiée pour les

capteurs GMI

B3 User interface of Giant Magneto Impedance Project

Direct Digital Synthetiser parameters

Frequency : 2000 kHz

SCK DSP |40 MHz

Final output Sampling period| |25 e

</4500 millvolts
Phase | =0 dearees

Tempsréel  gFp |

Amplitude

multiplier Enabled

\' Multiplier Coefficient 7|4

Software Defined Radio parameters

Channel A Channel B
Frequency : 1000.00 kHz Source Frequency : 2000.00 kHz Source
Gain| |0 | dB @ Ain Gain| [12 | dB € Ain
a & Bin - & B
Phaze | |57 deqrees Phase| |0 degrees i i
W Dither A Enabled W Dither B Enabled

Common Parameters SDR

|| Filters SDR

=
20 fHz
=(1F Bits

Rate of senal outpout clock

SCK Rate

Filter F1 |Standard_zet.
Load F1

F1 Coefficients

Filter F2 |Gzm_setF2
Load F2

F2 Coelficients

DC current : 0 mé,

Scale Adjust
CIC Decimations]250 e e
F2 Decimation |2 hut gga 332
Bebug TAE 23 1058 36
............................... 1405 225
¥ Debug_EN e I -
DC Bias current DDCS Gain
Magnetic field frequency||E Hz Gain DDCS! [0.00

Execute
-

. Gt ]

Directory )
Load Project

Build Project

Pleaze click to dizplay figures::l

J

O ptimization
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Annexe 5
Caractérisation de I’élément sensible

Ces mesures ont été réalisées au laboratoire GREYC de Caen avec un échantillon identique a
celui utilisé tout au long du manuscrit. Les résultats suivants sont obtenus avec 1’électronique
analogique de la référence [4] (thése de B. Dufay). Rappelons que les performances obtenues
durant cette thése font partie des meilleures dans 1’état de 1’art des capteurs GMI. Le banc de

caractérisation ainsi que les résultats obtenus sont illustrés ci-apres :

R =50Q Rm=327Q C=150nF
igc =5,10,20 mA

1D

Y o

Ru. =100 kQ

Carte électronique

Pré-amplificateur

Vy =5V /:nalyseur
e spectre =
19,95 Hz ns LA Ve — G=744
R =600Q eff =4UN
int Gnout  ChlCh2
00

MIG Grenoble

—

—'_

G=1

Passe Bas 12 KHz
Vs

A-V. 1 : Chaine de mesure du laboratoire GREYC
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70 -

50 |-

40 |

30 |-

20 -

Equivalent magnetic noise at 1 Hz (pT/vHz)

4] 5 10 15 20 25
[ e (mA)

A-V. 2 : lllustration du niveau de bruit équivalent en champ obtenu a 1 Hz en fonction du courant I, pour
différentes valeurs de courants I

10 |-

White noise (pT/VHz)

0 5 10 15 20 25
I,c (mA)

A-V. 3 : lllustration du niveau de bruit équivalent en champ obtenu en zone de bruit blanc en fonction du
courant Il pour différentes valeurs de courants Iy
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10

]

Transfert function MV/T)

15 20 25

I,c (MA)

A-V. 4 : lllustration de la fonction de transfert mesurée en fonction du courant I, pour différentes valeurs

10000 £
1000 |

100

14|

Equivalent magnetic noise (pT/VHz)

L

Transfert function (kV/T)

- e \WQ
E . |
10

100
Frequency (Hz)

de courants Iy

10,000

1.000

| 1

82 MV/T

10 100

Frequency (Hz)

1,000

A-V.5 :a) Niveau de bruit équivalent en champ obtenu avec I’électronique du laboratoire GREYC. b)
Sensibilité ou fonction de transfert. Conditions d’excitation : 1,0 = 18 mA, f, 1 MHz, 14 = 20 mA.
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