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Titre : Réalisation et optimisation d’un circuit de récupération
d’horloge et de données basé sur le principe de verrouillage par
injection d’oscillateur en anneau ciblant les technologies
nanometriques et destiné a des applications spatiales

Résumé :

L’explosion du trafic des données au sein des systéemes de communication actuels impliquent
la nécessité d’optimiser de multiples parametres tels que le débit, la consommation,
I’intégration et le colt. Bien que I’intégration et le colt soient étroitement lies, ceux du débit et
de la consommation requiérent quant a eux la définition d’un compromis optimisé.

En effet, cette volonté d’augmentation des débits de fonctionnement conduit intuitivement a
une élévation de la consommation. Pour cela, les systemes de communication numérique a lien
série, largement répandus pour les transmissions de données au niveau des systemes sur puce
(SoC), de puce a puce (chip-to-chip), ou encore de carte a carte sont aussi connus sous le nom
de Sérialisateur/Désérialisateur (SerDes) et font I’objet de développement de nouvelles
architectures optimisées. Ces systemes, brievement illustrés dans notre étude, se basent sur
I’utilisation d’un émetteur générant les séquences de données, d’un récepteur dont I’objectif est
de récupérer correctement celles-ci et d’un canal de liaison reliant ces deux parties. En vue
d’effectuer une récupération des données optimale, la présence d’un bloc critique dans la partie
réceptrice intitulé circuit de récupération d’horloge et de données (CDR) est requise.

Néanmoins, les pertes introduites par le canal de liaison, le fonctionnement a des débits tres
élevés exposant les circuits & des interférences inter-symboles, I’environnement et bien d’autres
effets constituent ensemble des potentielles sources de dégradations a la réception des donnees.
Dans notre cas, nous nous intéresserons au parameétre de I’environnement auquel est soumis le
circuit éelectronique et plus particulierement celui du spatial. En effet, les diverses particules
radiatives constituent des sources de potentielles dégradations influencant le fonctionnement
des circuits électroniques s’étendant du systéeme complet au transistor méme.

Dans ce contexte, la conception et I’optimisation d’un circuit de récupération d’horloge et de
données fonctionnant a trés haut débit (60 Gb/s) et destiné a des applications spatiales est
présenté. Afin de remédier aux éventuelles dégradations induites par cet environnement spatial,
nous presenterons quelques techniques de durcissement quant a celui-ci. Des efforts
d’optimisation en termes d’efficacité énergétique, de densité d’intégration ainsi que de jitter
sont adresses par divers moyens tel que le mécanisme de synchronisation par injection. Ce
principe accorde une amélioration drastique du bruit de phase et jitter. Bien que la plupart des
synthétiseurs de fréquence repose sur I’utilisation d’oscillateur a résonateur LC pour leur
supériorité inhérente en termes de bruit de phase, ceux-ci présentent en contrepartie une densité
d’intégration bien inférieure a celle de leurs concurrents : les oscillateurs en anneau.

Cette étude s’est déroulée de la fagon suivante : un premier circuit type preuve-de-concept en
technologie bas co(t (180 nm) et ciblant une fréquence de fonctionnement de 3.2 GHz est
introduite en vue de valider par mesures I’efficacité de notre architecture. Ces resultats-la
s’étant montrés relativement probants, un second circuit s’inspirant du premier, ciblant un trés
haut debit de fonctionnement (60 Gb/s) et dans une technologie plus agressive (28 nm FDSOI)
est ensuite expose.



Enfin, la fin de ce travail se conclut sur la discussion de quelques perspectives a investiguer en
vue d’approfondir I’optimisation de certaines performances.

Mots clés :

Circuit de récupération d’horloge et de données, Systéeme de communication numérique a lien
série, SerDes, Spatial, Verrouillage par injection, oscillateur en anneau.

Title: Realization and optimization of a Clock and Data Recovery
ring oscillator injection-locked based targeting nanometric
technologies for space applications

Abstract:

The data traffic exponential growth in actual communication systems requires the optimization
of several parameters such as data rate, consumption, area and cost. Although the integration
and the cost are closely related, data rate and consumption require the definition of an optimized
compromise.

Indeed, these ever-increasing data rates intuitively lead to a consumption increase. To this end,
serial link communication systems, widely used in data transmission for Systems on Chip
(SoC), chip-to-chip and board-to-board which are also known as Serializer/Deserializer
(SerDes) systems result in the development of new optimized architectures. Those systems,
briefly introduced in our study, are based on the use of an emitter part for the generation of data
patterns, a receiver part for the data recovery and a channel linking them. To get a correct data
recovery, the presence of a critical block in the receiver part called clock and data recovery
(CDR) circuit is required.

Nevertheless, insertion losses introduced by the channel, high data rates exposing circuits to
inter-symbol interferences (ISI), the environment and many other parameters represent potential
causes of decay for correct recovery data stream. In our case, we will only be interested in the
space environment parameter under which our circuit would be exposed. Indeed, various
radiative particles establish sources of potential degradations which would impact the correct
operation both at system and transistor levels.

In this context, the design and optimization of a clock and data recovery operating at very high
rate (60 Gbps) and aiming space applications is presented. In order to rectify possible
deteriorations caused by the space environment, we will present some hardening techniques to
prevent it. Several endeavors to optimize the power efficiency, the integration density and the
jitter are tackled through various ways such as the synchronization by injection-locking. This
method allows a drastic enhancement of the phase noise and jitter. Even if most of the frequency
synthesizers hinge on the use of LC tank oscillator due to its inherent superiority in terms of
phase noise, that one present in return an integration density much lower than its counterpart:
the ring oscillator.



This study has been led the following way: a first proof-of-concept circuit in 180 nm technology
targeting an operating frequency of 3.2 GHz is introduced for the purpose of the validation of
our circuit efficiency by measures. Those results showed satisfying performances. A second
circuit inspired from the architecture of the first one and aiming a very high data rate (60 Gbps)
in a more recent technology (28 nm FDSOI) is then exposed.

Eventually, the end of this work concludes on the discussion of several prospects to investigate
in order to deepen the optimization of some performances to upgrade our full system.

Keywords:

Clock and Data Recovery, Serial link communication systems, SerDes, Space, injection-
locking, Ring oscillator.
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As a wise hermit living in a galaxy far, far away once said :

Do. Or do not. There is no try.

Master Yoda, Star Wars : The Empire Strikes Back
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1. Introduction générale

L’augmentation continue des débits de données des liaisons numériques en serie liée a
I’émergence de nouvelles applications conduit a la recherche et au developpement de nouvelles
méthodes. De nos jours, la majorité des systemes de communication numérique employés se
basent sur des systemes nommés Sérialisateur/Désérialisateur (SerDes). Ces systemes, dont les
domaines d’utilisation varient des communications des Systémes sur puce, puce-a-puce, carte-
a-carte, etc... ne peuvent opérer efficacement que par la présence d’un bloc crucial situé dans
le bloc de réception. Celui-ci consiste a récupérer correctement les séquences de données
envoyeées depuis I’émetteur. Ce dernier se nomme circuit de récupération d’horloge et de
données et fait I’objet de notre centre d’intérét dans cette étude. Malheureusement, divers
parasites intrinseques et extrinseques a ce circuit viennent perturber cette récupération et
nécessitent d’étre traités. Un acteur particuliérement prépondérant est celui de I’environnement.

Le travail de cette thése s’est donc articulé autour de la conception ainsi que I’optimisation
d’un circuit de récupération d’horloge et de données destiné a des applications spatiales. Ce
travail s’est concentré sur I’optimisation de trois performances : la consommation, la superficie
ainsi que le débit. Cette thése s’inscrit dans le cadre d’une collaboration entre le Centre National
d’Etudes Spatiales (CNES), Thales Alenia Space ainsi que le laboratoire de I’Intégration du
Matériau au Systeme (IMS). Cette étude s’est décomposée en plusieurs parties exposées ci-
apres.

Le premier chapitre dresse un état-de-I"art des différents circuits de récupération d’horloge
et de données (CDR) ciblant des débits tres élevés (>40 Gb/s) en technologie CMOS avancées.
Puis, les origines et influences néfastes des particules radiatives sur les circuits électroniques
sont introduites en vue de proposer certaines techniques de durcissement quant a celles-ci. Ces
diverses solutions ciblent les technologies employées ainsi que les méthodes de conception.

Une discussion concernant les atouts et inconvénients des trois principaux types de
modulation de données est également présentée. Un apercu genéral destiné a la caractérisation
des métriques usuelles dans les circuits de CDR est développé. Les principales sources de bruit
existantes au sein des composants électroniques sont également mises en évidence en vue de
définir leurs influences sur la dégradation des métriques que constituent jitter et diagramme de
I’ceil.

La derniere section se consacre a une étude approfondie de I’état-de-1"art ciblant les circuits
de CDR en technologie CMOS et opérant a des débits trés élevés (>40 Gb/s). Les deux
principales architectures de CDR sont développées en opposant d’une part les systémes a
contreréaction (dit a boucle fermée) aux systemes a boucle ouverte d’autre part. Une étude
finale comparative conduit a la sélection d’une architecture idéale pour notre cas.

Le second chapitre débute par une présentation de I’architecture générale de la CDR et se
poursuit par une presentation détaillée de chacun des sous-blocs la constituant. Un bref état-de-
I’art des différents éléments montre les avantages et défauts de chaque topologie dans le but
d’en tirer une version optimale pour notre cas. Une analyse théorique du principe de
verrouillage par injection sur un oscillateur en anneau est présentée afin d’en déduire les
parametres prépondérants influencant la plage de synchronisation. Différentes méthodes
d’injection sont également discutées et comparées.
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Ce chapitre se conclut sur une discussion des performances optimisées dans le cas de notre
travail, & savoir la consommation et la superficie du circuit tout en ciblant une architecture
opérant a tres haut débit.

Le chapitre 3 introduit un premier circuit preuve-de-concept en technologie 180 nm ciblant
la fréguence de 3.2 GHz. Cette technologie démontre une robustesse quant aux radiations dd a
son procédé de fabrication basé sur un triple puit. Ce principe est détaillé de maniére plus
approfondi par une illustration au niveau layout.

Deux circuits sont présentés et dont les mesures font I’objet de comparaisons avec les
résultats de simulation. Le premier est un oscillateur en anneau auquel le mécanisme de
verrouillage par injection est appliqué en vue de mettre en avant I’apport bénéfique d’un tel
principe sur les performances en jitter et bruit de phase. L architecture du circuit final, explicité
dans le chapitre 4, étant basée sur une boucle verrouillage phase (PLL), le second circuit mesuré
correspond & une PLL a laquelle le principe de synchronisation par injection est également

applique.

Une comparaison avec des architectures fonctionnant dans des plages de frequence
similaires met en exergue des résultats suffisamment probants afin de valider I’architecture. La
conclusion de ces résultats met en évidence les optimisations a prévoir pour le dernier circuit.

Dans le dernier chapitre figurent deux circuits complets de CDR fonctionnant a trés haut
débit (60 Gb/s) en technologie 28 nm FDSOI. Ce chapitre débute par une présentation de cette
technologie en exposant la différence fondamentale entre les technologies Bulk
conventionnelles et de type SOI (Silicon On Insulator). Cette partie mentionne également une
fonction clé liée a cette technologie permettant en définitive d’optimiser I’efficacité
énergétique. Deux nouvelles méthodes au niveau layout sont proposées en vue d’optimiser les
ft et fmax des transistors.

L’unique différence entre les deux circuits présentés provient du type de modulation des
données d’entrées: NRZ (Non-Return-to-Zero) pour un cas et PAM4 (Pulse Amplitude
Modulation 4 levels) pour I'autre. Les résultats exposés dans ce chapitre sont issus de
simulations post-layout. Une comparaison de la CDR de type NRZ a un état-de-I’art
d’architectures équivalentes est donnée en vue de situer les performances respectives de notre
architecture.

Le second circuit est basé sur le méme cceur du circuit que le précédent. La seule différence
émane de I’ajout d’un sous-bloc situé a I’entrée nommé décodeur PAM4 dont I’objectif est de
convertir les données d’entrées en deux signaux de modulation NRZ. Les résultats de simulation
ainsi que les difficultes rencontrees lors de la conception de ce décodeur PAM4 sont exposees.

Ce chapitre se conclut sur un résume ainsi qu’une comparaison des performances obtenues
des deux circuits & un eétat-de-I’art récent de circuit de CDR similaires. Des efforts
d’améliorations en comparaison du circuit de preuve-de-concept (chapitre 3) sont aussi
énonceés.

Enfin, une conclusion générale récapitule I’ensemble des travaux réalisés au cours de cette
these et propose I’investigation de quelques pistes de perspectives mélioratives.
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2. Introduction aux systemes de récupération d’horloge et de
données
2.1.  Introduction au contexte

La croissance exponentielle des débits de données associée a un souhait de réduction de
consommation des systémes de communication numérique a lien série conduit a la nécessité
d’une amélioration drastique de I’efficacité énergétique de ceux-la.

La grande majorité de ces systéemes actuels reposent sur le principe de lien série haut-débit

(HSSL)

, aussi appelé systeme SerDes (Serializer/Deserializer). Trois éléments majeurs

composent celui-ci : un émetteur, un canal de transmission ainsi qu’un récepteur [1].

>

La figu

\

La partie émettrice (TX) sérialise, code et transmet les données au récepteur par le biais
de canaux de transmission. Le signal d’horloge de I’émetteur est souvent généré par une
boucle a verrouillage de phase (PLL).

Le canal de liaison assure la transmission des données de I’émetteur vers le récepteur.
Ceux-la sont & I’origine de pertes, de réflexion ainsi que de distorsion de signal.

La partie réceptrice (RX) accomplit I’équalisation, c’est-a-dire la remise en bonne et due
forme du signal recu, mais aussi de la récupération et désérialisation des données. Le
signal obtenu a I’entrée du bloc RX étant bien souvent dégradé, il est nécessaire de
reconstituer ce signal. Afin de répondre a cela, un rééchantillonnage du signal des
données est exécuté par la synchronisation d’un signal d’horloge généré par le bloc un
circuit de récupération d’horloge et de données (CDR). Le signal d’horloge n’étant pas
transmis depuis la partie émettrice, il est nécessaire de régénérer celui-ci. C’est un des
deux objectifs d’un circuit de CDR. Le second consiste a effectuer la récupération des
données a I’aide d’un circuit décisionnel.

transmission

Horloge
Horloge de .| PLL récupérée

référence ’ \ ;

re ci-dessous illustre un systeme SerDes complet.
Systeme SerDes

¢77 7 Emetteur (TX) 3, <7 Récepteur (RX) ",
— — :
Données — | Données :
émises ! récupérées :
—_— Canaux de — :
}
}
}
]

Figure 2-1 : Vue d'ensemble d'un systéme SerDes

Les circuits de récupération d’horloge et de données font partie des circuits les plus
complexes a concevoir dans les architectures de transmissions de données [2]. En dehors des
parametres inhérents au circuit tels que les performances sévéres en jitter a tenir, ou encore les
spécifications liées a la largeur de bande de fonctionnement du circuit, d’autres parameétres tels
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que I’efficaciteé énergétique et la surface occupée constituent un réel challenge a considerer par
le concepteur.

Ce premier chapitre s’organise de la fagcon suivante. Tout d’abord, nous définissons les
origines ainsi que les effets des particules radiatives sur les circuits électroniques et proposons
ensuite différentes techniques de durcissements face a celles-ci. Puis, nous présentons les
concepts basiques dans les systemes de communications actuels en introduisant les principaux
parametres ainsi que les types de modulation utilisés. Nous poursuivons par une presentation
des différentes métriques usuelles dans les systemes de communication, et plus particuliérement
celles liées au circuit de récupération d’horloge et de données. Enfin, nous cl6turons ce chapitre
par une présentation d’un état-de-1’art récent des circuits de CDRs proposant les meilleures
performances en termes d’efficacité énergétique et de debit. La conclusion de cette étude mene
au choix de I’architecture retenue pour la suite de nos travaux.

2.2.  Origines, effets et techniques de durcissement aux radiations

L’exposition des circuits électroniques a des environnements radiatifs sévéres tels que le
nucléaire, le spatial, ... met en évidence la vulnérabilité de ceux-ci. En effet, ces défaillances
se traduisent alors par des erreurs pouvant étre de nature transitoire voire permanente.

Dans cette partie, nous détaillerons dans un premier temps I’origine de ces particules, leurs
influences sur les circuits électroniques et terminerons par des techniques de conception de
durcissement aux radiations pour les circuits intégres.

2.2.1. Origines des particules

L’environnement spatial est un milieu dans lequel divers types de rayonnements irradient.
Les sources de ces particules proviennent en majorité du Soleil, de la magnétosphere terrestre
ou encore de rayonnements cosmiques [3]. On distingue alors des transferts ionisants et non
ionisants.

Un transfert non ionisant implique un échange d’énergie par choc avec les atomes du
matériau conduisant & des défauts au niveau du réseau cristallin du semi-conducteur, c’est-a-
dire en des modifications de ses propriétés électriques [4].

Un transfert ionisant se caractérise par la perdition d’énergie d’une particule, générant ainsi
plusieurs paires d’électrons/trous sur sa trajectoire. Ces particules ionisantes sont divisées en
deux catégories : les particules légéres (protons, électrons, neutrons et particules o) et les
particules lourdes constituées essentiellement d’ions lourds provenant de vents et éruptions
solaires [5]. Ce type de transfert constitue I’impact le plus significatif sur les circuits intégrés
destinés a des applications spatiales.
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2.2.2. Effet des radiations sur les circuits intégrés

Nous pouvons énumeérer trois types d’effets de radiations sur les circuits électroniques tels
que les mécanismes d’interaction, les effets de Dose ou encore les évenements singuliers.

» Meécanismes d’interaction

Ce type d’interaction correspond a la quantité d’énergie perdue par la particule incidente
avec la matiére traversée. Une distinction est a prendre en considération suivant la matiére avec
laquelle la collision a lieu. Cette interaction peut se produire avec un électron, créant alors une
paire d’électrons/trous a I’interface du matériau semiconducteur. Une autre interaction avec une
particule chargée peut également avoir lieu, conduisant a I’émission de radiations y. Enfin, une
interaction avec un noyau entraine un transfert d’énergie, conduisant potentiellement a
I’éjection de celui-ci du réseau cristallin du semiconducteur.

> Dose

Les effets de Dose représentent la majorité des effets de radiations observables dans les
satellites. Ces effets sont issus de I’exposition cumulative des circuits intégrés a des particules
radiatives telles que les photons, les ions et les électrons. Cette dose, par interaction avec
I’oxyde de Silicium (SiO.), crée des paires d’électrons/trous. Une partie de ces paires est a
I’origine des effets de dose, se manifestant au niveau des oxydes de grille. L’absorption de cette
dose s’exprime en Gray (Gy) ; correspondant a I’absorption d’un Joule par kilogramme de
matiere [3] et [4].

Deux mécanismes principaux sont a I’ceuvre au niveau des oxydes de grille. Le premier est
le piégeage d’une partie des trous n’ayant pas été recombinés au niveau de I’interface entre le
SiOy et le substrat de Silicium. Celui-ci se traduit par une dérive des tensions de seuils (V+) des
transistors. La figure ci-dessous donne une illustration du piégeage des porteurs a I’interface.

Etats d’interface
induits par les
radiations

/
o / A
- Gap
— ‘f
= Si
Piégeage de trous

a I'interface

Grille
Transport des trous

r - par saut dans des etats
@ localisés

Paires crées par
un rayonement ionisant

Figure 2-2 : Diagramme en bande des processus physiques lors de I'irradiation d'une
structure MOS [6]
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Le second mécanisme correspond a la création d’états d’interface entre I’oxyde de grille et
le substrat. Cet effet de dose est a I’origine de courants de fuite, d’une augmentation de la
consommation et éventuellement d’un blocage de conduction des transistors.

Le phénoméne de piégeage des trous peut également étre a I’origine de la présence de
transistors parasites. La figure ci-dessous expose le phénomene au niveau de la partie de I’oxyde
de champ proche d’un transistor, aussi connu comme bec d’oiseau.

Oxyde de Transistor
champ ( 810, ) parasite
]
D

Charges
positive piégées

de type p

Figure 2-3 : Formation d'un transistor parasite a proximité d'un bec d'oiseau [4]

Ces transistors parasites créés sont également a I’origine de courants de fuite, induisant le
phénomene d’échauffement potentiellement destructif.

» Evenements singuliers

Bien que I’origine des évenements singuliers soit identique a celle des doses ionisantes
(création de paires d’électrons/trous), les conséquences different. Ces effets singuliers se
caractérisent par une injection de charge élevée et localisée dans I’espace et le temps.

Nous distinguons différents types d’effets singuliers (SEE : Single Event Effect) : les effets
dus a une impulsion transitoire (SET : Single Event Transient) ainsi qu’un changement d’état
logique d’une mémoire (SEU : Single Event Upset) pouvant conduire & la destruction du
composant par déclenchement d’une structure parasite (SEL : Single Event Latchup) [7]. Les
effets singuliers se traduisent par des défaillances temporaires, voire permanentes. Ces effets-
Ia sont classés en deux catégories [3] et [5].

Tout d’abord, les effets irréversibles, c’est-a-dire de type destructif. Différents effets sont
répertoriés dans cette catégorie tels que : les SEL, les SES (Single Event Snapback), SEGR
(Single Event Gate Rupture), les SHE (Single Hard Error), les SEB (Single Event Burnout) ou
encore les SEFI (Single Event Functionnal Interrupt).

Puis, les effets réversibles, qualifiés de non-destructifs correspondant a des aléas logiques.
Nous retrouvons parmi ceux-la les SEU, les MBU (Multiple Bit Upset) et les SET.

Une particule ionisante heurtant une jonction bloquée de transistor provoquant alors une
impulsion de courant constitue un aléa transitoire, nommé SET. C’est la durée de cette
impulsion transitoire qui détermine si celle-ci se propage au reste du circuit, induisant
potentiellement une valeur erronee.
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Particule incidente

i diffusion
Substrat P v
(gnd)

Figure 2-4 : Création d'un courant transitoire dans une jonction PN [4]

La figure ci-dessus retrace la trajectoire de la particule ionisante avec les paires
électrons/trous générées. Nous pouvons alors observer une extension locale (funneling) de la
Zone de Charge d’Espace (ZCE). Sous I’action du champ électrique les charges induites sont
immediatement balayees, se traduisant alors par un pic de courant.

2.2.3. Conception pour durcissement aux radiations

Les origines et effets de ces radiations ayant été définis, tentons a présent de dresser une
liste de techniques permettant de rendre plus robuste ces circuits quant a ces radiations. Nous
pouvons distinguer différents types de durcissements, tous adressant des moyens différents.

Nous pouvons dissocier deux approches afin d’améliorer le durcissement d’un circuit aux
particules radiatives. La premiere consiste a durcir physiquement les circuits électroniques par
des procedés de fabrication plus complexes que le CMOS standard. La seconde suggére un
durcissement des circuits par une évolution des architectures de transistors et des circuits.

» Durcissement par technologie

Le durcissement technologique nécessite de recourir a des technologies CMOS plus
complexes. En effet, les technologies épitaxiales CMOS ou encore les CMOS SOI suggerent
une robustesse supérieure aux technologies CMOS bulk classiques quant aux radiations. La
figure ci-dessous expose une comparaison de I’effet de funneling pour une technologie bulk
CMOS (gauche) versus une technologie épitaxiale CMQOS (droite).

Vdd
Particule incidente

| |

deplétion I|

Substrat P { gnd } Substrat P+ (gnd )

Figure 2-5 : Effets de funneling sur les technologies Bulk CMOS et Epi CMOS [4]
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Les technologies epitaxiales reposent sur le principe suivant : une couche mince épitaxiée
et peu dopée par rapport au substrat plus fortement dopé permet de limiter I’extension de la
ZCE, réduisant a la fois I’effet de funneling ainsi que la charge totale collectée.

Les technologies CMOS sur isolants (SOI : Silicon On Insulator) permettent également de
réduire cette collecte de charge. La figure 2-6 révéle une vue de coupe d’une technologie bulk
et SOI.

=
Source -»E-—* Drain

Ultra-Thin Buried oxide

Figure 2-6 : Vue de coupe des technologies (a) Bulk et (b) SOI [8]

Le terme FD-SOI (pour Fully Depleted SOI) vient du fait qu’une faible couche de silicium
est utilisee pour former un canal. En raison de cette faible couche, aucun dopage de canal n’est
nécessaire, rendant le transistor totalement dépléte (Fully Depleted).

La fine couche d’isolant de SiO2 sur laquelle les transistors sont réalisés accorde une
réduction de volume de silicium dans lequel I’irradiation génere les porteurs, améliorant ainsi
la robustesse des circuits intégrés aux SEE.

> Durcissement par conception

Une seconde méthode basée sur le durcissement par conception existe également. Celle-ci
repose sur le principe de redimensionnement des transistors, ou encore de redondances de
composants électroniques.

La technique de surdimensionnement des transistors permet une évacuation plus rapide des
charges générées et donc un retour plus rapide au potentiel correct. Inclure également des
capacités aux nceuds sensibles engendre une augmentation de la charge critique, augmentant
alors la charge nécessaire afin de relever des erreurs. Néanmoins, ces approches-ci viennent au
détriment d’une diminution de la fréquence de fonctionnement [4].

Une méthode nommée durcissement par découplage résistif implique I’utilisation de
résistances (R) entre les nceuds dits sensibles Q et Qb ainsi que G et Gb, comme le montre la
figure ci-dessous [9].
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Figure 2-7 : Durcissement par découplage résistif [9]

Cependant, I’efficacité de cette technique requiert une durée de la perturbation inférieure
au temps de réponse, fixé par la constante de temps RC. Cette technique de durcissement
souleve deux points critiques. Le premier implique une dégradation du temps de réponse, di a
la volonté de filtrer les perturbations les plus longues. Le second point expose un défaut inhérent
a I’architecture. En effet, le recours a I’utilisation de résistances induit une plus grande
sensibilité quant aux variations de fabrication et de tempeérature.

Une technique alternative est basée sur le principe de redondance spatiale. La technique de
redondance triple avec vote majoritaire est explicitée ci-apres.

Fonction | A

logique’
Fonction | B Vote S
logique™’ Majoritaire

Fonction | C
logique’”’

Figure 2-8 : Durcissement par redondance triple [4]

Le principe est simple. La méme fonction logique est répétee trois fois et les sorties de
chacune sont ensuite comparées. Le bloc de Vote Majoritaire sélectionne alors la réponse
majoritaire. Le principal défaut d’une telle technique est la surface requise qui nécessite
I’implémentation de trois fois la fonction logique ainsi que d’un bloc de vote majoritaire.

Enfin, une ultime technique de durcissement par conception est proposée par [10] et [11].
Cette technique met en exergue I’influence du verrouillage par injection sur un oscillateur. Le
principe de verrouillage par injection sera repris et plus largement discuté dans le chapitre 2.
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Figure 2-9 : Spectres en fréquence du VCO sous radiations (a) sans verrouillage par
injection (b) avec verrouillage par injection

Les resultats des mesures permettent de valider la robustesse de I’oscillateur verrouillé par
injection quant aux radiations. Dans le cas ou I’oscillateur n’est pas verrouillé par injection
(fig. 2-9 (@)), celui-ci se montre bien plus sensible a son environnement en présentant des
performances en puissance dégradées autour de la fréquence porteuse. Lorsque celui-ci est
synchronisé par injection, une amélioration drastique de la pureté spectrale est alors observable

(fig. 2-9 (b)).

2.3.  Concepts de bases dans les systemes de communication

Cette partie donne un apercu genéral nécessaire a I’analyse et la conception de circuits de
récupération d’horloge et de données.

Dans son fonctionnement idéal, I’objectif d’un systeme de transmission de données a lien
série se base sur I’émission d’un signal depuis I’émetteur, la transmission par le biais du canal
de liaison afin de I’envoyer vers le récepteur, supposé recupérer le signal initial.
Malheureusement, des éléments parasites tels que I’environnement, des variations dues aux
procédés de fabrications, a la température, aux appareils de mesures, les pertes et distorsions
introduites par le canal de transmission, ... constituent diverses sources de bruit venant alors
détériorer le signal récuperé.

Afin de se rapprocher d’un systéeme de transmission de données idéal, Shannon ([12])
propose une théorie. Dans celle-ci, Shannon définit la limite théorique du canal portant
I’information, aussi connue sous le nom de capacité du canal (C, en bits/s). Cette capacité du
canal est calculée en présence de bruit blanc Gaussien sur le signal et dépend de la bande

passante (B) du canal (en Hz) ainsi que du ratio signal-sur-bruit (SNR) % Son expression est
donnée dans I’équation ci-dessous :

C=Blog2(1+%) (1-1)

Cette équation suggere gue si le débit d’information (R, en bits/s) est inférieur a la capacité
du canal (C), I’erreur de récupération des données est relativement proche de zéro.

30



Commencons par introduire quelques applications de standards de communications
numérique a lien série.

2.3.1. Etat-de-I’art des systémes de communication numeérique a lien série

A I’instar des réseaux sans fil, on distingue les communications filaires par I’utilisation
d’une interconnexion physique (cables, pistes de métallisation, ...) entre I’émetteur et le
récepteur. Ce type de liaison filaire existe aussi bien a I’échelle humaine (cable Ethernet, ...)
qu’aux circuits intégrés (System On Chip, Chip-to-Chip, ...).

Parmi les liaisons numériques séries les plus connues, nous retrouvons la communication
Universal Serial Bus (USB) ou encore Ethernet. Définie par la norme Advanced Technology
Attachment (ATA), le type USB permet la connexion de périphérigques de stockage avec des PC.
Les débits peuvent atteindre jusqu’a environ 4.8 Gb/s avec I’USB 3.0 [13]. A I’heure actuelle,
le type de liaison Ethernet permet d’atteindre quant a lui jusqu’a 40 Gb/s.

A I’échelle d’une carte électronique, nous différencions les liaisons 12C (Inter Integrated
Circuit) et SPI (Serial Peripheral Interface) afin d’assurer la communication entre différents
éléments. De nos jours, le type 12C est généralement implémenté directement dans les
microcontréleurs et propose une fréquence de fonctionnement jusqu’a 5 MHz. Concernant le
type SPI, celui-ci peut atteindre jusqu’a 20 MHz.

2.3.2. Propriétés des données binaires aléatoires

Une séquence binaire aléatoire est constituée d’une suite de 0 et de 1 portant I’information
et présente a probabilité égale. On distingue alors le debit de donnée, Ry, (bit rate) et s’exprime
en bit/seconde (bits/s).

La nature aléatoire des données induit la possibilité que la séquence binaire étudiée présente
une longue série de 0 ou de 1. On dit alors que les données montrent une faible densité de
transition. Ce phénomene crée des difficultés dans la conception de circuits d’émetteurs-
récepteurs. Pour cette raison, les standards de communications actuels spécifient également la
densité de transition maximale (maximum run length). Afin d’éviter des runlength trop élevés,
des techniques d’encodage sont généralement implémentées dans la partie émettrice du
systeme. Certaines de ces techniques sont introduites ultérieurement.

-
t

Run

Figure 2-10 : Densité de transition faible d'une séquence binaire aléatoire

Afin de donner une représentation plus précise concernant la puissance que porte le signal
a chaque fréquence, il est intéressant d’étudier celui-ci dans le domaine fréquentiel. Prenons
une séquence binaire aléatoire représentée par :
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x(t) = Xk bkp(t — kTp) (1-2)

Avec b= +1 et p(t) la forme de I’impulsion. La séquence binaire aléatoire est répétée toutes les
périodes de bit (Ty).

Reprenons I’équation (1-2) avec p(t) une impulsion rectangulaire large de T, secondes et
répétées toutes les Ty secondes. La transformée de Fourier d’un tel signal est égale a :

i T
P(f) = T, =0 (1-3)

On en déduit le spectre de la séquence aléatoire :

sin(m 2
Se(f) = Ty [t (-4

nfTp

De I’équation (1-4), nous pouvons relever un point essentiel. Lorsque f = n/Ty, sin(nfT},)
devient nul, et cela quelle que soit la valeur de n pour tout entier naturel. Les figures ci-dessous
donnent les spectres des séquences binaires aléatoires.

10logS x(f) 4

-
0 1 2 3 f

T, Ty T
Figure 2-11 : Spectre fréquentiel de données aléatoires [14]

L’ analyse précédente permet d’en tirer une conclusion importante. Le spectre ne présente
aucune puissance aux fréquences égales a 1/Tp, 2/Ts, ..., n/Ty. Dans le cas des circuits de
récupération d’horloge et de données, cela signifie que ce signal doit étre traité afin de générer
un signal d’horloge égal au débit des données arrivant en vue d’effectuer une récupération des
données correcte.

La prochaine section s’intéresse maintenant aux différents types de modulation de donnees
existants et compare les forces et faiblesses de chacun d’eux.
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2.4.  Types de modulation
2.4.1. NRZetRZ

De nos jours, les séquences de données binaires aléatoires reposent en grande partie sur une
modulation de type Non-Return to Zero (NRZ). Il est également possible de trouver cette
modulation sous le nom de PAM2 (Pulse Amplitude Modulation 2 Levels), puisqu’elle
correspond a une modulation d’amplitude d’impulsions a deux niveaux. Ce type de modulation
de données se distingue du type RZ (Return to Zero) qui, contrairement au type NRZ, présente
de la puissance au débit des données. Les figures suivantes donnent les
chronogrammes (fig. 2- 12) et spectres frequentiels (fig. 2-13) de chacun.

Codage NRZ

Durée
Bit Ty

Codage RZ 50%' |

>
Tw2

Figure 2-12 : Chronogrammes de signaux modulés NRZ et RZ [15]
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T, T, Ty Ty T, Tp
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Figure 2-13 : Comparaison des spectres de modulations (a) NRZ et (b) RZ

Bien que cet atout facilite la récupération d’horloge, le type RZ révéle par la méme occasion
un lourd inconvénient. En effet, d’apres la figure 2-12, le principe de modulation RZ repose sur
la scission de bits en deux parties : la premiere constitue le bit portant I’information et la
seconde est toujours égale a la valeur logique 0. De facto, la bande passante nécessaire pour
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faire passer la méme quantité d’information est doublée en comparaison d’une modulation type
NRZ. Pour cette raison évidente, le type RZ est bien souvent écarté dans les systemes de
communications a haut débit.

La nature aléatoire d’un flux de données constitue une source de difficultés dans les circuits
de récupérations d’horloge et de données. En effet, une longue série de bits identiques est a
I’origine d’une dérive en fréquence de I’oscillateur, aboutissant alors a de I’accumulation de
jitter. Afin de pallier cet aléa, nous distinguons deux principales techniques d’encodage
permettent de limiter ces désagréments : le 8B/10B et le Manchester.

> 8B/10B

Reposant sur I’utilisation d’une table de correspondance, le codage 8B/10B consiste a coder
une série de 8 bits en un symbole de transmission de 10 bits. En d’autres termes, sur les 1024
(10 bits) valeurs possibles, seulement 256 (8 bits) valeurs sont retenues. De plus, le runlength
est limité a 5 bits maximum, signifiant que seules les valeurs comprenant un minimum de quatre
transitions d’état logique vers un autre et qui possédent six valeurs identiques consécutives sont
conservées. Cet atout vient au prix d’une reduction d’efficacité de la bande passante de 25%
(appelé overhead).

> Manchester

Bien que le codage 8B/10B représente le plus utilisé dans les systéemes de communications
actuels, il existe également d’autres technique de codage tel que le Manchester, basé sur le
codage d’états de base par des transitions et non par des niveaux. Cependant, ce codage-la
nécessite une bande passante définie par le debit des données. Dans le cas de notre travail, un
signal dont le débit ciblé est de 60 Gb/s requiert alors une bande passante de 60 GHz.

24.2. PAM4

Récemment, le type de modulation PAM4 (Modulation d’Impulsion a 4 niveaux
d’Amplitude) se présente comme une solution alternative au type NRZ. En effet, la contrainte
en débit devenant de plus en plus élevee, il devient difficile pour la modulation NRZ de
répondre au besoin croissant du débit de données pour une bande passante identique.

Contrairement au type NRZ, la modulation PAM4 permet d’envoyer deux bits en paralléles.
En considérant un bit (0 ou 1) comme un symbole dans le cas d’une modulation NRZ, la
modulation PAM4 correspond donc a deux bits par symbole (00, 01, 11 ou 10) [16]. Les
Symboles s’expriment en Baud. A titre d’exemple, un signal PAM4 de débit égal a 60 GBaud/S
équivaut alors a un signal NRZ de débit de 120 GBaud/S (ou 120 Gb/s). La figure ci-dessous
donne une comparaison de la transmission d’un message identique Word 1 et Word 2 pour les
deux types de modulation NRZ et PAMA4.
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Figure 2-14 : Comparaison de la consommation de bande passante d'un signal NRZ vs PAM4

La figure ci-dessous illustre une comparaison des spectres en puissance d’un signal pour les
deux types de modulation.
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Figure 2-15 : Comparaison des spectres en puissance d'un signal de modulation NRZ vs
PAM4 [16]

La figure 2-15 expose I’avantage majeur de la modulation PAM4 : pour une séquence de
données identique, deux fois moins de bande passante est nécessaire qu’avec un signal de
modulation NRZ.

Dans le cas d’une modulation PAM4, il est possible que deux transitions de bits arrivent au
méme moment, présageant une possibilité d’obtenir deux erreurs de bits par symbole. Afin de
remédier a cela, il est commun de convertir la modulation PAM4 standard en code Gray. Cette
conversion permet de réduire la transition a un seul bit par symbole, et donc de diviser par deux
le taux de bits erronés (BER) [17].

Cependant I’analyse d’un signal de modulation PAM4 amene de nombreux challenges
supplémentaires [16]. En effet, les différentes transitions d’amplitudes sont source d’apparition
d’Interférences Inter-Symboles (ISI), compliquant ainsi la récupération du signal d’horloge.

La comparaison du type de modulation PAM4 vs NRZ étant terminée, définissons
maintenant le dernier type de modulation : le Duobinary.

35



2.4.3. Duobinary

La modulation dite Duobinary [18] reprend le principe de la modulation PAM4, c’est-a-
dire de doubler le debit de données transmis dans la bande passante du canal en comparaison
d’une modulation de type NRZ. Cette modulation présente un spectre identique a la modulation
de type PAM4.

Ce type de modulation repose sur le principe d’une transformation qui se décompose en
deux étapes. La premiére consiste a précoder la séquence de données binaire en un second signal
binaire. Cette transformation est aussi reconnue comme I’encodage différentiel [19]. La
seconde étape consiste a transformer un signal a deux niveaux en un signal polybinaire a N
niveaux pm. Cette transformation s’exprime par :

pi = AXEZ5dik (1-5)
Avec A une constante et dix le signal binaire converti a I’issu de la premiére étape.

La modulation Duobinary correspond a une modulation polybinaire de trois niveaux. Un
symbole Duobinary équivaut a une combinaison du bit actuel ainsi que du précédent. Le
symbole peut alors prendre trois valeurs respectives parmi les suivantes : +1 (correspondant a
11), 0 (01 ou 10) et enfin -1 (00). Ainsi le débit d’un symbole Duobinary est égal au débit d’un
bit NRZ.

Temps Densité Spectrale de Puissance
NRZ . 11001001 S\ \/
1 j i j i j i 1
1+z /T,
Duobinary | ..10-100-10 \f\/ \/\/
].fZTb lf"‘.Tb

Figure 2-16 : Comparaison de la densité spectrale de la modulation NRZ vs Duobinary [20]

Comme expliqué précédemment, la modulation Duobinary permet de doubler I’efficacité
spectrale d’un signal NRZ (comme un signal PAM4). A la différence de la modulation PAM4,
la modulation Duobinary ne présente que trois niveaux, conduisant ainsi a un SNR moins
dégradé. La figure ci-dessous compare les diagrammes de I’ceil et densité spectrale de puissance
respectives des trois modulations NRZ, PAM4 et Duobinary. Le principe de représentation par
diagramme de I’ceil présenté de maniére plus approfondi ultérieurement.
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Figure 2-17 : Comparaison des diagrammes de I'eeil et spectres respectifs des modulations
NRZ vs PAM4 vs Duobinary [21]

D’aprés la figure précédente, nous pouvons observer que I’ouverture d’un ceil de
modulation PAM4 correspond a 33% de I’ouverture d’un ceil de modulation NRZ en raison de
la division en quatre niveaux de la tension totale. Cette diminution se traduit par une réduction
du SNR de la modulation PAM4 comparé au SNR de la modulation NRZ, exprimé par :

SNRperte = 20l0gyg (%) = —9.5dB (1-6)

Dans le cadre de cette thése, nous ne nous préoccuperons pas de la question d’encodage et
du type de modulation optimal, ce travail étant réalisé en amont, dans la partie émettrice du
circuit. Nous donnerons dans les sous-sections suivantes un état-de-1"art répertoriant les circuits

de récupérations d’horloge et de données les plus performants en termes d’efficacité
énergétique et de débit.

2.5.  Meétriques usuelles pour les circuits de communication

En dehors de I’analyse de performances communes aux circuits électroniques telles que la
consommation, la superficie, la fréquence de fonctionnement, ... des métriques plus spécifiques
dédiées a la conception de circuits de récupération d’horloge et de données existent. L’objet de
cette section consiste a détailler ces métriques particulieres aux circuits de CDR.

Avant d’expliciter celles-ci, déterminons d’abord les diverses sources de bruit présentes au
sein des composants électroniques.

37



2.5.1. Sources de bruit

Le bruit généré par les composants passifs et actifs des circuits représente une source de
dégradation du spectre importante. Ces bruits se traduisent par des modulations a la fois sur les
amplitudes et les phases générées par les signaux [22-25].

Plusieurs mécanismes de générations de bruit sont répertoriés au sein des composants
électroniques. Parmi ceux-Ia, trois sont majoritaires : le bruit en basse fréquence, aussi appelé
bruit en 1/f, le bruit de grenaille et le bruit thermique.

» Bruiten (1/)

Le bruit en basse fréquence (1/f), est étroitement lié aux mécanismes de
piégeages/dépiégeages des électrons aux interfaces. Celui-ci se retrouve essentiellement a
I’interface grille-canal des transistors MOS et dépend en grande partie de la technologie utilisée.
La densité spectrale de ce bruit est inversement proportionnelle a la fréquence. Son expression
est la suivante :

Sv() =12 -7

Avec K une constante dépendante de la technologie (géométrie, polarisation et
température), o le coefficient de la pente de la densité de bruit et s’exprime en A%/Hz.

» Bruit de grenaille

Le second bruit se nomme le bruit de grenaille. Celui-ci est associé a la quantité de courant
électrique se situant dans les jonctions semiconductrices. Ce bruit est modélisé par une source
de courant placée en parallele du composant étudié. Sa densité spectrale est quasi-constante et
s’exprime en A2,

L’expression de celui-ci est la suivante :
=2
iy = 2elA; (1-8)

Avec el la densité spectrale de puissance de la source de courant modélisée et Af la bande
de fréquences étudiée.

» Bruit thermique

En dernier lieu, nous retrouvons le bruit thermique. Celui-ci correspond a la génération de
bruit par agitation thermique des porteurs de charge, c’est-a-dire les électrons ici. Ce bruit est
directement lié a la température dans les conducteurs et semi-conducteurs. Ce bruit s’exprime
en Joule (J). L expression de I’énergie moyenne de chaque électron (E) se definit par :
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EszT (1'9)

Avec kg la constante de Boltzmann égale a 1,3806.10% J/K et T la température absolue en
Kelvin. Ce bruit thermique est associé a tous les composants possédant une résistance electrique
non nulle et s’exprime en V2. La tension moyenne de ce bruit est exprimée par :

vi = 4kgTRAf (1-10)

Avec R la résistance électrique du dipdle, 4fla largeur de bande de fréquence étudiée et %
le carré de la tension moyenne de bruit.

La densité spectrale de ce bruit étant constante dans le domaine fréquentiel, ce bruit est alors
considéré comme un bruit blanc. Afin de limiter au maximum I’influence de ce bruit, il est
judicieux de réduire la bande passante des circuits au strict nécessaire.

2.5.2. litter

L’analyse du jitter constitue la pierre angulaire des systémes de communications. Ce dernier
correspond au comportement des signaux dans le domaine temporel et permet de dresser les
déviations des points de leurs positions optimales. Ce sont ces déviations que I’on nomme jitter
(ou gigue) [26].

Le jitter est un parameétre s’exprimant soit en unité temporelle (ns, ps, fs, ...) soit en unité
intervalle (Ul). Le terme Ul correspond a la proportion du jitter total par le temps bit (toit), et se
définit par :

) T
Jitter = ;]t (1-11)
l

Le Jitter Total (TJ), se décompose en deux catégories de jitter majeurs : le jitter déterministe
(DJ) d’une part et le jitter aléatoire (RJ), d’autre part.
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Figure 2-18 : Catégories de jitter [27]

Le jitter déterministe, contrairement au jitter aléatoire, se qualifie par des causes spécifiques
et reproductibles. Diverses sources de jitter déterministe sont reconnues et incluent crosstalk,
interférences électromagnétiques, .... Celui-ci peut aussi bien étre corrélé ou non au jitter des
données.

Le jitter aléatoire, quant a lui, est un bruit imprévisible caractérisé par une distribution
Gaussienne. Celui-ci est causé par le bruit thermique, le bruit en 1/f et le bruit de grenaille. La
fonction de densité de probabilité du jitter aléatoire s’exprime par :

RJ(x) = j_e_(;?) (1-12)

ov\21

Avec o la déviation standard de la distribution Gaussienne et x I’erreur de temps relative a
la position ideale.

En théorie, cette valeur est constante au cours du temps. Il est donc possible d’en donner
une valeur moyenne a partir d’une formule la reliant au jitter aléatoire peak-to-peak et du BER.
En fonction du BER requis, un facteur Ratio Multiplicateur est a appliquer au jitterms afin d’en
déduire le jitterpp. La formule est donnée ci-apres :

R/»»(BER) = Ratio Multiplicateur. R] ;s (1-13)

Par exemple, si le BER requis est égal & 1022, le facteur est égal & 14.069. Le tableau ci-
dessous indique les valeurs respectives a considérer.
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Tableau 2-1 : Détermination du facteur en fonction du BER requis [30]

BER Facteur
10° 11.996
1010 12.723
101 13.412
10*2 14.069
108 14.698
10 15.301
10 15.883

Les différents types de jitter ayant maintenant été définis, dressons les trois caractérisations
de jitter analysables dans les circuits a récupération d’horloge et de données. Ces circuits sont
caractérisés par le transfert de jitter, la génération de jitter et enfin la tolérance de jitter.

» Transfert de jitter

La fonction de transfert de jitter d’un circuit a récupération d’horloge et de données
représente le jitter récupéré a la sortie du systeme en variant le jitter introduit a I’entrée du
systeme, a différents débits. Idéalement, il est souhaité que le jitter obtenu en sortie du systéme
suive celui introduit en entrée [14].

» Génération de jitter

La génération de jitter fait référence au jitter produit par le circuit de récupération d’horloge
et de données, lorsque les données d’entrée ne contiennent aucun jitter.

Comme expliqué préalablement, les sources de bruit proviennent des différents composants
électroniques le constituant, ainsi que des variations pouvant se produire sur la ligne de controle
de tension de I’oscillateur, ou encore des bruits provenant des variations d’alimentation et du
substrat [14].

> Tolérance de jitter

La tolérance de jitter spécifie la quantité maximale de jitter que le circuit a récupération
d’horloge et de données peut tolérer en augmentant de fagon négligeable le taux de bits erronés.

2.5.3. Diagramme de I’ceil

Nous avons vu que les interférences inter-symbole (IS1), se manifestent différemment pour
diverses trames de données. Une technique largement répandue permettant de visualiser ces
imperfections concerne I’étude du diagramme de I’ceil [33].

Un tel diagramme rassemble tous les niveaux de transitions des bits et les affiche par
superposition. La figure ci-dessous illustre ce propos.
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Figure 2-19 : (a) Representation temporelle d'une séquence binaire aléatoire et (b)
Découpage de cette séquence par segments de temps et diagramme de I'eeil résultant de la
superposition de ces segments

Ce diagramme de I’ceil indique une accumulation ainsi qu’une dégradation des fronts et des
niveaux d’amplitude. Cette technique permet au concepteur d’interpréter qualitativement le
signal en analysant la surface au centre de I’ceil, nommée aussi I’ouverture de I’ceil.

Une dégradation du signal-sur-bruit (SNR) se traduit directement par une fermeture verticale
de I’ceil. La figure ci-dessous expose une comparaison du diagramme de I’ceil d’un signal de
modulation NRZ et d’un signal PAMA4. La surface centrale (couleur orange), représente une
surface identique dans les deux cas.

NRZ PAM-4

Figure 2-20 : Diagrammes de I'eeil d'un signal de modulation NRZ vs PAM4 [17]

Comme expliqué précédemment, I’amplitude du signal PAM4 est réduite au tiers du signal
NRZ. Nous retrouvons bien alors cette dégradation du SNR d’environ 9,5 dB pour le signal
PAMA4.

2.5.4. Taux de Bits Erronés (BER)

Une derniére métrique caractéristique importante des circuits a récupération d’horloge et de
données est le nombre de bits erronés par bits transmis (BER). Cette métrique permet de prouver
la robustesse ainsi que la fiabilité d’un systéme de transmission de données. Ce BER est calculé
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par la comparaison des bits recus en fonction de ceux transmis en relevant le nombre d’erreurs.
L’expression du BER est rappelée dans I’expression qui suit :

BER = Nombre de bits erronés (1 _ 14)

Nombre de bits transmis

Une méthode alternative pour calculer le BER s’appuie sur une fonction de densité de
probabilité (PDF) et permet d’estimer celui-ci.

Celle-ci est définie par :

px(x) = m/% e (i) (1-15)

iy

fix)

BER
J

I
1
I
I
I
I
I
I
1
I
I
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1
1
I
1
1
A x

Figure 2-21 : Distribution aléatoire Gaussienne et BER

Avec o la variance, X représente un symbole (ou bit) p détecté avec une certaine puissance
de bruit o. De la figure précédente, A correspond au seuil le plus faible donnant une probabilite
pour une détection correcte de symbole. La surface pour laquelle x<A représente la probabilité
d’erreur pour laquelle la détection du symbole est mauvaise [17].

P(x<A), aussi reconnu comme le BER, peut étre calculé en utilisant la fonction de
distribution cumulative (CDF), exprimée par :

Fy(x) = ffw - L e_%(%)z dx (1-16)

Déterminons a présent le SER (Symbol Error Rate) d’un signal PAM4 a partir de sa
Fonction de Densité de Probabilité (PDF). La figure ci-dessous donne une illustration de la PDF
d’un signal PAMA4.

43



PDF of PAM4 Signal _
—— pdfy, —— pdf, pdf, —— pdf,

l{n’.o,(]o

JI
pL’ W1

0.04 |

-27 -18 -9 0 9 18 27
Quantized Level

Figure 2-22 : PDF d'un signal PAM4 [17]

Les trois tensions de seuil des trois comparateurs afin de réaliser la détection du signal
PAMA4 sont représentées par DL, DZ et DH. Les niveaux de transitions (0,1,2 et 3) représentent
les variables aléatoires avec distribution Gaussienne (Un, on). Les surfaces colorées sous les
croisements des courbes illustrent le SER.

Comme [17] le montre, en supposant que tous les niveaux du signal PAM4 possedent la
méme PDF, il est alors possible de donner le SER par :

SERpama = SQ (&) (1-17)

Avec % lié au SNR du récepteur et Q(A) défini comme la probabilité qu’un nombre soit

supérieur ou égal a A, tel que P(x>A).

Il est également possible d’exprimer le BER en fonction du SNR :

M-1 3.SNR
BERwy niveaux = (W) .erfc ( Z(Mz—l)) (1-18)

Avec M le nombre de symbole distinct pour une modulation PAM et erfc la fonction d’erreur
complémentaire [17], [29].

Enfin, dans les standards de communications actuels, un BER égal & 1012 accompagné d’un
niveau de confiance de 95% est généralement requis. Le niveau de confiance (CL) est défini
comme le pourcentage de tests dans lequel le BER réel est inférieur au seuil de BER impose.
La formule du niveau de confiance s’exprime par :
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CL = 1 — e Vbits*BER (1-19)

Avec Npits le nombre de bits transmis.

Les métriques caracteristiques des circuits de CDR ayant été traitées, la prochaine partie
propose de donner un état-de-I’art récent de ceux-la afin de donner un ordre de grandeur des
differentes performances (jitter, consommation, superficie, ...) pour la future conception de
notre circuit.

2.6.  Etat-de-I’art des circuits de récupération d’horloge et de donneées

Les circuits a récupération d’horloge et de données (Clock and Data Recovery, CDR)
actuels nécessitent de répondre a de multiples challenges. Les avantages en termes de codts et
d’intégration des technologies CMOS mettent en lumiere de nouvelles limites a repousser
concernant le bruit, la fréquence de fonctionnement, la puissance dissipée, ...

Le r6le d’un circuit de CDR constitue un enjeu majeur dans les circuits de communications.
Situé en entrée de la partie réceptrice, le circuit de CDR est chargé de récupérer des trames de
données émises depuis I’émetteur et sont ensuite transportées par un canal de transmission, lui-
méme attaquant le bloc de réception. Ce signal obtenu est bien souvent dégrade et nécessite
alors une remise en forme afin de traiter de fagcon adequate ce signal par le récepteur.

Pour cela, un signal d’horloge est génére, permettant, par le biais d’un circuit décisionnel,
de récupérer les trames de données regus et de les remettre en forme. La figure ci-dessous donne
la synoptique du principe d’une CDR classique.

e Circuit Données
d’entrée © Cir : e
décisionnel recupérees
M T _/_\_/—\_
Circuit de

» récupération

d’horloge | | | | |

Figure 2-23 : Role d'une CDR dans le rééchantillonnage des Données

Le signal d’horloge géneéré doit consideérer les trois conditions suivantes afin d’opérer une
récupération de données idéale.

(1) La fréquence d’horloge doit étre égale au débit des données. Par exemple, un temps
bit des Données égal a 16.66 ps se traduit par un signal d’horloge d’une période
égale a 16.66 ps (soit une fréquence pour le signal d’horloge égale a 60 GHz).

(2) Une certaine relation entre la phase du signal des données ainsi que celle de I’horloge
générée doit étre maintenue. En effet, un échantillonnage idéal correspond a la
coincidence du milieu du bit des données avec le front montant du signal d’horloge.
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(3) La génération de ce signal d’horloge a pour impératif de produire la plus petite
guantité de jitter puisque ce signal généré incarne le principal contributeur de jitter
dans les données rééchantillonnées.

Détaillons a présent les différents types de CDR répertoriés au sein de I’état-de-I’art.

2.6.1. Typesde CDR

Les circuits de récupération d’horloge et de données peuvent étre classés suivant le type
d’architecture utilisé afin d’opérer la synchronisation des données. Le classement qui suit
oppose les circuits boucles (dits a boucle fermee, a contreréaction) aux circuits non bouclés
(dits a boucles ouvertes). L’état-de-I’art présenté ici se concentre sur les circuits de CDR en
technologie CMOS, destine a du haut débit tout en optimisant jitter, efficacité énergeétique et
surface occupée.

2.6.1.1) CDR a boucle fermée

Les circuits basés sur des systémes asservis tels que les boucles a verrouillage de
phase/boucle a verrouillage de délai (PLL/DLL) ainsi que ceux basés sur le principe de
I’interpolation de phase seront introduits dans les sous-sections suivantes.

» PLL

Les circuits a récupération d’horloge et de données basés sur le principe de PLL constituent
la grande majorité de I’état-de-1"art des circuits a récupération d’horloge et de données [33-

[35]].

Qi et al. [31] présentent un circuit de récupération d’horloge et de données basé sur une
PLL & modulation de données PAMA4.

L
------------------- o ol.Datad MSB_6G[3:0] | Serializer D H
4] E>— - | (msg) MSB_25G
’_][b_ Dﬂ =1 DataB PAM4 T H
DataC Decoder LSB_6Gf2:0] | Serializer i
e | 5ol Data =110 "l (se) LSB_266
™
(25GBaud)
UP[3:0]
= Trnnsiti;n Select :(_"' @ Clock
. cage BB:Logic HIEL] BF [re| R vCo —
|D jLa &Buf
L POFE | PAM4 PD (1/4-Rate)
il p
<1f DCC |+~ 12 (%

Figure 2-24 : Schéma bloc du circuit de CDR PAM4 basé sur le principe d'une PLL [31]



L’architecture de ce circuit se décompose en deux parties. Celui-ci comprend trois
comparateurs ainsi qu’un décodeur PAM4 (PAM4 Decoder) servent a décoder les données
d’entrée de modulation PAM4 en deux bits de modulation NRZ (MSB et LSB). La PLL intégrée
comprend un détecteur de phase PAM4 (PAM4 PD), une pompe de charge (CP), un filtre passe-
bas (LPF), un diviseur par deux (/2) ainsi qu’un correcteur de rapport cyclique (DCC). Ainsi la
phase de I’horloge est contr6lée dynamiquement par le biais de cette PLL.

Un avantage majeur des circuits de reécupération d’horloge utilisant une PLL en
comparaison d’une DLL provient du rejet de I’accumulation de jitter résultant directement du
jitter hautes fréquences. En effet, en raison de la caractéristique passe-bas de la PLL, inhérente
a son architecture, la partie du jitter hautes-fréquences non corrélée au jitter du canal des
données est rejeté, ameliorant ainsi potentiellement la performance du signal d’horloge [36].
Néanmoins, les PLLs exposent certains défauts tels qu’une susceptibilité a de I’accumulation
de jitter ou encore des problémes de stabilité [36] et [37].

» DLL

Une alternative aux circuits CDR basés sur le principe d’une PLL repose sur I’utilisation de
DLL. En réalité, les structures de ces deux catégories different relativement peu. La figure ci-
dessous compare I’architecture générale d’une CDR baseée sur le principe d’une PLL et d’une
DLL conventionnelle [38-40].

DATA —> Phase [—{ Charge Pump |—» Loop Filter |—» Voltage

Detector
Controlled
Oscillator

Sampled Recovered Clock(s) (Single or Multiphases)
DATA

Sampler & Recovered
Deserialier DATA

(a)

Clock Embedded Clock Edge Selection Window
Recovery

DATA

oI DLL Reference Clock
1 ¥

Phase
Detector

|—>{ Charge Pump || Loop Filter |  yioltage
Controlled
Delay Line

Recovered Clocks (Multiphases)

Sampler & Recovered
Deserialier DATA

(b)

Figure 2-25 : Comparaison d'une structure CDR (a) PLL et (b) DLL [40]

Une premiere différence provient de la nécessité de recourir a un bloc additionnel destiné a
la récupération d’horloge qui extrait I’horloge de référence de la DLL du flux de données.

La seconde différence implique de concevoir une architecture multiphasique. En effet, la
fréquence de I’horloge de référence étant plus faible que le débit des données, la DLL n’est pas
capable de générer d’elle-méme une fréquence égale a celle du signal d’horloge sans ajout de
circuits additionnels.

Ryu et al. ([40]) introduisent un circuit de récupération d’horloge et de données de ce type.
Leur étude vise a comparer les CDRs de type DLL aux CDRs de type PLL en termes de
tolérance de jitter. Le circuit basé sur une DLL admet une tolérance de jitter supérieure au
circuit basé sur le principe de PLL dans les basses fréquences. En revanche, la tendance semble
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s’inverser pour les hautes fréquences. En effet, la tolérance en jitter pour la CDR DLL indique
une tolérance réduite de moitié en comparaison a la CDR PLL.

D’apres [41] et [42], contrairement aux types CDR PLLs, celles-ci ne présentent pas
d’accumulation d’erreurs de phase internes.

Néanmoins, les deux types de topologies (PLL et DLL) souffrent d’une incommodité non
négligeable, celui d’un temps de synchronisation elevé. En effet, ces topologies-la nécessitent
des dizaines a des centaines de cycles d’horloge afin d’opérer correctement le verrouillage a la
fréquence ciblée, ce qui s’avere étre une problématique d’envergure dans les circuits de
communications a haut débit.

> Interpolation de phase

Une technique alternative consiste a recourir au mécanisme d’interpolation de phase [36] et
[37]. Cette technique permet d’aligner la phase des données arrivant a I’entrée du bloc de
réception (RX) avec un signal d’horloge synthétisé localement [42-48]. Dans la plupart des cas,
il s’agit d’un générateur d’horloge multiphasique suivi d’une interpolation de phase
accompagnée d’un systeme de contréle. De plus, le filtre de boucle de la CDR pouvant étre
digital, une telle architecture alloue la possibilité d’une faible surface occupée. Dans certains
cas, il est possible de supprimer I’oscillateur de la boucle de CDR et de le remplacer par un PI.
La figure ci-dessous illustre cela.

External Clock Source
=

o Pl Clock Source

CLK
—

Pl Phase Select

AL
Modulator

Figure 2-26 : CDR digitale basé sur le principe d'interpolation de phase [37]

2.6.1.2) CDR boucle ouverte

» CDR Gated Ring Oscillator (GRO)

La section précédente a permis de mettre en exergue la problématique du temps de
synchronisation nécessaire pour les circuits de CDR basé sur le principe de PLL et DLL. En
vue de remédier a cette difficulté, des architectures nommées Gated Ring Oscillator (GRO)
émergent [49] et [50].

Le fonctionnement d’un GRO repose sur le principe suivant. Celui-ci peut étre
activé/désactive en fonction du signal des donnees. Suivant le niveau du signal d’activation,
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I’oscillateur en anneau oscillera ou non. Un exemple d’implémentation d’un GRO est
implémenté dans un circuit CDR classique dans la figure ci-apreés [15].

—— e

détecteur de fronts

| |
Di, | : D, retardé Dout
—l——>| retard H : »D QF—»
|
[
I
|
|

\J

Figure 2-27 : CDR GRO classique [15]

Cette architecture repose sur I’utilisation d’un oscillateur en anneau, d’un générateur de
fronts et d’un circuit décisionnel constitué d’une bascule D.

Une telle architecture présente deux avantages majeurs : une simplicité de conception ainsi
qu’une surface occupée relativement faible. De plus, contrairement aux architectures basees sur
les PLL/DLL, le temps de synchronisation dépend uniquement du temps de démarrage de
I’oscillateur, c’est-a-dire que quelques cycles suffisent afin de verrouiller le systeme a la
fréquence ciblée.

Néanmoins, dans le cas ou les données d’entrées correspondent a une longue série de bits
identiques, une dérive de la fréquence de I’oscillateur commence a apparaitre, induisant par
conséquent I’apparition de jitter. Par ailleurs, ces topologies exposent également une grande
sensibilité aux variations de procédés de fabrication, de température et d’alimentation. Ces
architectures-ci apparaissent alors moins robustes que les architectures basées sur des PLL.

De par leur faible temps nécessaire a la synchronisation, ces circuits de CDR GRO sont
néanmoins trées utilisés dans les applications de burst mode.

> Injection dans un systeme oscillant

Une topologie alternative au circuit CDR en boucle ouverte se base sur le principe de
verrouillage par injection d’un oscillateur contrélé en tension (ILO). Ce principe est plus
amplement explicité dans le chapitre 2.

Le principal atout d’une telle architecture se manifeste dans la synchronisation a la
fréquence ciblée quasi-instantanément. Ce mécanisme d’injection annule I’accumulation de
jitter et se montre plus stable et surtout plus robuste quant aux perturbations liées a
I’environnement qu’une architecture de CDR PLL/DLL classique [51-54]. Par ailleurs, la
conception d’une telle architecture se révéle relativement peu complexe. La figure suivante
donne un exemple d’une CDR ILO.
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Figure 2-28 : Exemple d'une CDR ILO [51]

Dans cette architecture, I’oscillateur contrélé en tension est verrouillé par injection au débit
des données d’entrée. L architecture de la CDR est constituée de six lignes de délais réglables
attaquant deux portes logiques XORs distinctes. La sortie d’une de ces XORs genére les
impulsions afin de verrouiller par injection I’oscillateur alors que I’autre constitue une entrée
du detecteur de phase. La seconde entrée du détecteur de phase vient de la sortie de I’oscillateur
contrélé en tension. La récupération des données se réalise par le rééchantillonnage des données
sortant d’une ligne de délai et la sortie de I’oscillateur comme signal d’horloge. La récupération
de I’horloge s’opére par la récupération du signal généré par I’oscillateur.

2.7.  Topologies Half & Quarter rate

A trés hautes fréquences, il devient difficile de concevoir un oscillateur proposant une plage
de contrdle adéquate ainsi qu’un faible jitter. Afin de relaxer ces contraintes, il existe également
des topologies de circuits de récupération d’horloge et de données type Half Rate.

Cette technique emploie un VCO fonctionnant a la moitié du debit des données alors que la
CDR percoit les données au débit d’entrée du systéme, le tout en assurant un fonctionnement
optimal de récupération de données. Cette technique alloue par la méme occasion un
relachement de contrainte en vitesse de fonctionnement pour le détecteur de phase/fréquence.

Les techniques de Quarter Rate reprennent ce principe en divisant la fréguence de
fonctionnement du VCO par quatre, relachant davantage la contrainte en fréquence mais
exigeant en contrepartie davantage d’éléments [55].

2.8.  Comparaison des circuits de CDR de I’état-de-1’art

Aprés avoir déterminé les différents types de circuits de récupération d’horloge et de
données, dressons un état-de-I’art recent proposant les meilleures performances en termes de
débit, jitter, efficacité énergétique et occupation de surface. Nous prendrons également en
considération le type de modulation des données d’entrée (NRZ ou PAM4).
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Tableau 2-2 : Récapitulatif de I'état-de-1'art des circuits de CDR de modulation PAM4 et NRZ

. [32] [30] [56] [46] [57] [58]
Reéferences | jo5c'19 Jssc20 | 1SSCC’10 | JSSC10 JSSC’17 | 1SSCC21
Technologie 65 40 14 28 65 28
(nm)
Débit (Gbls) 56 32 56 100 64 60 56
Topologie Quarter | Quarter Baud Rate - Baud Rate | Half Rate
Type de
modulation PAM4 = PAM4 NRZ PAM4 PAM4 NRZ NRZ
Données
Jitterrms (mUl) - 11.2¢ - - 18.51 - 28
Efficacité
énergétique 0.88%? 0.46 2 1.1 2112 2.26° 0.34?
(pJ/bit)
Consommation g o912 | 147 1123 13512 136 19.32
(mw)
Surface (mm2?) = 0.51 0.28 0.0533 0.323 2,033 0.102

Calculé, 2Estimé, *Systéme RX complet

A premiere vue, en choisissant des architectures fonctionnant a un débit équivalent [32],
[56] et [58], il semblerait que les topologies basées sur le principe Half/Quarter [32] et [58] rate
présentent une efficacité énergétique supérieure a celle basée sur du Full Rate ([56] Rappel :
Baud Rate NRZ < Full Rate NRZ).

Bien que ces types de topologie se révelent, au premier abord, plus intéressants quant a
I’efficacité energétique, ceux-ci dévoilent par la méme occasion deux inconvenients majeurs :
(1) une complexité de conception plus élevée (nécessité de recourir a des architectures de
détecteurs de phase modifiées) ainsi que (2) davantage d’éléments induisant une surface
occupée plus importante ([32], [30], [57], [58] vs [56]). Ceci est bien évidemment a mettre en
parallele avec la différence des nceuds technologiques.

Par ailleurs, [56] suggére que I’emploi d’une architecture de type PAM4 permettrait plus
facilement d’atteindre des débits élevés que le type NRZ. Néanmoins, la grande majorité des
études menées suppose que le type PAM4 requiert un niveau de complexité dans la conception
plus conséquent qu’une structure classique de type NRZ [46]. En effet, nous avons vu que par
leurs caractéristiques inhérentes, les architectures PAM4 présentent un niveau d’amplitude
limité au tiers d’un signal NRZ. Ces architectures demandent nombre de circuits additionnels
(équaliseurs, buffers, ...) afin d’optimiser la qualité des signaux de données et d’horloge
récupéreés en sortie.
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2.9.  Conclusion du chapitre

Ce chapitre a permis de relever et déterminer les points importants dans la conception d’un
circuit de récuperation d’horloge et de données (CDR) destiné a un environnement spatial.

Dans un premier temps, nous avons cherché a présenter les origines des particules ionisantes
et avons donné une liste des conséquences de leurs impacts sur les circuits électroniques. Par la
méme occasion, nous avons proposeé diverses méthodes de durcissement a ces radiations par les
technologies utilisées (CMOS épitaxié¢, CMOS SOl, ...) mais aussi par des techniques de
conception particuliéres (redimensionnement des transistors, redondance spatiale, verrouillage
par injection, ...).

Puis, nous avons introduit les différentes métriques caractéristiques usuelles dans la
conception de CDR (jitter, BER, diagramme de I’eil, ...). Nous avons déterminé les diverses
sources de bruit dans de tels circuits et avons tenté de donner différentes méthodes afin
d’améliorer leurs performances.

Par la suite, une breve explication sur les types de modulation des données d’entrée a été
énoncée. Cette section a développé les différences entre les modulations de données NRZ,
PAM4 ainsi que Duobinary.

Dans une ultime partie, nous avons présenté un état-de-I’art des circuits de récupération
d’horloge et de données en opposant les différentes architectures connues (NRZ vs PAM4) et
avons déterminé les différents avantages et inconvénients de ces dernieres. Pour terminer, un
récapitulatif de I’état-de-1’art récent des CDR pour lien a trés haut débit a été dresse afin de
déterminer I’architecture idéale des circuits a concevoir.

Le chapitre suivant dévoile en détails les blocs électroniques constituant les architectures
des circuits congus dans ce travail de thése.
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3.  Conception des blocs critiques

Le chapitre précédent a permis de donner une introduction générale aux circuits de CDR en
exposant notamment les métriques usuelles de tels circuits tout en détaillant les différentes
topologies répertoriées dans I’état-de-I’art.

L’architecture compléte du circuit de récupération d’horloge et de données congu dans le
cadre de cette thése est constituée de divers sous-blocs. Ce chapitre introduit ainsi les différents
éléments composant le circuit et s’organise de la facon suivante. Chaque partie débute par une
discussion autour du principe de fonctionnement du sous-bloc. Puis, diverses topologies déja
existantes sont exhibées en développant les atouts et défauts afin de conclure sur le choix de la
topologie retenue. La figure ci-dessous illustre I’ensemble des composants étudiés.
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Figure 3-1 : Schéma bloc de I'architecture générale du circuit

Le type de modulation des données d’entrée (NRZ ou PAM4) est a souligner. Le chapitre 4
présente de fagon plus approfondie cela. Dans le premier cas, la modulation des données
d’entrée est de type NRZ et ne nécessite donc pas I’ajout du sous-bloc Décodeur PAMA4. Les
données d’entrée attaquent alors directement les sous-blocs Générateur d’impulsions et DFF.

Le second cas emploie des données de type PAM4 et requiert alors la conception du
Décodeur PAM4 afin de traiter correctement le signal. Ce sous-bloc Décodeur PAM4 est
développé en derniére partie de ce chapitre.

3.1. Delai réglable
3.1.1. Principe

Le premier bloc présenté a I’entrée du circuit est constitué de cellules de délais réglables.
L’objectif de ces derniéres est d’ajuster le signal des données d’entrée afin qu’il soit traité de
maniére optimale par la suite. En raison des variations induites par les processus de fabrication,
de température ou encore de d’alimentation, il est judicieux de concevoir un bloc réglable
extérieurement permettant de compenser ces potentiels décalages nuisant au fonctionnement
idéal dudit circuit.
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3.1.2. Topologies de délais réglable

L’augmentation constante des débits de données repousse sans cesse la recherche
d’architecture répondant aux besoins de vitesse, mais également de robustesse quant aux
variations éventuelles apportées par les procédés de fabrication, de température et
d’alimentation.

En ce sens, J. Zhang [1] propose une topologie insensible aux variations d’alimentations et
de température, en présentant un CMOS thyristor base sur le contréle de courant afin de régler
le délai. La cellule de délai est basée sur une ligne de délai digitalement variable. L’architecture
proposée montre une consommation ainsi qu’une sensibilité a la température réduite en
comparaison a une chaine d’inverseurs classique.

Les thyristors sont généralement utilisés dans les circuits électroniques a haute tension pour
commuter d’importantes variations de signaux. Contrairement & une cellule de délai composée
d’inverseurs, un thyristor ne consomme du courant que lorsqu’une impulsion est percue a son
entrée. Par ailleurs, le délai étant contrélé par le courant et non par la tension, celui-ci présente
alors une meilleure réjection quant aux variations d’alimentation et de température. Néanmoins,
le thyristor classique souffre d’un effet néfaste venant modifier la valeur du délai. Ce probleme
se nomme I’effet du partage de charge. L’architecture introduite ici propose une solution basee
sur un CMOS thyristor afin d’annuler cet effet. La Figure 3-2 illustre celle-ci.
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Figure 3-2 : Cellule de délai CMOS proposée

Le signal Nenable correspond au signal Q retardé avec un délai de t’q. Le signal Penabie €st
I’inverse de Nenavle. LOrsque M12 est rendu passant par Nenable, I€ partage de charge entre C; et

R N C - —_— . 7
C. apparait, amenant le nceud Q de Vgg @ z +1C Vaa. Les signaux Qcharge €t Qcparge SONt ajoutes
1 2

en vue de supprimer I’effet de partage de charge. Lorsque le signal Qcharge rend passant Mo, la
tension au nceud Q est chargée a Vqq, annulant ainsi I’effet de partage de charge. De plus, cette
architecture n’utilise qu’une seule source de courant, éliminant d’éventuels problémes de
mismatch. Ms et Mi4, servant de commutateurs d’horloge, sont placés loin des signaux Q et Q
afin d’aussi éviter ce probléme de partage de charge. La Figure 3-3 illustre une ligne de délai
variable incluant ces thyristors. Les délais genérés s’étendent de 4 ns a 16 ns.
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La figure 3-3 montre les cellules de délais CMOS thyristors implémentées dans une ligne
de délai variable. Cette valeur de délai est contr6lée par cellules via la source de courant lci de
la figure 3-2.

Buffers MUX
I
= MUX

Figure 3-3 : Ligne de délai variable basée sur un CMOS thyristor

Vers Thyristor 2, 3, ...

Les figures 3-4 (a) et 3-4 (b) comparent les influences de la variation de I’alimentation ainsi
que la température pour une chaine d’inverseurs classique versus la topologie introduite.
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Figure 3-4 : Comparaison de la variation du délai par rapport a (a) une variation
d'alimentation, (b) une variation de la température pour une chaine d'inverseurs versus
thyristors CMOS

Ces analyses mettent en évidence que la topologie présente une forte robustesse quant aux
variations d’alimentation et de température (<0,05 de variation pour I’alimentation variant de
3V a 3,6V et = 0,03 de variation pour une variation de température de 0 a 60°). La chaine
d’inverseurs en revanche montre une sensibilité bien plus importante (= 0,2 de variation pour
la méme variation d’alimentation et =~ 0,14 de variation pour une variation de température
identique). Les variations sont calculées par une normalisation du délai par rapport a une tension
d’alimentation dans le premier cas et une normalisation par rapport a la température de 25°C
dans le second. Les délais générés s’étendent jusqu’a 31 ns par pas de 1 ns.

Une seconde étude menée par I. Som et T.K. Bhattacharyya [2] met en exergue une cellule
de délai destinée aux hautes fréquences et basée sur la méthode de conception Current Mode
Logic (CML). La variation du courant de queue du buffer CML modifie la valeur du délai. Les
figures ci-dessous détaillent I’architecture proposée.

60



E [
RL31:1 ‘ml'Mle :E_ :gé_“:lm )m\:"_il’
HE SRR |

>~
==
>

vetrlp
—

Figure 3-5 : Cellule HCMLD proposée (a), Contrdle de délai correspondant (b)

Cette architecture propose deux contrdles distincts pour le contréle de I’hystérésis : le
contréle de la pente d’une part et le contrble de I’hystérésis d’autre part. Les deux tensions
vctrin et vetrlp appliquées aux varactors M1-M4 contrdlent la pente de I’hystérésis. L’entrée
hctrl appliquée sur M9 contrble I’hystérésis. Les entrées différentielles de la cellule sont
désignées par in_p et in_n. Lorsque I’entrée in_p (in_n) atteint le niveau logique haut (bas),
outnl subit une chute de tension de InRL en raison du feedback positif venant de outp et outn.
La valeur totale du délai étant égale a InRL.CL/2, celui-ci est réglé en variant Iy, C. ou les deux.
Cette cellule de délai montre une variation de délai jusqu’a 38 ps.

Chacune de ces études apporte une approche intéressante. Pour la premiére, une forte
insensibilité quant aux variations dues au processus de fabrication, température et alimentation
est démontrée, alors que pour la seconde, un fonctionnement idéal pour les hautes fréquences.

Toutefois, ces deux topologies se montrent toutes deux inadaptées pour notre cas. En effet
I’ordre de grandeurs des délais génére est trop elevé : jusqu’a 31 ns pour la premiere étude et
jusqu’a 38 ps pour la seconde sont présentés. Dans le cas de notre travail ciblant une fréguence
de fonctionnement de 60 GHz, un délai centré autour de 8 ps est requis, avec des pas de 500 fs.

3.1.3. Cellule de délai proposée

Dans le cas de notre étude, nous avons choisi de concevoir un circuit permettant de contréler
le délai en réglant manuellement de facon extérieure le courant appliqué a la cellule de délai.
Comme [2] I’explique, un contréle direct sur le courant plutot que la tension permet une
robustesse supérieure quant aux variations induites par la fabrication, la température et
I’alimentation. Pour cette raison nous avons alors opté pour une architecture permettant un
contréle réglable via le courant. La figure ci-dessous montre le circuit realise :
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Figure 3-6 : Cellule de délai réglable proposée

La cellule de délai proposée ici permet de contréler le délai généré en variant la tension de
controle via Vi derai. Cette architecture permet de couvrir un délai maximal d’environ 8.5 ps,
correspondant a un délai égal a tit/2 pour une fréquence de fonctionnement a 60 GHz (pour le
circuit du chapitre 4 ; dans le cas du circuit preuve-de-concept du chapitre 3, nous n’avons pas
recouru a I’utilisation de cellule de délai). Cette valeur de délai est nécessaire pour assurer un
fonctionnement optimal de notre architecture. Les résultats d’une analyse temporelle de la
cellule de délai réalisée sont exposés dans la figure ci-dessous. Les différents tracés sont issus
de la variation de delai Vctri astai Variant de 0.7 Va 1.2 V.

Figure 3-7 : Résultats de simulation pour une variation de délai 0.7V < Vcri glai < 1.2V

Comme nous avons expliqué, cette valeur de délai est nécessaire pour le bon
fonctionnement de notre architecutre. En effet, d’apreés la figure 3-1, le sous-bloc suivant les
délais réglable est un convertisseur de tension en courant (V-to-1). Afin que ce sous-bloc génére
les fronts requis afin d’opérer un verrouillage par injection correct, un délai de tbit/2 est requis.
Le bloc du générateur d’impulsions est explicité de maniére plus approfondi ultérieurement.

Le premier sous-bloc ayant été défini, présentons maintenant un des blocs les plus critiques
a concevoir : I’oscillateur contrélé en tension (VCO).
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3.2.  Oscillateur controlé en tension (VCO)

Les oscillateurs représentent une partie prépondérante des circuits électroniques modernes.
Il est possible d’en retrouver dans une multitude d’applications riches et variées, telles que : la
génération d’un signal d’horloge dans les microprocesseurs, la synthése de fréquence pour des
standards de communications (WiFi, LoRa, 5G, ...), I"automotive avec I’électronique
embarquée destinée aux applications radar, le spatial pour des liaisons satellitaires et bien
d’autres. Ces circuits électroniques se retrouvent le plus souvent dans les systémes dits de
boucle a verrouillage de phase, présentés ultérieurement.

Un oscillateur simple produit une tension de sortie périodique indéfiniment, sans signal
d’entrée [3]. Afin de débuter ces oscillations, si un systeme a contreréaction négative (fig.3-8)
respecte les deux conditions suivantes, connu sous le critere de Barkhausen, alors le systéeme
oscillera & wo.

H(s)

V,, —(% ||> o Vour

Figure 3-8 : Systeme a contreréaction négative

H(jwy) =1 (2-1)
LH(jw,y) = 180° (2-2)

Ces équations laissent supposer qu’un gain de boucle supérieur a I’unité couplé a un
déphasage de 180° entre la sortie et I’entrée du systéme conduisent alors a un systeme oscillant

a une certaine fréquence donnée par: f, = % avec fo la frequence d’oscillation, et wo la
pulsation propre.

La plupart des applications requierent des oscillateurs contrdlables en tension, c’est-a-dire
que la fréquence de sortie de I’oscillateur est une fonction de la tension de contrdle. Nous
pouvons alors en déduire I’équation d’un oscillateur contrdlé en tension idéal dans laquelle sa
fréguence de sortie est une fonction linéaire de sa tension de contrdle d’entrée :

ws = Wy + KycoVerr (2-3)

Avec ws la fréquence de sortie, wo le point lorsque Vet = 0 et Ky o le gain ou sensibilité de
I’oscillateur controlé en tension.

L’allure caractéristique d’un oscillateur contr6lé en tension est donnée dans la figure ci-
apres. Cette figure souligne un point significatif de son fonctionnement. Pour une certaine plage
de fréquence donnée, la fréquence de I’oscillateur évolue linéairement par rapport a sa tension
de contr6le. Cette plage de fréquence se nomme plage de controle.
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Figure 3-9 : Allure caractéristique de la fréquence de sortie d'un oscillateur en fonction de sa
tension de controle

De cette plage de contréle, nous pouvons donc en déduire le gain, aussi dénommé sensibilité
de I’oscillateur, KVCO et s’exprime en Hz/V (ou rad/s/V).

_ fmax—fmin -
KVCO N Vmax—Vmin (2 4)

Notons qu’en dehors de cette plage de contréle, la fréquence en sortie de I’oscillateur
n’évolue plus linéairement en fonction de la tension d’entrée, on dit alors que I’oscillateur se
situe dans sa zone de saturation.

3.2.1. Types d’oscillateur

Deux catégories d’oscillateur contr6lé en tension distinctes sont largement reconnues a
travers I’état-de-1’art : les oscillateurs a résonateur LC d’une part et les oscillateurs en anneau
d’autre part [4]. Les oscillateurs de type LC sont nommeés ainsi de par leur architecture,
constituée d’une capacité ainsi que d’une inductance. Cette capacité et inductance forment alors
un résonateur et, en fonction des valeurs de celles-ci, déterminent la fréquence de résonnance.

Les architectures de type LC sont respectivement separées entre les oscillateurs de
Colpitts d’une part et Hartley d’autre part.

L
% Ly L

HE, T —

T

v Vv
(a) (b)

Figure 3-10 : Oscillateur a résonnateur LC Colpitts (a), Hartley (b)
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Par I’avantage inhérent lié a leur architecture, ceux-ci présentent un bruit de phase plus
faible que leur concurrent, les oscillateurs en anneau. Pour cette raison, ces types d’oscillateur
sont naturellement preféres dans des applications de synthese de fréquence, ou bruit de phase
et jitter constituent les fers de lance de tels circuits.

Bien que les oscillateurs en anneau semblent moins populaires que leur concurrent en
termes de performances en bruit de phase, ceux-la présentent de nombreux autres atouts.

Premierement, les oscillateurs en anneau utilisent exclusivement des composants actifs
(transistors) et sont connectés de sorte a former des étages d’amplifications rebouclés. Un
oscillateur en anneau est compose de n étages d’amplification (avec n >3) afin de pouvoir
satisfaire le critéere de Barkhausen, en mode commun ou différentiel. La figure ci-dessous
montre un oscillateur en anneau a n étages d’inverseurs.

|

n étages

Figure 3-11 : Exemple d'un oscillateur en anneau a n étages d'inverseurs

Une formule générique exprimant la frequence d’oscillation d’un oscillateur en anneau
composé de n étages d’amplification est donnée ci-apres :

1

. = —— 2-5
fosctllateur anneau 2.ty ( )

Avec, n le nombre d’étages d’amplificateurs et tq le temps de propagation du signal par
étage.

Un exemple d’analyse théorique afin de déterminer le gain minimal dans le but d’obtenir
des oscillations pour un oscillateur a trois étages est donné ci-aprés. La figure ci-dessous montre
la schéematique de celui-ci [3].

T T ]

Figure 3-12 : Oscillateur en anneau a trois étages
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La relation liant le nombre de cellule d’amplification et le délai de propagation permet alors
de satisfaire les conditions d’oscillations imposées par le critére de Barkhausen. Pour cela, nous
pouvons calculer le gain en tension minimal par étage d’amplification afin d’observer des
oscillations. Les calculs ci-dessous sont valables pour un oscillateur composé de trois étages
d’amplifications.

La fonction de transfert de chaque étage est donnée par :
H(s) = —4o/(1+ ) 2-6)

Avec wo un pole de la fonction de transfert de chaque étage d’amplification.

Donnant pour le gain de boucle :

3
_ A
S
2 \3
(1+55)

H(s) = 2-7)

Le circuit oscillera seulement si le décalage en phase égale 180°, c’est-a-dire que si chaque
étage produit 60° de décalage. La fréquence a laquelle cela se produit est égale a

tan~1 225 = 6Q° (2-8)

wWo

Soit : wyse = +/3wy (2-9)

Le gain en tension minimal par étage doit étre egale a I’unité a w,, :

3
H =1 2-10)

(Jrecz20?)

Des deux relations précédentes, on en déduit : A, = 2.

En résumé, un oscillateur en anneau composé de trois étages requiert un gain de 2 par étage,
et oscille a /3w, , 0U w, est la bande passante a -3 dB de chaque étage.

Les différents types d’oscillateurs ont été présentés avec leurs avantages et inconvénients
respectifs. Une approche théorique afin de déterminer les conditions d’oscillation ainsi que le
calcul de la fréquence d’oscillation ont été introduits. La partie suivante se consacre a la
présentation de différents moyens de polarisation de chaque étage d’amplification.
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3.2.2. Meéthodes de réglage de la fréquence

La consommation affecte directement les performances en bruit ainsi que la fréquence de
fonctionnement des oscillateurs en anneau. Différentes méthodes de polarisation existent et
présentent chacune leurs avantages et inconvénients. Une liste non exhaustive est donnée ci-

dessous [5].
Vctrl
Vin Vout Vin |:: f Vout
(b)

(a)
Figure 3-13 : Méthodes de réglage de la fréquence par variation (a) du gm, (b) du varactor

Tout d’abord, la premiére méthode consiste simplement a contréler le délai de propagation
en variant le courant de polarisation par étage. Néanmoins, I’amplitude du signal en sortie est
également directement affectée et varie en fonction.

Une seconde méthode consiste a controler la capacité de charge. Le délai de propagation
est contr6lé en variant la valeur de la capacité a I’aide de varactor, impactant peu la
consommation de I’oscillateur, contrairement a la premiére méthode.

Une derniere méthode (celle qui sera retenue dans notre travail) consiste a modifier la
charge des étages d’amplificateur en variant la tension de contréle par les grilles des transistors
pmos. La figure ci-dessous en donne une illustration.
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Figure 3-14 : Architecture compléte de I'oscillateur en anneau réalisé

La figure 14 décrit I’architecture de I’oscillateur en anneau réalisée pour le premier circuit
congu dont les mesures sont exposées dans le chapitre suivant. Celui-ci est composé de trois
étages d’amplifications différentiels. Le contréle de la charge par (Ve ro) permet de controler
la fréquence d’oscillation naturelle de I’oscillateur. L’architecture d’oscillateur sera plus
davantage explicitée dans le chapitre 3. Puis, une version optimisée sera introduite dans le
chapitre 4.
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3.2.3. Caractérisation d’un oscillateur

Afin de caractériser la performance d’un oscillateur, trois parametres cruciaux sont a
considérer : la fréquence de fonctionnement, le bruit de phase et la consommation.

Il est ainsi possible de dresser une figure de mérite reprenant ces différents parametres par
la formule suivante :

P osc
FoM = 10.log (22%) — 20.log (fAf) + Loy (fiose) @-11)

Ou fosc est la frequence d’oscillation naturelle de Ioscillateur, L, ¢ (fos.) est le bruit de phase
a un offset de fréquence Af'de la fréquence porteuse fosc €t Poc la consommation de I’oscillateur
exprimée en mW. Cette FOM permet alors a tout concepteur de donner une ligne conductrice
dans la conception du circuit, facilitant par la méme occasion la comparaison a I’état-de-I’art.

L’exigence continue de miniaturisation des circuits intégrés conduit a la prise en compte
d’un ultime parametre, celui de la surface occupée par le circuit. L’intérét de diminuer au
maximum la taille de la puce est double. Tout d’abord, la question du codt, directement lié a un
intérét industriel. Enfin, contrairement aux éléments actifs, les passifs tels que les capacités et
inductances (nécessaires pour les oscillateurs de type LC par exemple) requierent une plus
importante surface sur la puce lors de la fabrication. Or, dans un contexte de réduction de taille
des technologies CMOS avancées, I’intégration de ces passifs se montre intuitivement
contraignante.

En raison de leur faible performance en bruit de phase, due a I’accumulation de jitter a
travers les différentes cellules de délais ainsi que d’un facteur de qualité Q plus faible, les
oscillateurs en anneau peinent a rivaliser avec les architectures de type LC. Afin de pallier cela,
il est possible, au détriment d’une consommation plus élevée, d’améliorer celles-ci.

Contrairement aux architectures de type LC, les oscillateurs en anneau permettent de
génerer plusieurs phases (en sortie de chaque étage d’amplification) sans la nécessité de circuits
additionnels comme des diviseurs 1/Q ou filtres polyphasés. Cet atout pour la conception de
circuit destinée a de la récupération d’horloge et de données, permet de sélectionner le temps
optimal pour I’échantillonnage de la donnée récupérée.

Un second avantage majeur des oscillateurs en anneau en comparaison des oscillateurs LC
fait suite a la volonté de diminution de la surface occupée. En effet, comme expliqué, la
superficie des inductances est relativement conséquente dans la conception de circuits intégrés.
La seconde raison nous poussant a nous orienter vers la conception d’un oscillateur en anneau
réside ici. Proposer un circuit concurrencant a la fois une architecture LC en termes de bruit de
phase tout en exploitant une architecture sans inductance afin de tirer profit d’une occupation
de surface drastiqguement réduite.

Pour ces deux avantages inhérents a I’architecture des oscillateurs en anneau, a savoir la
génération de signaux multiphasiques (en sortie de chaque étage) ainsi que I’absence
d’inductance, les oscillateurs en anneau constituent un candidat idéal dans la conception de
circuit destiné a de la récupération d’horloge et de données.

Comme expliqué, les oscillateurs en anneau présentent naturellement un bruit de phase
dégradé en comparaison des oscillateurs LC. Afin de remédier a ce désagrément, le mécanisme
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de verrouillage par injection apparait comme une solution idéale dans le cas de notre étude. Le
principe ainsi que les méthodes afin d’opérer correctement cette synchronisation par injection
sont explicités dans la section suivante.

3.3.  Oscillateur verrouillé par injection
3.3.1. Principe du verrouillage par injection

Le principe du verrouillage par injection a été introduit pour la premiere fois par Christiaan
Huygens au 17eme siecle. Ce principe repose sur I’idée d’injecter un signal a une fréquence
correspondant a un harmonique (ou a une fréquence sensiblement proche) de la fréquence
d’oscillation naturelle de I’objet afin que celui-ci oscille a cette nouvelle fréquence ; on dit alors
que le systeme est verrouillé/synchronisé par injection a cette nouvelle fréquence. La figure ci-
dessous reprend le principe :

f

injection

ctrl foscillation libre

Vct rl f

injection

(a) (b)
Figure 3-15 : (a) Oscillateur en oscillation libre, (b) Oscillateur verrouillé par injection

La figure 3-15 (a) illustre le fonctionnement d’un oscillateur classique. La fréquence
génerée en sortie de I’oscillateur dépend de la tension d’entrée qui lui est appliquee. La figure
3-15 (b) image I’injection d’un signal oscillant & une fréquence harmonique de la fréquence
d’oscillation naturelle de la figure 3-15 (a) afin d’obtenir en sortie de I’oscillateur la
synchronisation a la fréquence injectée. Un vif intérét quant a cette découverte a émerge lorsque
des premieres études ont revélé I’influence bénéfique du verrouillage par injection sur un
systeme électronique, notamment par I’appréciation d’une nette amélioration sur le bruit de
phase.

Diverses approches concernant le processus de verrouillage par injection sur les oscillateurs
existent. L’approche la plus classique et la plus répandue vient des équations d’Adler [6],
incluant I’étude du comportement de I’oscillateur verrouillé par injection par le biais de
diagramme de phase. B. Razavi, [7] propose une étude en s’appuyant sur I’étude d’Adler et en
développant cette derniere.
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Figure 3-16 : (a) Oscillateur a résonnateur LC, (b) Fréquence décalée suite a un décalage de
phase, (c) Caractéristiques en boucle ouverte et (d) Décalage de fréquence par injection [7]

La figure 3-16 (a) représente un oscillateur a résonateur LC basique, oscillant & une
fréquence de résonance a w, = 1/4/L,C;. Un buffer inverseur idéal est ajouté afin de déphaser
le signal de 360° dans la boucle de contreréaction afin de satisfaire les conditions d’oscillation.
En introduisant un déphasage supplémentaire ¢o (fig.3-16 (b)), le circuit n’oscille plus & wo car
le déphasage total de la boucle est maintenant égal a 360°+ ¢o.

Comme I’illustre la figure 3-16 (c), la fréquence d’oscillation doit alors résonner & une
nouvelle fréquence, appelée w1, afin que le réseau LC ajoute assez de déphasage pour annuler
I’effet de gpo. Supposons a present (fig. 3-16 (d)) que go est réellement produit par I’injection
d’un signal périodique sinusoidal au niveau du courant de drain de M1. Ainsi, si I’amplitude et
la fréquence du signal injecté sont judicieusement choisies, I’oscillateur se synchronisera a cette
nouvelle fréquence injectée (winj), le phénomene de verrouillage par injection apparait alors.

La figure ci-dessous donne une représentation des différents signaux sous forme de
diagramme de phases.

I'Inj "ll"l]

Figure 3-17 : Différence de phases pour deux valeurs de |wl-nj — w0| et linj

On retrouve : 0, la différence de phase entre le signal injecté (linj) et le signal de I’oscillation
naturelle (losc) et @o la différence de phase entre la fréquence en oscillation libre (losc) et le signal
résultant en sortie It. Cependant, cette hypothése souléve deux problématiques lorsque le
verrouillage par injection sur les oscillateurs en anneau est étudié. Primo, il repose sur le point
qu’il demeure seulement un péle fréquentiel dominant. Ultimo, il est requis de connaitre le
facteur de qualité Q, qui est géneralement difficile a quantifier précisément dans le cas des
oscillateurs en anneau [8], [9].
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Ainsi, I’approche proposée ici consiste a reprendre I’analyse de [10] elle-méme s’appuyant
sur les équations d’Adler, et améne une extension permettant d’éliminer les deux limitations
mentionnées précedemment, la rendant plus adéquate pour les oscillateurs en anneau verrouillés
par injection.

Nous commencons par rappeler I’équation de verrouillage introduite par Adler :
d

d_‘z = —w; sina(t) + Aw,, avec w; =

Wo

0 2-12)

Ou, a est la différence de phase entre la sortie résultante et le signal d’injection, w.
représente la moitié de la plage de verrouillage, wo est la fréquence d’oscillation naturelle, linj
le signal injecté, Aw, la différence de fréquence entre wo et linj, Q le facteur de qualité et k la
force d’injection, définie par :

fo= 2-13)

IOSC

En revisitant I’équation comme dans [10], il est identifiable ce qui suit :

da

®
— = a5 + dwg (2-14)

dw

Ces trois relations donnent une estimation mathématique de la plage de verrouillage pour
les oscillateurs & résonnateur LC. Cette estimation se base sur la connaissance du facteur de
qualité Q. Neanmoins, comme expliqué préecédemment, il est difficile d’approximer ce facteur
de qualité dans le cas d’un oscillateur en anneau. L’approche suivante évalue la plage de
verrouillage d’un oscillateur en anneau, sans utiliser Q.

Pour cela, nous repartons de I’équation (2-14) et [6] révéle également que :

da

k .
— = —,sin a(t) + Aw, (2 -15)

Avec, A le rapport de coefficient exprimé comme suit :

A—% (2-16)

- 2(1)0
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Avec n, le nombre d’étages d’amplification de I’oscillateur en anneau. Nous pouvons ainsi
en déduire la plage de verrouillage pour un oscillateur en anneau :

2-17)

Avec w. la moitié de la plage de verrouillage dans le cas d’un oscillateur en anneau, et k la
force d’injection (définie par I’équation (2-15)).

Une étude plus récente de 2019 conduite par B. Hong et A. Hajimiri [11] apporte une
nouvelle perspective dans le comportement d’oscillateurs LC et en anneau verrouillés. Dans le
cas de notre étude, nous nous intéresserons exclusivement au cas des oscillateurs en anneau.
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Figure 3-18 : Plage de verrouillage théorique vs simulée pour divers scénarii

La figure 3-18 permet de conforter trois points essentiels concernant les parameétres
influencants la plage de verrouillage. Le premier révele que la plage de verrouillage de
I’oscillateur et la force d’injection (linj/losc) évoluent de fagon proportionnelle (fig.3-18 (a)).

La figure 3-18 (b) indique une plus importante influence d’une injection multiple sur la
plage de verrouillage en comparaison d’une injection sur un seul étage (augmentation jusqu’a
220% contre 28% (fig. 3-18 (a) d’apres les simulations).

Le dernier point démontre que la plage de verrouillage de I’oscillateur est beaucoup plus
dépendante du nombre d’étages de I’oscillateur lors d’une multi-injection que par une injection
sur un seul étage (jusqu’a 160% environ (fig. 3-18 (d)) contre 13% estimé depuis la

(fig. 3- 18 ())).
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3.3.2. Meéthodes d’injection

Apreés avoir défini de maniére théorique le principe du verrouillage par injection, tentons de
dresser une liste des différents types d’injection existants.

La figure ci-dessous illustre deux méthodes d’injection pour les oscillateurs LC et en
anneau : injection de queue et injection directe.

LC-Based

Figure 3-19 : Différents types de méthodes d'injection selon le type d'oscillateur [12]

Une premiéere méthode d’injection, intitulée injection de queue (tail injection, en anglais)
consiste a modifier le courant de polarisation des transistors au cours du temps. Ce principe
revient a varier la transconductance des transistors réalisant I’amplification nécessaire aux
oscillations ([13] et [14]).

Une seconde méthode, qualifiée d’injection directe (direct injection, en anglais), vise a
varier I’impédance en modulant la conductance de charge. Cette méthode d’injection impose
de connecter directement le moyen d’injection, soit au niveau de la sortie pour un oscillateur
LC, soit en sortie d’un étage d’amplification dans le cas d’un oscillateur en anneau ([15] et

[16]).

Dans le cas de la conception d’un oscillateur en anneau, la seconde méthode octroie une
réduction drastique du jitter généré par chaque étage, au détriment d’un accroissement de la
consommation. Chacune des méthodes existe en mode commun et différentiel. Néanmoins, la
contribution du différentiel en comparaison du mode commun octroie une insensibilité quant
aux perturbations venant de I’alimentation et du substrat bien supérieure a celle du mode
commun, rendant alors le mode différentiel préférable.

Enfin d’autres travaux évoquent la possibilité d’injection d’une seule phase (single phase,
en anglais) ou de plusieurs phases (multiphase, en anglais). L’injection d’une seule phase peut
étre employeée lorsqu’une seule phase est nécessaire [17]. 1l est également possible de recourir
a une injection différentielle lorsque deux signaux en opposition de phases sont disposés en
entrée.
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Toutefois, le principe d’injection de plusieurs phases [18] a permis de révéler un autre
bénéfice. En effet, I’étude illustrée en figure 3-18 a permis de mettre en exergue qu’une
injection simultanée multiphasique permet d’accroitre la plage de verrouillage de I’oscillateur.
Cette étude a été confirmée par une seconde étude ((fig.3-19) [14]) sur un oscillateur en anneau
composé de trois étages d’amplification différentiels, proposant ainsi six phases dissemblables.

Takano et al. ([19]) introduisent une méthode de synchronisation par injections
d’impulsions subharmoniques (PILFM, en anglais). Comme [16], le principe d’injection repose
sur une injection directe dans un oscillateur en anneau. L’intérét majeur d’une telle topologie
permet d’éviter I’utilisation d’un diviseur de fréquence et donc de diminuer la consommation
ainsi que la surface occupee. La figure ci-dessous illustre le PILFM proposé.

Injection-Locked Oscillator

Agilent i ti .................................. :
g247¢ SBUent: H MI
UNR N4906 i g ]
@ J.L : : Amplifier
SG :
o H
On-chip

SG : Signal Generator
PG : Pulse Generator
MI : Measurement Instrument

Figure 3-20 : Oscillateur en anneau verrouillé par injections d'impulsions proposé (PILFM)

Une telle architecture permet ainsi de relaxer la consommation totale du circuit ainsi que la
surface. En effet, le recours a I’utilisation d’un oscillateur en anneau a la place d’un oscillateur
LC permet de drastiguement réduire la surface de la puce. De plus, par I’action de la
synchronisation par injection, les performances en bruit de phase des oscillateurs en anneau se
retrouvent équivalentes a celles d’un oscillateur LC.

Aprés avoir défini les différentes techniques de synchronisation par injection sur les
oscillateurs, présentons le bloc opérant le verrouillage par injection retenu dans notre étude.

3.3.3. Bloc d’injection proposé

Dans le but de synchroniser I’oscillateur a la fréquence injectée, nous avons décidé de
reprendre le principe introduit par [16], a savoir une injection directe et différentielle dans un
oscillateur en anneau. Similairement a [19], un circuit servant de générateur d’impulsions est
congu dans un premier temps. La figure ci-dessous en donne le synoptique.

Data d’entrée \
’ X ) ) Vers V/I Convertisseur

H N% | %

Figure 3-21 : Générateur d'impulsions proposé

Le générateur d’impulsions représente le bloc d’entrée du circuit complet congu (fig. 3-1).
Son architecture se compose d’une ligne de délai ainsi que d’une porte logique OU EXCLUSIF
(XOR).
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Le signal d’entrée (représente par les Data) est envoyé a travers deux chemins vers la XOR,
dont I’un est retardé par des cellules de délais. Ce délai ajouté résulte en une impulsion en sortie
de la porte XOR. Une attention particuliere est a prendre en considération concernant la largeur
des impulsions générées (et donc du délai généré). En effet, afin de nous situer dans une version
optimale de fonctionnement, cette largeur d’impulsions doit étre d’une valeur égale a la demi-
période du signal de sortie. Sachant cela, il est donc nécessaire que la cellule de délai retarde le
signal d’entrée d’une demi-période ([20]).

La figure ci-dessous donne le chronogramme résultant du générateur d’impulsions.
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Figure 3-22 : Chronogramme du générateur d'impulsions

La sortie différentielle de la porte logique XOR est ensuite connectée a I’étage suivant : le
convertisseur de tension en courant.

Le second et ultime prérequis consiste a convertir ce signal en impulsions de courant afin
d’opérer correctement le verrouillage par injection. Pour cela, un étage de convertisseur de
tension en courant réglable a été concu [20]. La figure ci-dessous illustre la schématique du

convertisseur réalisé.
—
— Vers |'oscillateur

v

Figure 3-23 : Convertisseur de tension en courant réglable
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La conversion est réalisée via les transistors de sortie nmos et pmos connectés en source
commune simple. Les sorties respectives de ceux-ci sont directement connectées a la sortie du
premier étage de I’oscillateur en anneau. Enfin, une entrée supplémentaire (Vctri inj) extérieure
réglable manuellement, contrdle la force du signal d’injection et ainsi de synchroniser
I’oscillateur a la fréquence injecté.

Le bloc d’injection proposé ayant été présenté, introduisons maintenant la base du systeme
basée sur le principe d’une boucle a verrouillage de phase (fig.3-1). Pour cela, nous
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commencons par expliquer ce principe puis le développons par le biais d’une analyse théorique,
avant de présenter chacun des sous-blocs constituant cette boucle.

3.4. Boucle a verrouillage de phase

Le concept de boucle a verrouillage de phase a été inventé dans les années 1930 et a trouvé
un usage largement répandu dans les circuits électroniques et de communications. Un systeme
de boucle a verrouillage de phase (Phase Locked Loop ou PLL) est un circuit électronique utilisé
pour le contréle et la génération de fréquences dont son fonctionnement repose sur la
comparaison des phases de sortie et d’entrée du systéme. Ces circuits sont des systemes a boucle
fermeée, dit a contreréaction, et reposent sur I’utilisation de trois composants : un oscillateur, un
comparateur de phase/fréquence ainsi qu’un filtre de boucle. La figure suivante en donne une
illustration.

€ A Vcr
o PD = LPF “ . vco ]

|_' b

Figure 3-24 : Simple boucle a verrouillage de phase

<

Ces circuits sont géneralement utilisés dans diverses applications telles que les synthétiseurs
de fréquence, les démodulateurs ou encore des circuits a récupération d’horloge et de données,
I’objet de notre intérét.

3.4.1. Principe

Définissons tout d’abord le principe de verrouillage de phase. Cette idée consiste a aligner
les phases de I’oscillateur (générant la fréquence de fonctionnement du systeme), avec celle de
I’horloge de référence (le signal d’entrée).

Comme expliqué précédemment, I’oscillateur génere la fréquence de fonctionnement du
systeme de la boucle a verrouillage de phase. Puis, un comparateur de phase et/ou fréquence
est nécessaire afin de comparer le signal d’horloge de référence avec le signal de la boucle de
retour. Enfin, dans le but d’assurer un fonctionnement optimal, un filtre de type passe-bas est
ajouté en sortie du comparateur afin de supprimer la composante alternative, qui est non
désirable et potentiellement responsable de perturbations sur la tension de contrble de
I’oscillateur (Vetr).

Afin de déterminer précisément les conditions de verrouillage de phase, supposons gue la
boucle de la figure 3-24 est verrouillée, nous pouvons alors affirmer que ¢4 — ¢.est constant,
faible (idéalement nul) et ne varie pas au cours du temps. Nous pouvons alors écrire :

dps dge _
dt dt
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Soit, ws; = w, (2-18)

En résumé, lorsque la boucle a verrouillage de phase est verrouillée, celle-ci produit une
faible erreur de phase entre le signal d’entrée et de retour de boucle, a fréquence identique.

Differents compromis dans une boucle a verrouillage de phase sont a considérer entre le
temps d’établissement, les perturbations sur la tension de contréle ainsi que I’erreur de phase.

Les boucles a verrouillage de phase de type | souffrent d’un inconvénient critique, leur
faible plage d’acquisition. En effet, un filtrage élevé est recommandé dans le but de réduire au
maximum les perturbations sur la ligne de tension de controle de I’oscillateur, au prix d’une
réduction de la plage d’acquisition de la boucle a verrouillage de phase.

Cependant, en raison des variations dues au processus de fabrication de la température et
de I’alimentation (PVT), il est possible que la fréquence de I’oscillateur varie de fagon
considérable, éloignant alors la fréquence d’oscillation naturelle de la fréquence initialement
ciblée. Le deuxiéme intérét de la synchronisation par injection intervient la. Ce mécanisme
permet d’imposer la fréquence de fonctionnement, retirant le besoin d’intégrer une pompe de
charge et réduisant ainsi consommation et occupation de surface.

3.4.2. Caractérisation d’une boucle a verrouillage de phase

La boucle a verrouillage de phase est définie par deux plages de fréquence distinctes : la
plage d’acquisition/capture et la plage de suivi/maintien. La figure ci-dessous en donne une
illustration.

Vct rl

Vv,

f min fi;‘f -

I
fD f0+fc fmax fGSC

min

Plage d’acquisition
Plage de suivi

Figure 3-25 : lllustration de la plage d'acquisition et de suivi de la boucle a verrouillage de
phase

La plage d’acquisition est fixée par la fréequence d’oscillation naturelle de I’oscillateur (fo)
et se délimite par la valeur du filtre (f) de la boucle a verrouillage de phase. Celle-ci s’étend
alors de fo - fc a fo + fc et se rapporte a la plage dans laquelle la boucle a verrouillage de phase
autorise la synchronisation avec le signal d’entrée du systéme.

La plage de suivi/maintien quant a elle, se référe a la plage de fréquence dans laquelle la
boucle a verrouillage de phase peut varier tout en conservant le verrouillage. Cette affirmation
suppose que la boucle a verrouillage de phase doit préalablement étre verrouillée. Cette plage
s’étend sur toute la plage a laquelle la fréquence de I’oscillateur évolue linéairement par rapport
a sa tension de contréle (Vetr).
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Une fois le régime établi atteint, la boucle a verrouillage de phase est alors dite verrouillée.
L’oscillateur ayant déja été explicité précédemment, la prochaine section concerne I’étude du
comparateur de phase et du filtre de boucle.

3.5.  Comparateur de phase et filtre de boucle
3.5.1. Principe

Comme démontré dans le chapitre 1, le spectre des données en entrée du systeme sont de
modulation NRZ et ne présente donc pas d’impulsions égales a la fréquence des bits de données
d’entrée. Afin d’opérer correctement le verrouillage a la fréquence ciblée, il nécessaire de
concevoir un élément permettant de générer ces impulsions. C’est au comparateur de phase
gu’en incombe la tache.

L’objectif de ce bloc consiste a comparer les phases du signal de référence avec celle de la
sortie de I’oscillateur. On appelle erreur de phase la différence de phase entre les deux signaux
comparés sur les entrées du comparateur. La sortie résultante génére un signal attaquant un
filtre passe-bas.

Une tension proportionnelle a la différence des signaux d’entrée est générée a la sortie du
comparateur (Vs), permettant de contréler, sur une certaine plage de fréquence, la fréquence
d’oscillation de I’oscillateur et donc du systeme. L’équation de sortie est donnée ci-dessous :

Vi = Kpp (05(t) — (D)) (2-19)

Avec Kpp le gain du détecteur de phase (en Hz/V), ¢, (t) et ¢, (t) les phases des signaux
de sortie et d’entrée, respectivement.

La partie consacrée au principe d’une boucle a verrouillage de phase évoque I’importance
du filtre de boucle. La sous-section suivante s’attaque ainsi a la détermination de celui-ci.

3.5.2. Détermination du filtre de boucle

Le filtre de boucle constitue un élément essentiel dans le principe de fonctionnement de la
PLL. Celui-ci doit prendre en considération le compromis entre largeur de plage d’acquisition,
filtrage et temps d’accrochage/d’établissement de la PLL. En effet, une large plage
d’acquisition réduira le temps d’établissement de la PLL au détriment d’un filtrage plus faible,
donc un signal de contréle du VCO dégradé.

Concernant notre étude, le choix du type de filtre de boucle s’est orienté vers un filtre de
premier ordre. Le principe de verrouillage par injection imposant déja une fréquence de
fonctionnement, un filtre de premier ordre se montre suffisant afin d’assurer le filtrage du signal
Vel L’expression de sa bande passante est définie par la relation suivante :
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1
WLpF = L7 (2-20)

Avec w; pr la valeur du filtre passe-bas, R et C la resistance et capacité respective du filtre.
La sortie du comparateur de phase doit nécessairement étre filtrée afin d’assurer un
fonctionnement optimal de la boucle a verrouillage de phase. En effet, lorsque la boucle a
verrouillage de phase se trouve en régime établi, il est impératif que la tension de contréle (Vctr)
de I’oscillateur se maintienne a un état le plus stable possible, afin d’éviter toute variation de
fréquence pouvant potentiellement induire de I’ajout de jitter voire un déverrouillage de la
boucle.

Différentes topologies de comparateur de phase/fréquence sont présentées dans la sous-
section suivante.

3.5.3. Types de comparateur phase/fréquence

Les topologies de comparateur de phase les plus répandues sont connues sous les noms
respectifs de d’architectures de Hogge pour certains et Alexander pour d’autres [3]. Les figures
3-26 et 3-27 donnent une représentation des topologies Alexander Phase Detector et Hogge
Phase Detector, respectivement.

e L
CK .l II i I I | ' | I

T

Figure 3-26 : Comparateur de phase type Alexander

La figure ci-dessus illustre la schématique (a) ainsi que I’allure des données et de I’horloge
pour deux cas ; lorsque I’horloge précede les données d’entrée d’une part et lorsque I’horloge
est retardée par rapport aux données d’entrée (b).

L’ architecture d’Alexander repose sur le principe d’un bang-bang Phase Detector. Une
faible différence de phase entre le front des données et de I’horloge conduit les sorties (Vout1 et
Vour2) a des niveaux logiques entiers (1 ou 0). Ce type de comparateur de phase est aussi reconnu
sous le nom de détecteur de phase binaire.
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Le principe de détection de phase Alexander repose sur la méthode de détection nommée
« early-late ». Cette méthode emploie trois échantillonneurs dont I’objectif est d’analyser le
signal des donneées par le biais de trois fronts d’horloge consécutifs. Le détecteur de phase peut
ainsi déterminer a quel endroit se situe la transition de données et en déduire si le signal
d’horloge précede ou est retarde par rapport au signal de donnees.

Cette topologie de détecteur de phase présente alors deux avantages majeurs : le premier
démontre que les données sont rééchantillonnées automatiquement et les signaux de données
en sortie de FF; et FF> sont valides. Le second point indique qu’en I’absence de transitions de
données, la sortie génére un signal dc nul, laissant ainsi la ligne de contr6le de I’oscillateur non
dérangeée [21], [22].

Comme indique dans la figure 3-27, un désavantage majeur de ce type de détecteur de phase
repose sur la nécessité de recourir a 4 DFFs et deux portes XORs. Cela vient alors au prix d’une
augmentation de la consommation ainsi que de la surface occupée. Le second inconvenient
découle aussi directement de I’architecture, qui conduit & une sensibilité plus élevee quant aux
variations de processus de fabrication et température en comparaison a un detecteur de phase
basé sur une DFF classique [23].

Une seconde topologie de détecteur de phase nommée Hogge Phase Detector est introduite
ci-apres. Ce type de détecteur de phase est aussi connu comme un détecteur de phase linéaire.
Son nom est tiré directement de son fonctionnement ; celui-ci corrige les erreurs de phase
proportionnellement a leurs écarts. L’avantage d’une telle architecture proportionnelle demeure
dans le fait que, contrairement a une topologie bang-bang, une faible variation est percue sur la
ligne de contréle du VCO lorsque la PLL est verrouillée, induisant alors de bonnes
performances en jitter [24].
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Figure 3-27 : Comparateur de phase type Hogge

Cette architecture comprend deux bascules D flipflops dont les horloges respectives sont en
opposition de phase. Les sorties (Voutr et Vourz) du détecteur de phase générent des impulsions
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qui attaquent par la suite une pompe de charge. Dans le cas ou la CDR est verrouillée, les
données et I’horloge sont synchronisées, donc les impulsions de Vout1 et Vourz SOnt égales. Ces
sorties possédant une largeur d’impulsion égale, ces derniéres sont soustraites et attaquent par
la suite un filtre passe-bas. La tension présentée au filtre ne présente donc pas de changement.
Ainsi, la correction totale provient de la différence de largeur d’impulsions entre Vout1 et Vouto.

Néanmoins, ce type d’architecture montre également quelques désagréments.
Premiérement, lorsqu’il s’agit d’un fonctionnement a haut débit, il devient difficile de créer de
faibles impulsions en raison des temps de commutation. Enfin, les comparateurs linéaires
apparaissent plus sensibles que les détecteurs de phase binaires quant aux variations PVT. De
légeres variations dues aux PVT peuvent étre source de génération de jitter.

Une ultime topologie de comparateur de phase est une porte logique OU-exclusive (XOR).
Comme indiqué dans la partie précédente, I’objectif du comparateur de phase est de comparer
les phases de Vout et Vin, générant alors une erreur faisant varier la fréquence de I’oscillateur
jusqu’a I’alignement des phases, ¢’est-a-dire jusqu’au verrouillage de la boucle. Cette topologie
reprend le principe d’une double cellule de Gilbert [25].
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Figure 3-28 : Comparateur de phase XOR différentiel

Le principal atout de cette topologie vient de son architecture entierement différentielle.
Ceci permet de réduire considérablement I’erreur de phase en sortie. Contrairement a la cellule
de Gilbert classique [26], cette architecture génére un signal au double de la fréquence du signal
d’entrée avec un délai identique dans chaque branche [27]. Les paires produites (AoBo, A1B1,
AoB: et A1Bo) constituent ainsi la fonction OU-exclusive.

Ainsi, dans le cas des circuits réalisés et dont les résultats sont présentés dans les chapitres
3 et 4 respectivement, nous avons décidé de nous orienter vers le choix d’un detecteur de phase
de type XOR. La volonté d’optimiser la consommation, la surface occupée ainsi que la
simplicité de design ont motive cette sélection. La prochaine section présente un décodeur
PAMA4, utilisé dans le cas du circuit de CDR introduit dans le chapitre 4.

3.6. Décodeur PAMA4

3.6.1. Principe

L’objectif du décodeur de PAM4 est de convertir un signal de type PAM4 afin de récupérer
deux signaux de type NRZ en sortie, nommés MSB et LSB (Most Significant Bit et Least
Significant Bit, bit de poids fort et bit de poids faible, respectivement). Celui-ci constitue le
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premier bloc rencontré en entrée du circuit de récupération d’horloge et de données. L’entrée
du systéme concu (présenté dans le chapitre 4), requiert cette conversion de données PAM4 en
NRZ afin d’échantillonner correctement les données d’entrée et ainsi de récupérer en sortie du
bloc de réception les trames de données correctes.

3.6.2. Types de décodeur PAMA4

J. Lee et al. [28] et [29] présentent dans leur étude un premier décodeur PAMA4. La figure
3-29 donne une vue générale du circuit de réception.
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Figure 3-29 : Bloc de réception PAM4

Afin d’opérer le décodage des données PAMA4, il est nécessaire dans un premier temps de
générer trois niveaux de tension afin de distinguer les quatre niveaux du signal PAM4. Pour
cela, un préamplificateur génére en sortie les trois niveaux de tension, avec leurs valeurs
respectives choisies de sorte a étre symétriques en fonction de la valeur de la tension du milieu
génerée. Ceux-ci traversent par la suite des buffers afin d’amplifier les signaux, puis sont remis
en forme par le biais de DFFs. Ces trois signaux sont ensuite présentés aux entrées du décodeur
PAMA4.

Dans une étude plus récente, [30] propose un décodeur PAM4 basé sur un correcteur de
gain variable adaptatif (AVGR). Contrairement a la topologie précédente fonctionnant au débit
des données d’entrée, le circuit montré ici introduit une architecture fonctionnant au quart du
débit des données d’entrée afin de relaxer la forte contrainte de la fréquence de fonctionnement.
De plus, le décodeur effectue une adaptation en gain et amplitude simultanément afin de
décoder le bit de poids faible (LSB). Le bit de poids fort (MSB) est déterminé par le niveau de
polarité et peut étre directement décodé a travers le comparateur sans ajout de signal de
référence supplémentaire. La figure ci-dessous en donne le synoptique.
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Figure 3-30 : Décodeur PAM4 basé sur un AVGR

La figure 3-30 montre la topologie du récepteur quart de débit proposeé reprenant le principe
d’un correcteur a gain variable adaptatif (AVGR) et un comparateur (CMP2) destiné au
décodage LSB. Le composant AVGR est composé d’un amplificateur a gain variable, un
correcteur ainsi qu’un circuit d’adaptation. Son architecture est basée sur le principe d’un
comparateur type strong-arm [31] et [32].

L’avantage d’un décodeur PAM4 présenté par ([28] et [29]) vient de sa facilité de
conception. En effet, cette architecture ne requiert que la conception de trois comparateurs en
entrées avec trois niveaux de références distincts afin d’assurer un décodage fonctionnel. Par
ailleurs, la consommation et surface nécessaires restent également relativement faibles. Les
buffers hystérésis ne sont utilisés que pour la remise en forme des signaux et ne sont donc pas
absolument nécessaires.

La topologie introduite par [30] reste aussi intéressante avec la proposition d’un AVGR mais
plus complexe a concevoir et plus énergivore. Dans notre cas, nous n’avons pas, a priori,
d’utilité directe d’employer un tel composant. Ce faisant, toujours dans les intéréts d’optimiser
a la fois la consommation, la surface occupée ainsi que la facilité de conception, nous avons
fait le choix d’opter vers un décodeur PAM4 semblable a celui présenté par [28] et [29]. Celui-
ci est présenté dans la sous-section suivante.

3.6.3. Décodeur PAM4 propose

Dans la lignée de I’étude réalisée dans la partie précédente présentant les atouts et
contraintes de chaque type de topologie pour les décodeurs PAM4 (signaux mixtes versus
CAN) ainsi que le débit maximal versus moitié/quart du débit, présentons maintenant le
décodeur réalisé. Dans notre cas, nous avons opté pour la topologie donnée dans la figure
suivante [28].
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Figure 3-31 : Décodeur PAM4 propose

Le décodeur PAM4 congu utilise trois comparateurs de tension a trois niveaux distincts :

3V v v . . . Iy .z
fD,% et %. La sortie du comparateur 2 (Scomp2), Utilisant une tension de référence fixée a

V%D, constitue la donnée MSB récupérée, qui servira également de signal d’entrée au circuit
complet de CDR. La donnée LSB, quant a elle, est issue de la sortie de la porte logique XOR2,
elle-méme constituée pour une premiére entrée du signal MSB et pour la seconde de la sortie
de XORL1.

Ce décodeur PAM4 permet alors de récupérer en sortie deux signaux de modulation NRZ :
MSB et LSB respectivement. Les expressions des sorties sont données ci-dessous :

MSB = Scomp2 @ -21)

LSB = MSBO(Scomp1®Scomps) (2-22)

AVeC, Scomp1, Scomp2 €t Scomp3 €S sorties respectives des comparateurs.

Comme expliqué précedemment, le décodeur realisé est compose de deux sous-blocs : trois
comparateurs et deux portes logiques OU exclusives. Les comparateurs congus sont présentés
dans la figure ci-dessous. L’architecture de ceux-la repose sur le principe d’amplificateurs
opérationnels différentiels.

Jer—L

Vref
l Ipol

Figure 3-32 : Comparateur pour décodeur PAM4 proposé
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Le signal des données d’entrée (Ve) recoit un signal de modulation PAM4. Chacun des 3

N . Y cpes 3V v v
comparateurs posséde une tension de référence (Vrer) différente (%,% et %

respectivement) afin de décoder correctement le signal PAM4 en signal NRZ. Le signal de
sortie (Vs) résultant est de modulation NRZ afin d’attaquer les portes XOR qui suivent.

Les portes logiques OU exclusif utilisées sont présentées dans la figure 3-33.
B
A _q n

a—{| »—
= A

Figure 3-33 : Porte logique OU Exclusif

A et B représentent les entrées logiques respectivement. La sortie F donne la résultante de
la logique OU exclusive.

Le décodeur PAM4 proposé ayant maintenant été adressé, la derniére section présentée a la
suite est dédiée a la conception du sous-bloc effectuant la récupération des données.

3.7.  Récupération de données
3.7.1. Principe de récupération de données

Dans les circuits d’horloge destinés a effectuer de la récupération de données, le bloc
réalisant cette tache apparait donc d’une importance cruciale. En effet, il est possible que le
retard accumulé entre la sortie et I’entrée soit trop élevé, voir méme, dans le pire des cas, que
certaines trames de données finissent supprimées [3].

Cette récupération de données ne peut avoir lieu que par génération d’un signal d’horloge
réutilisé dans le but de rééchantillonner les données arrivantes.

3.7.2. Types de circuits a récupération de données

Comme [34] I’introduit, une architecture bascule D en Current Mode Logic (CML)
differentielle conventionnelle est illustrée dans la figure ci-dessous.

85



Figure 3-34 : Bascule D Master/Slave Conventionnelle [34]

Cette architecture repose sur I’utilisation de signaux de données (D et D) et d’horloge (CK

et CK) différentiels. L’avantage majeur de cette topologie vient sa simplicité de conception. La
méthode CML permet également d’assurer un fonctionnement opérationnel de la DFF en
augmentant le courant de polarisation (lIss).

Comme [35] le présente, il est possible, pour les circuits destinés a des hauts débits, de
recourir a des contreréactions positives par des procédés conception dits cross-coupled.
L’objectif est d’accélérer les temps de commutation. De surcroit, cette topologie accorde une
amélioration drastique de I’ouverture de I’ceil des données récupérées. La figure 36 en donne
une illustration.

L Tatch

Figure 3-35 : DFF avec contreréactions positives [35]

L’architecture de la figure 36 montre une DFF avec contreréaction en Current mode logic
(CML). La contreréaction négative est opérée par B1. La seconde contreréaction est réalisée par

P2.

Des résultats de mesures sont présentés ci-apres afin de comparer I’influence d’une telle
architecture en comparaison d’une topologie conventionnelle.
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Figure 3-36 : Diagrammes de I'eeil du circuit de CDR : (a) Entrée du Détecteur de Phase
avec DFF en contrereactions et (b) Données récupérees en sortie du systéme [35]

La Figure 37 souligne la contribution des contreréactions sur une DFF. De plus, [35]
explique que cette nette amélioration permet un rééchantillonnage des données optimisé
(fig.(b)), contrairement a la topologie de DFF sans contreréaction qui est incapable de
rééchantillonner les données correctement.

3.7.3. Bloc de récupération de données propose

Dans I’idée de réduire au maximum le jitter des données récupérées, comme expliqué dans
le chapitre 1, il est recommandé d’échantillonner les bits de données au milieu des bits
respectifs.

Etant donné que la topologie introduite par [34] s’est montrée suffisamment satisfaisante
concernant nos critéres de sélection, a savoir la facilité de conception, I’intégration ainsi que la
consommation, nous avons decide de nous orienter vers la conception d’une bascule D maitre-
esclave différentielle classique.

3.8.  Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre, nous avons presenté les différents sous-blocs caractéristiques constituant
I’architecture. Une bréve revue de différentes architectures d’oscillateurs contrdlés en tension
ainsi qu’une comparaison entre les topologies de type LC et en anneau a été présentée. Une
étude théorique basée sur les équations d’Adler afin de caractériser leur fonctionnement a été
traitée. Puis, le mécanisme de verrouillage par injection a été introduit par I’étude de Razavi
caractérisant le principe et I’influence du verrouillage par injection sur les oscillateurs.

Par la suite, cette étude a permis de démontrer I’importance d’un second élément d’une
importance cruciale, celui du comparateur de phase. Bien que différents types de comparateurs
de phase comme les architectures de Hogge ou encore Alexander démontrent chacune des
performances intéressantes, notre choix s’est dirigé vers une porte logique OU-exclusive pour
deux raisons : (1) sa facilité de conception ainsi que (2) son intégration, tout en optimisant
consommation et surface occupée.

Ensuite, un bloc de récupération de données a également été présenté. Un circuit de
récupération d’horloge et de données nécessite ce type de circuit décisionnel. Alors que la
récupération du signal d’horloge s’effectue par la récupération du signal de sortie de
I’oscillateur (constituant le signal d’horloge) celui de la récupération des données se réalise par
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I’utilisation d’une DFF. Dans la méme optique que précédemment, notre choix s’est
intuitivement porté vers une bascule D maitre-esclave différentielle, de par sa faible
consommation (<8mW) et faible surface occupee.

Enfin, le dernier sous-bloc congu est un décodeur PAM4 vers NRZ. Deux types de
topologies de décodeur PAMA4 ont été discutées. L’architecture retenue pour notre cas
correspond a un décodeur PAM4 classique s’appuyant sur I’utilisation de trois comparateurs
distincts, dont une des sorties représente le bit MSB et constitue le signal des données d’entrée
du circuit a récupération d’horloge et de données présenté dans le chapitre 4.

En définitive, la ligne conductrice de ce travail s’est organisée autour de I’optimisation de
quatre paramétres : la consommation, la simplicité de conception, I’occupation de surface ainsi
que le débit des données maximal atteignable.

Pour cette raison, une preuve de concept inspirée d’une boucle a verrouillage de phase
classique a laquelle le principe de verrouillage par injection est appliqué a été fabriquee et
fonctionne a 3.2 GHz. Ce circuit, dont les mesures sont présentées dans le prochain chapitre, a
permis de confirmer nos hypothéses concernant I’influence du verrouillage par injection quant
aux performances liées au bruit de phase et jitter.
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4.  Conception de la preuve-de-concept a 3.2 GHz en technologie
180 nm

Le chapitre 1 a permis de dresser un état-de-1’art des différentes topologies des circuits de
CDR existantes. Afin d’affiner cette étude, le chapitre 2 a detaillé I’ensemble des sous-blocs
utilisés dans le cas de notre architecture. Ainsi, ce chapitre met en application I’ensemble de
ces données collectées en vue de concevoir notre architecture et de les mesurer. Les mesures de
deux circuits fabriqués en technologie 180 nm en ciblant une fréquence de fonctionnement de
3.2 GHz sont présentées.

La premiére section expose une vue d’ensemble de la technologie utilisée d’une part, puis
d’autre part, les méthodes de conception et d’optimisation employées.

La seconde section donne les différentes mesures obtenues. Le premier circuit est un
oscillateur en anneau contrdlé en tension et synchronisé par injection. Les mesures mettent en
exergue I’influence du verrouillage par injection quant aux performances de bruit de phase et
jitter. Le second circuit propose une architecture basée sur le méme VCO integré dans une
boucle a verrouillage de phase a laquelle le principe du verrouillage par injection est également
applique. Des études similaires au premier circuit ont été conduites tout en ajoutant des analyses
complémentaires.

4.1.  Vue d’ensemble de la technologie
4.1.1. Technologie 180 nm

Comme expliqué dans le premier chapitre, le choix de la technologie refléte une premiere
technique de robustesse quant a I’irradiation d’un circuit electronique. Pour cette raison, le
premier circuit présenté dans ce chapitre a été fabriqué en technologie 180 nm du fondeur
XFAB. Cette derniere présente la faculté d’une robustesse inhérente aux particules radiatives
et constitue ainsi un candidat particulierement prisé par le domaine du spatial.

La technologie utilisée dans cette partie a déja montré, par des mesures, une tolérance a un
taux de dose totale d’ionisation (TID) supérieure a 100 krad ainsi qu’une immunité aux SEL
élevée. Les technologies a faible épaisseur d’oxyde de grille ont déja montré une robustesse
élevée quant aux TIDs [1], [2].

De surcroit, cette technologie propose d’atteindre un durcissement encore supérieur en
proposant une méthode de blindage par entourage des transistors au niveau layout intitulée
Enclosed Layout Transistors, ELT [2]. Cette méthode est plus largement développée
ultérieurement.
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4.1.2. Dimensionnement au niveau transistor

4.1.2.1) Dimensionnement Wopt

La dimension d’un transistor se définit par sa longueur (Lg) ainsi que par sa largeur de grille
(Wg). Dans le cas d’applications industrielles, la longueur de grille (Lg) est choisie de sorte a ne
pas étre égale a la valeur minimale fabricable par le fondeur en raison des variations de procédés
de fabrication tres importantes.

Dans le domaine des radiofréquences, une taille optimale de largeur de grille est
généralement comprise entre 1 um et 5 um. Si cette taille ne permet pas d’atteindre le courant
souhaité, il est alors possible de modifier le nombre de doigts de grille (Nfing). La largeur de
grille totale (Wiot) du transistor s’exprime alors par :

Weot = Nring- Wy (3-1)

La figure ci-dessous donne les layouts de deux transistors.

Doigts de grille

Figure 4-1 : Layout d'un transistor unitaire

Le choix de la largeur d’un doigt de grille représente un challenge critique puisque ce
dernier est directement lié a la résistance de grille, donc a la dégradation de fmax. [3] introduit
une charte indiquant la taille d’un doigt de grille (Wf) optimale pour différents nceuds
technologiques afin d’atteindre les f; et fmax maximales.
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Figure 4-2 : Dependance de (a) f: et (b) fmax en fonction du nceud technologique [3]
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Les figures 4-2 (a) et 4-2 (b) présentent I’évolution de la fi et fmax par technologie. La
conclusion de cette étude conduit a la justification de réduire les nceuds technologiques afin
d’améliorer les f; et fmax respectives. La technologie 180 nm étant I’objet de notre intérét, d’apres
cette charte, celle-ci révéle une taille optimale W d’environ 2.5 um.

Afin d’affiner cette étude, nous décidons d’estimer, d’abord théoriquement, les f; et fmax d’un
transistor par I’analyse en petit signal.

4.1.2.2) Détermination de f; et fmax

La fréquence de coupure (f;) est définie comme la fréquence a laquelle le gain en courant
devient unitaire. Le gain en courant se mesure avec la sortie en court-circuit.

La méthode des Parametres S (Scattering Parameters) utilise des sources et des charges
d’impédance égales a une impédance de réference. Les parametres S constituent des
coefficients de réflexion ou de transmission, afin d’en déduire gains en tension et courant.

Le gain en courant peut étre désigné par ho1 un élément de la matrice hybride H, elle-méme
définie par :

V1) (h11 h12) <I1)

= 3-2
<12 h21 h22 VZ ( )
En fonction des paramétres S, ho1 s’exprime alors par :

_ —2.521
(1-511)(1+822)+512521

Hyq (3-3)

Le modele petit-signal d’un transistor MOS présenté dans la figure ci-dessous donne une
représentation des parasites intrinséques et ceux introduits par les interconnexions.

Ly Ry

Cqe Ry
TI—WW I 1)

Ceg T VgsiT Cos T Ced
L g Om. €77 Ve Gas % == Cas L

» drain

gate e

L Modéle intnnseque

Rs

source

Figure 4-3 : Schéma petit-signal d'un transistor MOS représenté avec ses parasites
intrinséques et extrinseques [4]
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De cette figure, nous pouvons en déduire les équations des fréquences f; et fréquence
d’oscillation maximale (fmax). Nous pouvons constater que le layout joue un réle prépondérant
dans la détérioration des performances du transistor. Dans le cas de la f;, celle-ci subit une
influence majeure des capacités Cgs et Cyd.

fra_om (3-4)

Cc
gd
C 1+2=——
gs Cgs

La fréquence d’oscillation maximale (fmax), correspond quant a elle a la fréquence pour
laquelle le gain en puissance maximal devient unitaire. L’expression de la fmax est donnée ci-
apres.

gm

(3-5)

fmax =

Cgd
47thS\/(Rg+RS+Ri)(gds+ngLg5)

Nous en déduisons que les resistances de grille (Rg) et de source (Rs) ainsi que Cgs et Cyq
représentent les parametres affectant majoritairement les valeurs de f; et fiax.

Cette analyse, transposable a toutes les technologies, permet de donner un apercu de la f; et
fmax théoriques d’un transistor. Cette approche met en exergue les parametres importants a
optimiser dans le but de dimensionner le transistor de facon idéale. En vue de compléter cette
analyse, présentons, dans la sous-section suivante, la méthode de conception employée et basée
sur la détermination de la densité de courant optimale.

4.1.2.3) Détermination de la densité de courant optimale

La densité de courant optimale (notée Jopt), constitue un parametre d’une importance
cruciale dans la conception de circuits intégrés destiné a des applications RF. En effet, celle-ci
se caractérise par la quantité de courant (lq) optimale que le transistor laisse circuler pour une
certaine largeur de grille (Wiot).

Un compromis entre la surface de grille et courant exigé est a considérer. En effet, une
surestimation de la grille se traduit par une augmentation des capacités parasites et donc une
dégradation de la f; et fmax. A I’inverse, un sous-dimensionnement conduit a une altération des
performances du transistor, pouvant modifier le mode de fonctionnement d’un transistor. Jopt
s’exprime en A/um et son expression est la suivante :

]opt =D 3-6)

Wtot
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Présentons succinctement la méthode employée en vue de déterminer Jopt. Pour commencer,
réalisons le banc de test du transistor suivant.

Figure 4-4 : Schématique du testbench réalisé

La premiére étape consiste a tracer la f; en balayant la tension d’entrée Vgs. Nous rappelons
que la f; est déterminée par la valeur a laquelle le gain en courant devient unitaire. Le gain en
courant étant représenté par hz1, nous analysons alors dans un premier temps hz1 en fonction de
la fréquence afin de relever le point croisant I’unité (0 dB). Les figures ci-dessous montrent

cela.

‘7

gs opt

Ty T T LA L () Ll il B S B okl i it AL e |

28.0 32.0 36.0 40.0 44.0 48.0 52.0 56.0 60.0 02 03 04 05 06 07 08 09 1.0 1.1 1.2 13 14 15
: Vg

fieq (GHz)

(@ (®)

Figure 4-5 : (a) Estimation de f et (b) détermination de Vgs opt

La figure 4-5 (a) permet de déterminer la f: maximale en balayant la tension d’entrée V. La
figure 4-5 (b) donne une visualisation plus simplifiée en exposant la f; afin d’en déduire la
tension d’entrée optimale (Vgs opt) donnant la fy maximale.

Par analyse des figures 4-5 (a) et (b), nous relevons une frd’environ 47 GHz pour une tension
d’entrée (V) de 0.7V, soit Vgs opt = 0.7V.
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Figure 4-6 : Détermination de la densité de courant optimale

Nous relevons alors la tension Vgs optimale (Vgs opt) pour laquelle la f; est maximale. On
reléve a Vgs opt UN courant lq de 1.06 mA. La simulation a été realisée pour un Wy = 10 um. Or,
d’apres I’équation (3-6), la densité de courant optimale obtenue est alors d’environ 106 pA/pm.

Connaissant maintenant la tension d’entrée ainsi que la densité de courant optimales (Vgs opt
et Jopt), NOUs basons la conception de chacun des blocs suivant cette étude. Cependant, lors du
passage a I’étape de layout, nous observons des dégradations, attendues, en raison des
interconnexions. Des réajustements sont effectués afin de prévenir ces difficultés.

Néanmoins, afin de répondre aux problématiques induites par les particules radiatives, des
techniques de durcissement doivent étre mises en place. La méthode employée est explicitée
dans la sous-section suivante.

4.1.3. Optimisation au niveau layout

Les approches montrées précédemment en vue de donner une estimation des tailles de
transistors optimales donnent une premiere idée approximative de la dimension idéale d’un
transistor.

Comme expliqué, la phase de layout dévoile I’apparition de parasites et pertes non
négligeables également a considérer. Ces dégradations sont induites par I’ajout de piste de
métallisation, équivalentes a I’ajout de capacités parasites venant alors détériorer les
performances des circuits électroniques. Par ailleurs, comme indiqué dans le premier chapitre,
I’environnement spatial constituant un milieu plus sévere a tolérer, les contraintes de design
lors de la phase de layout se voient alourdies.

Afin de remeédier a ces contraintes, il existe des techniques d’optimisation de layout. Tout
d’abord, le probleme d’irradiation. Bien que le choix de la technologie représente un premier
moyen de défense adéquat contre les particules radiatives, cette technique ne permet pas de
supprimer totalement les effets négatifs induites par celles-ci.

Une technique complémentaire concerne le principe de blindage. Comme briévement
énoncée dans I’introduction, cette méthode permet d’améliorer la robustesse des transistors
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quant aux particules radiatives. Cette méthode consiste a entourer le caisson d’un dopage afin
de constituer un blindage pour celui-ci. Néanmoins, [1] et [2] expliquent que cette technique
(ELT) vient également au détriment d’une augmentation de la consommation ainsi que d’une
densité d’intégration dégradée.

Guard Ring
(Diffusion N+) 7

Guard Ring
(Diffusion P+)

7

Figure 4-7 : Technique de robustesse aux radiations (ELT) d'un inverseur CMOS

La figure précédente donne une vue layout d’un inverseur. Le transistor Nmos (situé en bas)
se trouve dans un caisson de diffusion dope P alors que le transistor Pmos (en haut) se situe
dans un caisson dopé N. Comme expliqué auparavant, la technologie 180 nm utilisée ici est une
technologie dite épitaxiée, c’est-a-dire que ces deux caissons sont regroupes dans un seul
caisson dopé plus fortement en type N (noté N+). Ce caisson est illustré par la partie Deep N
well. Toute la structure est finalement entourée par un ultime caisson de diffusion P+. On parle
alors d’une structure Triple puits (triple-well).

La technique de blindage est également représentée par les deux Guard Ring. Cette
technique de blindage assure alors I’isolation des jonctions des eéléments et garantit ainsi une
insensibilité aux SELs [5]. Par ailleurs, ces guard rings réduisent aussi I’impact des TIDs en
isolant davantage les potentielles fuites de diffusions N+ [1].

Les méthodes de design et d’optimisation ayant été exposées, présentons a présent, les
mesures associées au circuit de I’oscillateur en anneau synchronisé par injection.

4.2.  Oscillateur en anneau verrouillé par injection

La conception du circuit preuve-de-concept a été subdivisée en deux circuits distincts. Le
premier circuit reprend I’oscillateur en anneau auquel le principe de verrouillage par injection
est applique. L’objectif consiste a apprécier et confirmer par les mesures I’influence bénéfique
du mécanisme de verrouillage par injection sur les performances en bruit de phase et jitter. Nous
commengcons par redonner le synoptique de I’oscillateur en anneau congu ainsi que le bloc
d’injection utilisé.
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4.2.1. Architecture et apercu de la puce

L’oscillateur contrélé en tension (VCO) concu dans ce travail est un oscillateur en anneau
atrois étages differentiels. Celui-ci a été concgu afin de présenter une trés large plage de contréle
(Tuning Range, TR) présentant par conséquent une sensitivité élevée (Kvco).

RN

S1age>

Figure 4-8 : Schématique de I'oscillateur en anneau

Comme en atteste la figure précédente, le contrdle de la fréquence de sortie du VCO
s’effectue par la variation de la tension appliquée aux grilles des transistors Pmos, eux-mémes
constituant les charges actives de chaque étage d’amplification. La figure ci-dessous donne une
photographie de la puce.
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Figure 4-9 : Photographies de la puce du VCO synchronisé par injection

La surface du cceur de la puce est de 0.07 mm2 (0.72mm? incluant les pads) et présente une
consommation totale d’environ 8.7 mW.

4.2.2. Mesures

Le synoptique du banc de tests réalisé pour les mesures de I’oscillateur en anneau avec et
sans injection est illustré dans la figure ci-apres. Le contrble de la fréquence de I’oscillateur
s’effectue directement par la variation de la tension de controle (Vcwriro). L alimentation Vet inj
est dédiée au controle de la force d’injection et octroie la possibilité de synchroniser, ou non,
I’oscillateur a la frequence du signal d’entrée.
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Figure 4-10 : Synoptique du banc de test de I'oscillateur en anneau non synchronisé

Une photographie du banc de tests réel est donnee ci-apres.

Générateur Analyseur de
signal d’entrée spectres

Figure 4-11 : Banc de tests des mesures

Nous commencons les analyses par une comparaison des resultats de simulation avec les
mesures réalisées. Les plages de fonctionnement respectives obtenues en simulation (bleu) et
mesurée (rouge) sont illustrées dans la figure suivante.
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Figure 4-12 : Comparaison des plages de contréle : simulée (bleu) et mesurée (rouge)
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La figure 4-12 expose une allure quasiment identique pour les plages de fonctionnement
simulée et mesurée. Une fréguence maximale de 4.6 GHz en simulation est atteinte contre
environ 4.2 GHz en mesures. La frequence minimale simulée obtenue est de 110 MHz contre
environ 200 MHz en mesures.

Nous avons réalisé les mesures sur différentes puces afin de valider la robustesse de nos
résultats de mesures. Nous déterminons une fréquence d’oscillation minimale de I’ordre de
200 MHz pour une tension de controle (Ve ro) d’environ 1.4 V. La fréquence maximale
appréciée est d’environ 4.2 GHz pour un Veriro égal 2 0.2 V.

De ces résultats-1a, nous pouvons en déduire la sensitivité, aussi appelé le gain (Kvco) de
I’oscillateur, exprimé par la formule qui suit:

fmax_fmin (3 _ 7)

Kyco =
Vetrimax—Vetri min

Le gain Kvco mesuré est de I’ordre de 3.33 GHz/V contre 3.29 GHz/V en simulation. Les
mesures obtenues apparaissent alors en adéquation avec les résultats de simulation. Cependant,
cette sensitivité indique une valeur relativement élevée. Cet oscillateur a été concu suivant le
besoin de I’industriel, nécessitant une large plage de contrdle. De maniere générale, dans les
circuits de PLL, une importante plage de contrble n’est pas souhaitable. En effet, dans notre
cas, ceci implique qu’une variation sur la ligne de contrdle de I’ordre de 100 mV se traduit par
une variation de fréquence de I’ordre de 330 MHz. Ces variations constituent des sources de
dégénération de jitter.

La figure suivante expose I’allure temporelle simulée et mesurée de la sortie de I’oscillateur
non synchronisé a la fréquence de 3.2 GHz.
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Figure 4-13 : Allures temporelles du signal de sortie de I'oscillateur non verrouillé oscillant a
3.2 GHz (a) simulé et (b) mesuré

D’apreés les résultats de simulation (fig. 4-13(a)), nous obtenons une amplitude d’environ
205 mV contre 480 mV en mesures (fig. 4-13(b)). Aprés investigation, cette différence
d’amplitude semblerait provenir d’une surestimation de la capacité du pad de sortie lors des
simulations post-layout.

Une seconde analyse concerne I’analyse du spectre fréquentiel du VCO avant et apres
synchronisation par injection. La figure ci-dessous illustre cela.

pan 200 MHz

(b)

Figure 4-14 : Comparaison du spectre en fréquence du VCO (a) sans injection et (b) avec
injection
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Ces mesures ont été réalisées avec une Resolution Bandwidth identique (RBW) afin de

donner une comparaison plus juste des allures de spectre et ciblant la fréquence de
fonctionnement de 3.2 GHz.

Par lecture directe nous pouvons affirmer une nette amélioration de la pureté spectrale au
niveau de la raie principale. De plus, cette amélioration se caractérise par un abaissement du
plancher de bruit a -60 dBm a 15 MHz de la fréquence porteuse avec injection contre un
plancher de bruit a -60 dBm atteint a 30 MHz de la porteuse sans injection.

Nous poursuivons les analyses en étudiant par la suite le bruit de phase de I’oscillateur non
synchronisé, présenté dans les figures ci-dessous.
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Figure 4-15 : Bruit de phase de I'oscillateur non synchronise (a) simulé et (b) mesurée

Les figures 4-15 (a) et 4-15 (b) revélent un bruit de phase simulé et mesuré de -78.1 dBc/Hz
a1 MHz et -85 dBc/Hz a 1 MHz respectivement. Nous pouvons en conclure que les résultats
de mesures confortent les résultats de simulation post-layout.

104



Nous pouvons noter la présence de quelques variations au niveau des résultats de mesures.
Celles-ci sont issues de multiples sources de bruits environnantes tels que I’environnement de
mesures ainsi que le bruit d’alimentation mais aussi le bruit amené par les différents appareils
de mesures.

Comme expliqué dans le chapitre deux, la synchronisation d’un oscillateur a une nouvelle
fréquence ne peut s’opeérer que par I’injection d’un signal dont la fréquence correspond a un
harmonique de la fréquence d’oscillation naturelle. Dans le cas de notre travail, nous avons
choisi de réaliser un verrouillage par injection correspondant a I’harmonique deux du signal
injecté. N’ayant pas accés a un genérateur PRBS au laboratoire, le signal d’entrée est donc issu
d’un générateur peériodique symbolisant la séquence de donnée envoyée. Les résultats de
mesures correspondent a une séquence de bits de donnée “10°.

Nous poursuivons nos comparaisons en analysant le bruit de phase de I’oscillateur verrouillé
par injection a la fréquence de 3.2 GHz. La figure 4-16 (a) illustre le bruit de phase de
I’oscillateur injecté simulé et nous en relevons ainsi une valeur de -128.4 dBc/Hz & 1 MHz de
la fréquence porteuse. En comparant aux resultats de simulation du bruit de phase de
I’oscillateur non injecté (fig. 4-15 (a)), nous apprécions une amélioration d’environ 50 dB gréce
a la synchronisation par injection.

Nous savons que le mécanisme de verrouillage par injection consiste a recopier le bruit de
phase du signal de référence avec une différence de 20log(n), n étant I’harmonique injecté. Dans
notre cas, le verrouillage s’opérant a I’harmonique deux, la différence de recopie de bruit de
phase du signal en sortie avec le signal de référence attendue est alors de 20log(2), soit 6 dB.
La figure 4-16 (b) donne une représentation des bruits de phase respectifs du signal de référence
(courbe verte) et celui mesuré en sortie de I’oscillateur synchronisé (courbe jaune).
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Figure 4-16 : Bruit de phase de I’oscillateur injecté (a) simulé et (b) Comparaison du bruit de
phase de I'oscillateur synchronisé mesuré (jaune) vs le signal de référence (vert)

Par analyse de la figure 4-16 (b), nous relevons dans un premier temps le bruit de phase du
signal de reférence et présente —134.6 dBc/Hz a 1 MHz de la fréquence porteuse. Le bruit de
phase du signal de sortie de I’oscillateur verrouillé par injection indique quant a lui environ
- 128.1 dBc/Hz a 1 MHz. Comme supposé, le bruit de phase de I’oscillateur synchronisé recopie
celui de la réference avec une différence d’environ 6 dB. Notons egalement qu'au-dela de
10 MHz de la porteuse, le plancher de bruit de I’analyseur de spectre est atteint.

L’erreur quasi nulle de bruit de phase entre les résultats de simulation et ceux des mesures
confirme une nouvelle fois la validité de nos résultats de simulation.

En outre, nous pouvons également remarquer quelques dégradations du bruit de phase du
signal de sortie de I’oscillateur autour a environ 5 MHz et 30 MHz du signal de la porteuse.
Suite & quelques investigations, ces dégradations semblent provenir de diverses sources de
bruits environnantes inhérentes a la salle de mesure ainsi que des appareils de mesures utilisés
(analyseur de spectre et oscilloscope).

La derniere analyse concernant I’oscillateur en anneau se dédie a I’étude du jitter. Comme
expliqué dans les chapitres précédents, le jitter découle directement d’une traduction du bruit
de phase dans le domaine temporel. Par analyse des diagrammes de I’ceil, nous relevons les
ouvertures horizontales et verticales ainsi que les jitterpp et jitterms.

Nous commengons par présenter les allures des diagrammes de I’ceil respectifs de
I’oscillateur en anneau avant (fig. 4-17(a)) et apres (fig. 4-17(b)) synchronisation par injection
obtenus en simulation.
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Figure 4-17 : Résultats de simulation post-layout du diagramme de I’eil de I'oscillateur en
anneau (a) sans verrouillage par injection et (b) avec verrouillage par injection

Les résultats présentés ici sont issus de simulations transitoires auxquelles du bruit est ajouté
en vue de se rapprocher au maximum des mesures. Le diagramme de I’ceil de I’oscillateur sans
verrouillage par injection (fig. 4-17(a)) dévoile une ouverture de I’ceil de 185 mV par 736 mUl
avec un jitterpp d’environ 256 muUl. Apres injection (fig. 4-17(b)), si I’amplitude verticale reste
sensiblement identique (183 mV), I’ouverture horizontale (979 muUl) ainsi que le jitterp, (20.6
mUI) sont drastiqguement améliorés.

Les deux figures suivantes illustrent les diagrammes de I’ceil mesurés respectifs de
I’oscillateur non synchronise et synchronisé par injection a la frequence de 3.2 GHz.
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Figure 4-18 : Mesures des diagrammes de I'eeil de I'oscillateur (a) non synchronisé et (b)
synchronisé par injection

D’apres les résultats de mesures, nous observons une ouverture de I’ceil verticale au milieu
du bit d’environ 350 mV par une ouverture horizontale de 349 mUI. Nous relevons également
un jitterpp €gal 8 504 muUl ainsi qu’un jitterrms de 49.9 mUI. Aprés synchronisation (fig. 4-18(b)),
I’ceil obtenu indique une ouverture de 332 mV par 915 mUI et présente un jitterp, de 121 mUl
et jitterrms de 14.1 muUl.
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Comme attendu, nous retrouvons une nouvelle fois cette différence d’amplitude entre les
résultats simulés et mesurés. En comparant les résultats de mesures et de simulation de
I’oscillateur non verrouillé (fig.4-17(a) et fig.4-18(a)), une importante différence apparait au
niveau du jitterpp (256 mUI vs 504 mUI) et ouverture horizontale (736 mUI vs 349 mUI). Ces
differences peuvent potentiellement s’expliquer par le fait que le simulateur ne prend pas en
compte les diverses sources de bruit extrinseques au circuit telles que les bruits dus a
I’alimentation et aux appareils de mesures. Cependant, cette différence se réduit en comparant
les diagrammes de I’ceil simulé et mesuré lorsque I’oscillateur est injecté (fig. 4-17(b) et fig. 4-
18(b)). L’ouverture horizontale obtenu en simulation indique 979 mUI contre 915 mUI en
mesures. L’écart d’amplitude entre les résultats simulés (183 mV) et mesurés (332 mV)
s’explique encore une fois par une surestimation de la capacité des pads de sortie en simulation.

Les résultats de mesures sont résumés dans le tableau donné ci-apres.

Tableau 4-1 : Récapitulatif des performances mesurées de I'oscillateur avec et sans
synchronisation par injection

RO sans injection RO avec injection
Jitterms (MUI) 24.9 14.1
Ouv. Horizontale (mUl) 349 915
Ouv. Verticale (mV) 350 332
Consommation (mW) 8.5 8.7

Les mesures réalisées sur I’oscillateur en anneau ont mis en évidence la nature méliorative
du mécanisme de synchronisation par injection concernant les performances en bruit de phase
et jitter.

Par ailleurs, I’étude a montré que la méthode d’injection utilisée expose des performances
relativement satisfaisantes en termes de consommation puisqu’une différence d’a peine 0.2 mW
avec I’oscillateur non synchronisé est observable. Pour ces raisons-1a, le circuit présenté dans
la prochaine section reprend le méme oscillateur synchronisé par injection.

4.3.  Boucle a verrouillage de phase synchronisée par injection
4.3.1. Architecture et apercu de la puce

Le second circuit mesuré est une boucle a verrouillage de phase (PLL) a laquelle le principe
de verrouillage par injection est appliqué. Cette PLL reprend le premier circuit mesuré (un
oscillateur en anneau synchronisé par injection) et integre en supplément un détecteur de phase
ainsi qu’un filtre passe-bas. La schématique du deuxieme circuit étudié est donnée dans la figure
suivante.
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Figure 4-19 : Synoptique du circuit de la PLL synchronisée par injection

Une photographie de la puce fabriquée avec un zoom sur le cceur du circuit est donnée dans
la figure suivante.

0.28 mm

Figure 4-20 : Photographie de la puce de la PLL avec bloc d'injection

La surface occupée par le cceur du circuit (sans les pads) est de 0.1 mm2 et indique une
consommation totale de 34.6 mW.

4.3.2. Mesures

Le banc de test réalisé est identique a celui présenté pour le circuit précédent (fig. 4-10 et
4-11).

La premiere étape consiste a déterminer la plage de synchronisation de la PLL. Afin de
répondre a cela, nous procédons de la fagon suivante. Dans un premier temps, nous n’injectons
aucun signal (Ve inj = OV). L oscillateur oscille donc a la fréquence imposée par Vetri ro. Ainsi,
nous choisissons la valeur de Ve ro correspondante a la fréquence d’oscillation ciblée de
3.2 GHz.

Une fois cette valeur déterminée, nous injectons dans la PLL un signal afin d’opérer le
verrouillage par injection (Vctrl inj = 1.8V). Une fois le verrouillage par injection verifié par
analyse qualitative de I’allure du spectre en fréquence du signal de sortie, nous varions la
fréquence du signal injecté, c’est-a-dire les séquences de données d’entrée du circuit. De cette
maniere nous déterminons par mesures la plage de synchronisation dudit circuit.

Des analyses complémentaires montrent I’influence de la force d’injection sur la largeur de
la plage de synchronisation. En effet, les mesures révelent dans le cas d’une force d’injection
nulle (Ve inj = OV) une plage de synchronisation d’environ 150 MHz, contre une plage de
synchronisation de 450 MHz pour une force d’injection maximale (Vctri inj = 1.8V).
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Connaissant la valeur approximative de la plage de synchronisation, egale a £ 400 MHz
autour de la fréquence centrale ciblée (pour une force d’injection maximale), nous décidons
d’analyser le bruit de phase a trois endroits distincts de cette plage de synchronisation afin d’en
estimer la potentielle influence sur le bruit de phase. La figure ci-dessous illustre les trois bruits
de phase relevés aux différents endroits.

186 kHz 1 fHz
Frequencuy 0ffset

Figure 4-21 : Comparaison des bruits de phase en bordure inférieure, milieu et supérieure de
la PLL synchronisée par injection

Les mesures indiquent un bruit de phase de -130.6 dBc/Hz a 1 MHz (courbe bleue) de la
fréquence porteuse pour le cas idéal, c’est-a-dire placé au centre de la plage de synchronisation.
Un bruit de phase de -121.7 dBc/Hz & 1 MHz (courbe rose) et -126.0 dBc/Hz a 1 MHz (courbe
verte) pour la bordure inférieure (située a 3 GHz approximativement) et la bordure supérieure
(3.4 GHz), respectivement sont obtenus. Nous pouvons donc en déduire que le bruit de phase
se retrouve bel et bien influencé par I’endroit de la plage de synchronisation.

Afin de comparer les mesures aux résultats de simulations, les figures suivantes donnent les
résultats de simulation post-layout du spectre et du diagramme de I’ceil de la PLL verrouillée a
3.2 GHz.
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Figure 4-22 : Résultats de simulation du spectre (a) et diagramme de I'eeil (b) de la PLL
injectée a 3.2 GHz

Le spectre obtenu en simulation (fig. 4-22 (a)) atteste d’une synchronisation de la PLL a la
fréquence de 3.2 GHz. Le diagramme de I’ceil illustré dans la figure 4-22 (b) indique une
ouverture de I’eil verticale de 252 mV par 976 mUI d’ouverture verticale.

Une analyse supplémentaire présentée dans la figure ci-dessous compare les allures des
diagrammes de I’ceil respectifs mesures en bordure inférieure, milieu et bordure supérieure de
de la plage de synchronisation. De ceux-la, nous en relevons les jitterp, et jitterms de chacun.
La figure 4-23 compare dans le premier cas I’ceil situé en bordure inférieure (a), au milieu (b)
et enfin en bordure supérieure (c) de la plage de synchronisation.

80 mV/div t
20 ps/div e
896 mUI
Fréq=3 GHz
(a)

Idi
50 mv/div s . w‘[ﬂunmﬂscnov
- § Eviryareroyouaed
- — - = = - =

50 mV/div : - TELEDYNE LECROY
Everywhermyooo

24 ps/div

Figure 4-23 : Comparaison du bruit de phase de la PLL (a) au milieu, (b) en bordure
inférieure et (c) en bordure supérieure de la plage de synchronisation
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D’aprés les mesures, nous arrivons aux mémes conclusions que préecédemment. En effet,
I’ouverture horizontale de I’eeil semble optimale pour une fréquence de fonctionnement de
3.2 GHz, soit au milieu de la plage de synchronisation. En revanche, il apparait également que
I’amplitude du signal (ouverture verticale de I’ceil) soit plus élevée pour une fréquence de
fonctionnement plus faible. En effet, une ouverture d’environ 407 mV est appréciable en
bordure inférieure (3 GHz) contre 323 mV (3.2 GHz) au milieu de la plage et 287 mV au niveau
de la bordure supérieure (3.4 GHz). Les jitterms indiquent respectivement 3.1 ps, 2 ps et 2.8 ps.

Afin de donner une comparaison, la figure ci-dessous illustre le diagramme de I’ceil de la
PLL sans verrouillage par injection fonctionnant a 3.2 GHz.

/di TELEDYNE LECROY
77 mV,dw:' _ \ ) _ - AP B
ST it . ot . R ol :

Figure 4-24 : Bruit de phase de la PLL sans synchronisation par injection a 3.2 GHz

La comparaison des figures 4-23 (b) et 4-24, fonctionnant a une fréquence identique
(3.2 GHz), permet de conclure quant a I’efficacité de la synchronisation par injection. Par
appréciation directe, il est possible d’observer une drastique détérioration de I’ouverture de
I’ceil dans le cas ou la PLL n’est pas synchronisée par injection. En effet, une ouverture de I’ ceil
d’environ 193 mV par 448 mUI est observable contre 343 mV par 940.9 mUI pour la PLL
verrouillée par injection. De fagon cohérente, le jitterms S’en retrouve également dégrade en
montrant un jitterms de 7.9 ps contre 2 ps.

D’apres les mesures de la PLL verrouillée a 3.2 GHz (fig. 4-23(b)), I’amplitude mesuree
apparait légerement supérieure a celle simulée (323 mV vs 252 mV), pour la méme raison
qu’expliquée précédemment. Concernant I’ouverture verticale de I’ceil, I’ordre de grandeur
obtenu en mesures (940.8 mUI) est sensiblement similaire a celui prédit par les simulations
(976 mUlI). Enfin, le jitterrms simulé indique une valeur d’environ 800 fs contre 2 ps pour le
jitterrms mesuré. Ici encore, cette différence intervient en raison des bruits ramenés par les bruits
d’alimentation et des appareils de mesures.

Les mesures respectives en bruit de phase, jitter et diagrammes de I’ceil sont résumées dans
le tableau qui suit.

Tableau 4-2 : Comparaison des performances mesurées de la PLL sans vs avec
synchronisation par injection

T
injection ! Milieu
inf. sup.
Fréquence de fonctionnement (GHz) 3.2 3 3.2 3.4
Bruit de phase (dBc/Hz @1 MHz) -85 -121.7 | -130.6 | -126.6
Jitterms (mUI) 29.7 9.3 6.4 9.5
Consommation (mW) 30.8 34.6
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Les resultats des mesures permettent de tirer une conclusion intéressante. En effet, lorsque
le diagramme de I’ceil est relevé au milieu de la plage de synchronisation (a une fréquence égale
a 3.2 GHz), le bruit de phase et jitter obtenus sont optimaux. La dégradation est également
observable par étude du jitter, ou celui-ci subit une élévation de sa valeur en bordure de plage.

Des mesures complémentaires ont été menées en vue de vérifier si le circuit de PLL
synchronisé par injection permet une synchronisation a des harmoniques plus élevés. Pour cela,
nous avons tracé les diagrammes de I’ceil respectifs aux harmoniques 4 et 8.

100 mV/div 1 R TELEDYNE Lecry
26 ps/div

Synchronisation a h,

100 mV/div t - TELEDYNE LeCRoY

26 ps/div

—

Synchronisation a I,

100 mV/div ]

(©)

Figure 4-25 : Diagrammes de I'eil de la PLL (a) synchronisée a I'harmonique 4, (b)
synchronisée a I'narmonique 8 et (c) en dehors de la plage de synchronisation

D’apreés les diagrammes obtenus (fig. 4-25 (a) et (b)), nous relevons des ouvertures de I’ ceil
respectives de 250 mV par 632 mUI et 180 mV par 500 mUI. Nous pouvons distinguer une
fermeture progressive de I’ceil lorsque la PLL se synchronise a des harmoniques de plus en plus
élevés. Bien que la synchronisation soit toujours vérifiée, nous assistons a une dégradation du
jitter. Nous relevons des jittermms de 48.3 mUI et 58.2 mUI respectivement. Ces valeurs mesurées
directement par I’oscilloscope restent néanmoins a considérer avec précaution. En effet, les
mesures semblent se rapprocher de celles obtenues lorsque la PLL n’est pas synchronisée par
injection. Ceci est d a I’allure temporelle du signal obtenu en sortie de la PLL qui subit une
détérioration et altere ainsi les résultats de mesures. Cette fermeture progressive de I'ceil
témoigne d’une plus grande difficulté de la PLL pour maintenir le verrouillage et rend plus
difficile les mesures relevées par I’oscilloscope.

La figure 4-25 (c) illustre quant a elle un diagramme de I’eeil de la PLL lorsque celle-ci se
situe en dehors de sa plage de synchronisation dans le but de démontrer par analyses visuelles
que les synchronisations aux harmoniques 4 et 8 sont valides.

Ces mesures permettent d’exposer I’intérét de recourir a un circuit de PLL. En effet, nous
avons tenté de reproduire les synchronisations aux harmoniques 4 et 8 sur I’oscillateur seul,
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mais celui-ci s’est montré en incapacité de se verrouiller a ces harmoniques. Une injection a ces
harmoniques correspond a de plus faibles densités spectrales dont les séquences des vits
d’entrée correspondent a ‘1100’ pour une injection a I’harmonique 4 et *11110000’ dans le cas
d’une injection a I’harmonique 8.

Ces synchronisations aux harmoniques supérieures a 2 sont permises par le filtre de boucle
de la PLL. Comme expliqué dans les chapitres précédents, I’objectif d’une PLL consiste a
maintenir le verrouillage méme avec une série de bits identique élevée (runlength).

Une derniére analyse réalisée concerne I’évolution de la plage de synchronisation en
fonction de fréquence harmonique injectée. Dans le cas idéal (injection a I’harmonique 2), nous
avons relevé une plage de synchronisation d’environ 400 MHz. Pour une injection aux
harmoniques 4 et 8, les plages de synchronisation respectives se réduisent a environ 240 MHz
et 80 MHz.

Les résultats de mesures des deux circuits (oscillateur synchronisé par injection d’une part
et PLL injectée d’autre part) en bruit de phase ainsi que jitter respectifs de ceux-la ont mis en
évidence I’influence bénéfique du principe de verrouillage par injection sur les performances
des circuits.

Aprés avoir mesuré les différents parametres critiques de ces circuits, nous comparons dans
la prochaine sous-section les performances mesurées a I’état-de-I’art.

4.3.3. Comparaison a I’état-de-I’art

La comparaison des performances des mesures relevées de cette étude versus un état-de-
I’art récent est exposée ci-apres. Cet état-de-1"art cible exclusivement des technologies CMOS
fonctionnant dans des bandes de fréquence similaires a notre étude.

Tableau 4-3 : Comparaison des performances a I'état-de-1'art

o~ | B [ © | 0o | oy | o | [
it | TVLSI | JSSC | TCAS-I | RFIC | ASSCC | JSSC
2020 | 2022 | 2019 | 2018 | 2021 | 2020
Technologie | g, 45 40 180 14 65 28
(nm)
Plage de
fréquence 0.2-4.2 2.4 1.8-2.7 2.5 7 1.9-3.8 4
(GH2)
JItterms 2064 | 091/22 | 2.1/5.7 | 0.12/0.3 | 0.98/6.9 | 0.89/3.4 | 0.70/2.8
(ps/muUl)
FO%'EJ;')“” 2176 | 2333 | 2201 | 2506 | -224.6 | -2347 | -2325
Consommation | 4, 5.6 2.76 6.1 36.3 43 11.4
(mwW)
Surface (mm?) 0.1 0.013 0.09 0.142 0.1 0.22 0.09
Surface
normalisée 3.08 641 | 5625 | 438 | 51020 | 5207 | 114.80
(109

FOM litter = 20log(RMS Jitter/1 s) + 10log(Power/1 mW) [14].

Surface normalisée = Surface (mm?2) / technologie? (hm2) [14].
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Nous commencons par analyser les performances en jitter présenté par le tableau 4-3.
Hormis [11], le jitter,ms de nos mesures apparait comme le plus élevé en comparaison de I’état-
de-I"art. Ceci est principalement di a des techniques d’optimisation et calibration de timing
d’injection employées par I’ensemble des autres travaux. En effet, [10] expose la meilleure
performance en jitterms (0.3 mUI). Le circuit présenté est une PLL verrouillée par injection a
laquelle les techniques d’injection pseudo-aléatoire et d’injection a contreréaction sont
appliquees. Selon les auteurs, une injection apériodique améliore a la fois I’immunité aux
variations PVT tout en réduisant également les spurs. [12] propose une technique d’alignement
de timing d’injection basée sur I’utilisation de deux oscillateurs synchronisés par injection afin
de réaliser une injection multiphasique. [11] introduit également une méthode d’auto-
calibration digitale, permettant de contréler la fréquence de sortie par le biais d’une ligne de
contréle de délai. [8] présente une méthode de calibration d’ajustement de timing par un
détecteur de phase a timing ajusté, réduisant par la méme occasion le temps de verrouillage de
la PLL. [13] emploie également des techniques d’auto-calibration de timing d’injection et de
largeur d’impulsions par I’utilisation de deux lignes de contréles de délai distinctes.

Le circuit présenté par notre étude indique une consommation plus élevée que I’état-de-I"art
général. Si [11] indique une consommation totale similaire (36.3 mW), ces deux architectures
exposent une consommation énergétique supérieure a la moyenne de I’état-de-I’art. La
consommation élevée de [11] s’explique notamment par un ratio de division de fréquence
important.

Dans le but d’investiguer les causes de cet écart de consommation de notre étude, nous
déterminons la consommation respective de chacun des éléments. La figure-ci-dessous illustre
ce diagramme de consommation.

8%

39%

18%

11%

® Oscillateur ™ Détecteur de Phase ®Injection © Générateur d'impulsions ™ Buffers

Figure 4-26 : Diagramme de consommation détaillé de la PLL verrouillée par injection

Premierement, le diagramme de répartition de consommation de la figure 4-26 indique que
le générateur d’impulsions constitue I’élément le plus énergivore du circuit avec pres de 13.5
mW, soit 39% de la consommation totale. La consommation seule de cet élément est déja plus
élevée que I’ensemble de I’état-de-I’art. Ce dernier est constitué d’une série d’inverseurs afin
de remettre en forme les impulsions ainsi que d’une porte logique OU Exclusive (XOR) afin de
génerer les impulsions du signal d’injection.

Puis, quasiment 25% de la consommation totale provient du VCO. La consommation de
I’oscillateur seul (8.3 mW) apparait encore supérieure aux travaux [8-10] et [12]. Cet élement
ayant directement été fourni par I’industriel, aucune optimisation n’a donc été possible dans
cette etude.
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En troisieme position arrive le détecteur de phase, représenté par la XOR identique au
générateur d’impulsions. La consommation s’éleve a 18% de la consommation totale. Pour
rappel, cette porte logique est basée sur une double cellule de Gilbert [15-17]. Cette derniere
étant basée sur la méthode de design CML, sa consommation est directement liée a sa fréquence
de fonctionnement.

Enfin, presque 20% de la consommation est répartie entre le bloc d’injection (11%) ainsi

que des buffers (8%) répartis dans le systéeme afin de remettre en forme les signaux entre les
éléments.

Cependant, ce surplus de consommation est également a mettre en parallele a I’utilisation
de la méthode d’optimisation ELT, source d’une surconsommation d’apreés [1] et [2]. Comme
expliqué, I’exploitation d’un triple well, conduit nécessairement a une élévation de la
consommation du circuit. Par ailleurs, le travail présenté ici couvre une plage de fréguence de
fonctionnement d’environ 4 GHz, faisant de celle-ci la plus importante de I’état-de-I’art et
pourrait également étre un argument supplémentaire en faveur de cet écart de consommation.

Concernant la surface occupée, celle-ci doit considérer la différence de taille des nceuds
technologiques. Pour cette raison, en vue de donner une comparaison la plus juste possible,
nous avons ajouté une catégorie nommee surface normalisée par technologie dans le
tableau 4- 3. Cette catégorie correspond a une métrique sans dimension, définie a partir du ratio
de la surface active (en mm?) par le carré du nceud technologique (nm?2).

Ainsi, méme si [8] et [10] semblent sensiblement proches de notre étude, ces dernieres
restent légerement inférieures, rendant ce travail le plus optimal en termes d’optimisation de
surface occupée. Bien que la méthode ELT suggeére une occupation de surface supérieure, ce
désagrément est notamment compensé par les absences respectives de diviseur de fréquence
ainsi que de pompe de charge, eléments usuels dans une PLL classique.

Bien qu’en comparaison a I’état-de-I’art la FOM calculée place ce travail en derniére
position, ceci est a mettre en regard du nceud technologique et de I’application ciblée.

En vue de situer et comparer la preuve-de-concept réalisée versus I’état-de-I’art, présentant
les circuits les plus performants, la figure ci-dessous représente la surface normalisée en
fonction de la FoM litter.
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Figure 4-27 : Comparaison a I'état-de-I"art de la surface normalisée versus FoM Jitter
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Comme attendu, [10] présente les meilleures performances de maniere générale de par une
consommation et surface occupée extrémement faibles tout en présentant d’excellentes
performances en jitter. Néanmoins, cette figure permet malgré tout de relever I’intérét de notre
travail en proposant la meilleure surface normalisée de I’état de I’art au détriment d’une
consommation et jitter dégrades. On notera que [8] n’est pas représenté ici, dd a une surface
normalisée largement supérieure a I’état-de-I’art.

Contrairement a I’état-de-I"art, ce circuit fait office d’un premier circuit servant de preuve-
de-concept, et n’incorpore donc pas d’optimisation, notamment dédié a des questions de timing
d’injection et de consommation. Malgré tout, les résultats de cette étude ont permis de mettre
en exergue plusieurs points utiles pour le second circuit.

Tout d’abord, la validité de I‘architecture : bien que des efforts d’optimisation en termes de
consommation et de jitter restent a prévoir, la surface normalisée occupée s’est avérée
encourageante pour le prochain circuit.

Enfin, d’apres les conclusions de cette étude, I’option éventuelle destinée a I’optimisation
de timing d’injection afin d’améliorer les performances en jitter apparait également intéressante
et fera I’objet d’une étude approfondie ultérieurement afin de déterminer si elle représente un
réel intérét par rapport au compromis d’amélioration de jitter/surface/consommation.

4.4.  Conclusion du chapitre

Ce chapitre a introduit une vue d’ensemble de la technologie 180 nm en présentant les atouts
amenés par cette technologie de par sa robustesse inhérente quant aux particules radiatives.

Puis, la méthode de conception employée par détermination de la densité de courant
optimale afin d’en déduire un dimensionnement idéal au niveau du transistor a été exposee. Une
technique de layout a également été proposée afin de répondre au besoin de robustesse quant
aux evenements induits par les radiations, notamment le recours a la technique ELT.

La conclusion de cette étude a ainsi permis de valider les hypothéses avancées par mesures
sous pointes. Les différentes comparaisons entre résultats de simulation et mesures témoignent
d’une corroboration relativement bonne.

Le principe de verrouillage par injection justifie son utilisation par une amélioration
drastique en termes de bruit de phase et jitter. Les résultats ont montré des performances
satisfaisantes en termes de jitter et occupation de surface. Néanmoins, des efforts dans
I’optimisation de la consommation restent a planifier.

La validation de cette preuve-de-concept permet de donner une structure de base concernant
la conception du circuit complet de CDR présenté dans le chapitre suivant.
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5. Conception du circuit de récupération d’horloge et de données a
60 Gb/s en technologie 28nm FDSOI

Le chapitre précédent a présenté les mesures associées a la preuve-de-concept d’un circuit
de récupération d’horloge basé sur une PLL synchronisee par injection a la fréquence de 3.2
GHz. Bien que le jitter et la consommation restent & optimiser, les résultats obtenus se sont
avéres suffisamment probants afin de valider la base de I’architecture du circuit de récupération
d’horloge et de données (CDR) introduit ici.

Ce dernier chapitre se dédie ainsi a la conception de deux circuits de CDR réalisés jusqu’a
la phase de layout en technologie 28 nm FDSOI. Les résultats de simulation présentés tout au
long de ce chapitre correspondent a des simulations post-layout.

La premiére section se consacre a une vue d’ensemble de cette technologie en introduisant
les parties Front-End et Back-End Of line (FEOL et BEOL). La seconde partie se dédie, comme
dans le chapitre 3, a la méthode de design employée au niveau transistor. Puis, les troisieme et
quatrieme partie seront destinées a la présentation des resultats de simulation post-layout du
circuit de CDR fonctionnant a 60 Gb/s en modulation NRZ pour la partie 3 et en PAM4
concernant la partie 4.

5.1. Vue d’ensemble de la technologie 28 nm FDSOI

Avant de procéder a la présentation de la technologie 28 nm FDSOI, donnons en premier
lieu les motivations quant au choix de celle-ci.

Tout d’abord, la question du débit de fonctionnement. La réduction des nceuds
technologiques conduit inexorablement & des fréquences de transition et maximale (f; et fmax,
respectivement) des transistors de plus en plus élevées. Aprés de multiples recherches
bibliographiques, le nceud technologique 28 nm s’est avéré capable d’adresser des debits de
fonctionnement trés élevé (> 40 Gb/s), corroborant ainsi avec notre souhait d’atteindre des
débits trés élevés.

La seconde raison adresse la problématique de robustesse quant aux radiations. Comme
brievement expliqué dans le chapitre 1, les technologies de type SOI se démarquent des
technologies bulk conventionnelles par leur structure et de fait, propose un durcissement
inhérent quant aux particules radiatives.

Enfin, la derniére raison provient de la particularit¢ amenée par cette technologie qui
accorde un controle sur la tension de seuil des transistors résultant potentiellement en une
optimisation de la consommation. Les deux derniers points font I’objet de discussions plus
approfondies ultérieurement.

5.1.1. Front-End Of Line

Contrairement aux technologies de type bulk conventionnelles, la technologie FDSOI se
distingue par I’ajout d’une fine couche d’oxyde de Silicium enterrée (BOX). L’ajout du BOX

121



accorde une meilleure isolation du canal (créé entre le drain et la source lors de la polarisation
de la grille) avec le substrat, limitant la circulation des électrons dans cette zone et induisant
alors une diminution drastique des courants de fuite. La figure suivante compare une
technologie bulk et SOI d’un transistor [1].

NMOS PMOS
NMOS PMOS i

L J G G
S g

VBBN S s veep vaeN 2 vasp
Box EH Box |
N-Well P-Well
P-Sub Lr“ P-Sub

Figure 5-1 : Vue de coupe d'un transistor Bulk CMOS et FD SOI [2]

Ceci conduit au second avantage proposé par cette technologie : la possibilité de maitriser
la tension de seuil (Vt) d’un transistor par le biais de la polarisation de la back-gate. En effet,
dans une technologie bulk conventionnelle, le facteur de body est limité en raison d’une
variation de V: de seulement 25mV/V [1], [3].

La figure suivante donne les variations de V: en fonction de la polarisation de la back-gate
pour les quatre différents types de transistors disponibles dans le DK. Dans notre cas, nous nous
concentrerons uniquement sur les transistors utilisés dans nos circuits : NLVT et PLVT.

I
0.6 RBE !
I
041 FBB
- — NLVT
— 0.2+
= 4 — NRVT
£ 00. ' — PLVT
= FBB ! — PRVT
0.2+ .
04l ™~__R88
I H""-q_‘
0.6 b —
-2 2 - 0 1 2 3

VB (V)
Figure 5-2 : Variation de V: en fonction de la polarisation du body bias [1]

Comme indiqué par la figure précédente, il est possible de varier la valeur de Vt jusqu’a 250
mV en polarisant le body jusqu’a environ 3V. Dans cette figure, les deux types de polarisation
du body bias sont possibles.

Dans le cas des transistors Low Vt (LVT), en appliquant une polarisation de type Forward
Body Biasing (FBB), il est possible de réduire cette tension de seuil. Ces transistors LVT
permettent d’atteindre des tensions de seuils relativement faibles. Cet avantage est permis par
un procédé de fabrication nommé flipped well : c’est-a-dire que les transistors Nmos reposent
sur un puit N et les Pmos sur un puit P.
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5.1.2. Back-End Of Line

Le Design kit de la technologie 28 nm FDSOI que nous avons utilisé comprend huit niveaux
de métallisation distincts. La figure ci-dessous en donne les vues du dessus et de coupe.

Top View Cross Section
Gate = g
I la]
o |
ﬁ- b= |
o 5 - -
B [t =i
.1 o
¢ - - i -—-Gate

Figure 5-3 : Vues de dessus et de coupe d'un transistor en 28 nm FDSOI
D’apreés la figure précédente, nous distinguons :

» 6 couches de métaux fins de Cuivre, d’épaisseurs identiques (M1 a M6),
» 2 couches de métaux épais de Cuivre (1A et IB),
» 1 couche mince de métal d’aluminium (LB) équivalente a de I’AluCap.

Les 6 premieres couches (M1-M6) sont généralement utilisées pour connecter les parties
digitales, conduisant de faibles courants alors que les couches IA et IB sont quant a elles
utilisées pour la masse et Vpp.

La présentation de cette technologie étant terminée, la section suivante expose la méthode
de dimensionnement employée durant ce travail.

5.2.  Méthode de design niveau transistor

La méthode de design employée étant identique a celle introduite dans le chapitre 3, nous
ne redétaillerons pas celle-ci et présenterons uniquement les résultats obtenus afin de comparer
les différences avec la technologie 180 nm.

Comme explicité dans le chapitre 1, de par sa robustesse inhérente aux particules radiatives,
cette technologie SOI nous évite la nécessité de recourir a la méthode ELT, conduisant en
définitive a un gain considérable en occupation de surface.

5.2.1. Détermination de la densité de courant optimale

En appliquant de nouveau la méthode du chapitre 3, nous déterminons dans un premier
temps la fi. Pour rappel, la f; est obtenue en relevant la valeur du gain en courant lorsque celui-
ci devient unitaire. Nous tracons alors le gain en courant en fonction de la fréquence et relevons
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la fi lorsque hy: croise O dB. Nous effectuons cette simulation pour plusieurs valeurs de la
tension d’entrée (Vg). La figure suivante illustre cela.

T T T ™ T T T T (il T T T LB T T T b A il |
2200 240.0 260.0 280.0 300.0 320.0 340.0 360.0 380.0 400.0 4200 440.0 460.0
freq (GHz)

Figure 5-4 : Estimation de f;

Nous relevons alors une f; d’environ 405.1 GHz pour une tension de grille optimale (Vg opt)
égale a4 0.6 V. Connaissant Vg opt, NOUS relevons ainsi le courant lq correspondant a I’aide de la
figure ci-dessous.

1{mA)

Figure 5-5 : Détermination du courant de drain (l¢) & Vg opt

La largeur totale (Wiot) étant de 1 um, nous en déduisons alors la densité de courant optimale
(Jopt), €gale a 341 pA/um. Ces résultats corroborent avec ceux obtenus par une étude précédente
qui releve environ 300 pA/um [3].

5.2.2. Optimisation layout

Comme expliqué précédemment, la technologie SOI présente une robustesse inhérente aux
radiations. De facto, la méthode d’optimisation au niveau layout (ELT) se trouve alors inutile
et ne sera donc pas réutilisée ici. Néanmoins, la frequence de fonctionnement du circuit étant
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élevée (60 GHz), il est extrémement contraignant d’assurer un fonctionnement idéal du circuit
sans la moindre optimisation au niveau layout.

Ainsi, afin de répondre a ce besoin, deux techniques en vue d’optimiser a la fois la f; et fmax
émergent. Une premiére méthode repose sur I’utilisation d’acces en escalier au drain et source
du transistor. Ce procédé induit de plus faibles capacités drain-source étant donné que les
surfaces respectives de drain et de source en regard de la grille sont réduites. Cette technique
présente une élévation de fmax d’environ 20% [4], [5].

Figure 5-6 : Exemple d'optimisation de layout avec accés au drain et source par méthode
d'escalier

Une derniere technique d’optimisation de layout adopte I’utilisation du double acces a la
grille. Cette technique permet de diminuer la résistance d’acces a la grille, induisant une
amélioration de la fmax d’environ 8% en comparaison a une architecture de transistor a grille
simple [4], [5].

La figure ci-dessous illustre ces deux optimisations au niveau du layout d’un transistor.
L’acces pour la polarisation par le body y figure également.
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/////Jﬁ’;ﬁ'////////fﬂ'////////g

Figure 5-7 : Layout d'un transistor avec optimisations d‘acces en escalier et double acces a la
grille

La méthode de dimensionnement au niveau transistor ainsi que les procédés d’optimisation
de layout ayant été définis, présentons maintenant les résultats de simulation obtenus.
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5.3.  Conception Full Rate NRZ CDR

Cette section présente le premier circuit de CDR réalisé jusqu’a I’étape de layout. Nous
donnons en premier lieu I’architecture générale réalisee puis détaillons les différences
fondamentales avec le circuit du troisieme chapitre.

Les résultats exposés sont issus de simulations post-layout. Une nouvelle méthode de
conception concernant la plage de contrble de I’oscillateur en anneau est introduite en vue de
réduire celle-ci. Une analyse en bruit de phase avec et sans synchronisation par injection de
I’oscillateur seul est présentee.

Une analyse de consommation décline la consommation détaillée des différents sous-bloc
constituant I’architecture. Puis, les analyses se poursuivent par une présentation des résultats
dans les domaines temporel et fréquentiel du signal d’horloge ainsi que des données récupéreées.

L’étude se conclut par une comparaison a I’état-de-I’art des circuits les plus performants en
termes de jitter, efficacité énergétique et superficie, fonctionnant a un debit similaire (60 Gb/s)
et ciblant les technologies CMOS.

5.3.1. Architecture et layout

Contrairement au circuit du chapitre 3 destiné a effectuer uniguement une récupération du
signal d’horloge, le circuit présenté dans cette section incorpore également un circuit
décisionnel afin de réaliser la récupération de données. La figure ci-dessous expose
I’architecture du circuit réalisé.
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- T Détectenr Fi |
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Data i r LY e prae i
NRZ; i [ il - - 1
(NRD | Générateur i 0\ ’clrl RO P[‘I' ::
d'impulsions : 1 Horloge
B - i
\ Injection ; w

| V I ". Data

I DFF I ! Récupérée
i
1
i

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

Figure 5-8 : Synoptique du circuit de CDR réalisé

La différence majeure concerne la conception méme de I’oscillateur en anneau. En effet,
dans le circuit précédent, nous avons relevé une plage de contrdle relativement élevee
(=3.33 GHz/V) et donc non idéal dans notre cas.

Afin de remédier a cela, I’architecture de I’oscillateur a été repensée. L’objectif est de
réduire cette plage de contrdle en vue de diminuer les conséquences de ces variations sur la
ligne de contréle de I’oscillateur résultant en une source de génération de jitter.
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Figure 5-9 : (a) Schématique et (b) Layout de I'oscillateur en anneau

Cette différence vient du contréle de la charge active des trois étages d’amplifications. En
effet, en paralléle des charges actives sont connectées d’autres Pmos afin d’opérer via la tension
de contréle de I’oscillateur une variation de la fréquence du signal de sortie réduite. La figure
ci-dessous illustre la plage de contr6le de I’oscillateur obtenue.
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Figure 5-10 : Plage de contrdle simulée de I'oscillateur en anneau

D’apreés les résultats de simulation post-layout présentés dans la figure 5-10, la sensitivité
du VCO (Kvco) obtenue est d’environ 1.75 GHz/V (contre 3.33 GHz/V pour le circuit
précédent), réduisant ainsi quasiment de moitié cette derniére.

Nous relevons une plage de fréquence de fonctionnement de 61 GHz a 62.4 GHz. Nous
avons volontairement ciblé une plus haute plage de fréquence de fonctionnement en raison des
capacités parasites introduites par les interconnexions, venant alors diminuer celle-ci en vue
d’atteindre 60 GHz au milieu de cette plage.

Nous commencons nos analyses en opposant le bruit de phase de I’oscillateur en anneau
avec et sans verrouillage par injection dans la figure ci-dessous.

127



E Oscillateur sans verrouillage par injection

00 3 -60,1 dBc/Hz at 1 MHz |

Phass Mojss [dbeMe

=_  { ((107,8 dB</Hz at 1 MHzZ)

Oscillateur avec verrouillage par injection

10
selutive frequency (Hl

Figure 5-11 : Comparaison du bruit de phase de I'oscillateur en anneau sans (rouge) vs avec
(bleu) synchronisation par injection

D’apres la figure précédente nous relevons un bruit de phase de -60.1 dBc/Hz a 1 MHz de
la frequence porteuse dans le cas ou I’oscillateur en anneau n’est pas synchronisé. Nous
constatons alors que I’oscillateur subit une dégradation trés élevée du bruit de phase a la
fréquence de 60 GHz. Pour rappel, a titre comparatif, le bruit de phase obtenu du circuit de PLL
sans synchronisation par injection du circuit précédent atteignait déja -85 dBc/Hz a 1 MHz. La
synchronisation par injection permet d’ameéliorer celui-ci afin d’atteindre -107.8 dBc/Hz a
1 MHz.

Concernant I’architecture générale du circuit, peu d’éléments différent fondamentalement.
En effet, nous avons choisi de conserver le principe similaire au circuit du chapitre 3 puisque
celui-ci présentait déja d’excellentes performances en termes d’occupation de surface.
L’optimisation devait donc se concentrer essentiellement sur I’amélioration de la
consommation. Concernant ceci, le choix de la technologie joue un réle double. Tout d’abord,
pour les questions de durcissement aux radiations du procédé SOI, mais surtout pour son
optimisation de consommation avec la réduction des courants de fuite.

La figure suivante illustre le layout du circuit complet de CDR. Comme introduit en début
de section, en plus de la récupération du signal d’horloge, un circuit décisionnel (DFF) est
ajouté en vue d’effectuer la récupération des données.

Horloge
récupérée

Données
d’entrée

31

Données
récupérées

Detecteur de phase

Figure 5-12 : Layout du circuit de CDR de modulation NRZ
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La surface totale du circuit est égale a 0.002 mm?2 et indique une consommation d’environ
79.44 mW, induisant une efficacité énergétique de 1.32 pJ/bit. L’efficacité énergétique se
définit comme le quotient de la consommation par le débit des données et s’exprime en J/bit,
soit :

Consommation [W]
Débit des données [bit/s]

Efficacité énergétique []/bit] =

Afin de faire suite aux conclusions du circuit précédent (chapitre 3), en plus du choix de la
technologie SOI, des efforts en vue d’optimiser la consommation de celui-ci ont fait I’objet de
nombreuses recherches. La figure ci-dessous illustre la consommation détaillée de chaque
élément de I’architecture.

%
10%

17% 62%

Générateur d'impulsions = Oscillateur + injection m Détecteur de phase mBuffers m DFF

Figure 5-13 : Diagramme de consommation du circuit de CDR de modulation NRZ

L’ objectif ici n’est pas de comparer la consommation totale par rapport au circuit du
chapitre 3 mais plutdt d’étudier la consommation par élément des circuits respectifs afin d’en
retirer les éléments les plus énergivores.

Nous commencons par analyser la consommation de I’oscillateur avec le bloc d’injection.
Dans le circuit précédent, cette consommation représente 35% (Oscillateur + Injection) de la
consommation totale contre 17% ici. La consommation est pratiquement divisée par deux. Ceci
s’explique par deux principales causes. La premiére, contrairement a précédemment, une entrée
supplémentaire au contrdle de la force d’injection (Vctriinj) & été ajoutée afin de mieux contréler
I’injection sur I’oscillateur et donc de limiter les potentielles fuites par les capacités parasites.
La seconde raison provient de la suppression de buffers entre le générateur d’impulsions et le
bloc d’injection présents dans le circuit précédent.

A premiere vue, la consommation du détecteur de phase apparait plus élevée que pour le
circuit précédent. Une consommation d’environ 7.9 mW (soit 10% de la consommation totale)
est relevee ici contre 6.2 mW (18%) du circuit précédent. Cependant, ces resultats-la sont a
mettre en paralléle a la fréquence de fonctionnement (60 GHz) qui requiert une consommation
non négligeable afin d’assurer une opération optimale. La topologie du bloc destiné a realiser
la détection de phase étant toujours identique a celle du circuit précédent, des efforts
supplémentaires ont été fournis afin d’optimiser la consommation. En effet, nous tirons profit
de I’acces a la back gate en vue de réduire les Vi des transistors. Cette méthode permet, en plus
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de limiter les courants de fuite (par la présence du BOX), de situer la zone de saturation (zone
ciblée pour contréler au mieux le courant de drain) plus bas et d’ainsi proposer une
consommation optimisée.

Enfin, le circuit destiné a la génération des impulsions constitue, avec pres de 62% de la
consommation totale, I’élément le plus énergivore du circuit de CDR. Ceci est essentiellement
da a I’utilisation de transistors aux dimensions importantes situés a I’entrée du circuit afin de
régénérer des fronts de signaux suffisamment adéquats.

Le bloc de récupération des données (DFF) établit quant a lui prés de 6% (soit 4.8 mW) de
la consommation totale.

Enfin, d0 a I’extréme difficulté d’atteindre un fonctionnement idéal a cette fréquence,
quelques buffers sont ajoutés en sortie de I’oscillateur, afin d’effectuer des remises en forme de
signaux pour les récupérations respectives des signaux d’horloge et de données. Les buffers de
sortie devant supporter les charges 50 Q sont uniquement destinés a la réalisation de mesures
et ne sont donc pas pris en compte dans le calcul de la consommation totale du circuit.

La présentation de I’architecture avec ses modifications et investigations approfondies au
niveau de la consommation étant terminées, la prochaine sous-section se concentre sur les
résultats de simulation post-layout du circuit.

5.3.2. Reésultats de simulations post-layout

Les premiers résultats de simulation post-layout ciblent I’étude de la récupération du signal
d’horloge. La figure ci-dessous expose I’allure temporelle du signal d’horloge récupéreé a 60
GHz.

2 ps/div

Jitterpp

470 mV

Figure 5-14 : Allure temporelle du signal d'horloge récupéré a 60 GHz

L’allure temporelle du signal d’horloge récupéré (fig. 5-14) permet de donner une
estimation du jitterpeak-to-peak (jitterpp) ainsi que de son amplitude temporelle. Les résultats de
simulation du jitterpp indiquent une valeur de 994.5 fs, soit environ 57.2 mUI. L’amplitude du
signal temporel relevée montre quant a elle environ 185 mV d’amplitude créte-a-créte.

Afin d’en deduire le jitterrms, comme expliqué dans le chapitre 1, il est nécessaire de
déterminer le BER requis. Dans notre cas, nous choisissons un BER égal a 102, D’aprés la
table de conversion redonnée ci-dessous, nous en déduisons le jitterms qui est alors égal a
environ 70.7 fs, soit 4.2 mUl.
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Tableau 5-1 : Détermination du ratio multiplicateur en fonction du BER requis [6]

BER Facteur
10° 11.996
1010 12.723
101 13.412
1012 14.069
103 14.698
104 15.301
101 15.883

L’étude suivante se dédie a I’analyse du signal d”horloge ainsi que des données recupérees.
L’objectif de cette analyse temporelle vise a vérifier la bonne récupération des séquences de
données par comparaison bit a bit des données envoyeées en entrée et celles obtenues en sortie.

toie l Données d’entrée PRBS7 I

[ Données récupérées (60 Gb/s) |

500 mV

| Horloge récupérée (60 GHz) |

f‘ ;Ii‘! lah“i}il

T T T T T T T T T T T T T
a4 46 58 50 s2 54 56

Figure 5-15 : Allures temporelles des données d'entrée, des données et horloge récupérées

Le signal des données d’entrée montre une séquence pseudo-aléatoire d’une runlength de 7
bits (PRBS7) dont le temps bit (toi) minimal est de 16.66 ps.

Les données récupérées attestent d’une récupération adéquate des données d’entrée. Bien
que certains bits récupérés n’atteignent pas I’amplitude maximale en raison de transitions de
séquences rapides de types ‘0101’, la récupération des données corrobore avec les séquences
d’entrées envoyées. Le signal d’horloge récupéré expose un signal d’amplitude de 180 mV
oscillant a la fréquence de 60 GHz.

La derniére analyse s’intéresse a I’analyse du diagramme de I’ceil des données récupérées.
L’objectif est double ; le premier consiste a verifier la qualité du signal obtenu par I’étude de
I’ouverture de celui-ci et le second d’en déduire le jitterpp. Les deux sous-figures représentent
toutes deux le diagramme de I’eeil des données récupérées avant (fig. 5-16(a)) et apres
(fig. 5- 16(b)) les buffers de sortie supportant les charges 50 Q qui symbolisent les appareils de
mesures.
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Figure 5-16 : Diagramme de I'eeil des Données recupérées (a) avant buffer 50 Q et (b) apres
buffer 50 Q

Le diagramme de I’eil avant le buffer 50 Q révéle un jitteryp, d’environ 227.2 fs (soit 13.6
mUI). L’ceil obtenu dévoile une ouverture de 986 mUlI par 927.5 mV. La figure 5-16 (b) montre
également le diagramme de I’eil des données récupérées mais cette fois-ci en sortie des buffers
50 Q. L’allure visualisée témoigne d’une degradation importante de I’eil. En effet, le
diagramme de I’ceil révele a présent une ouverture de 932 muUlI par 430 mV. Le jitterpp induit
est également affecté en indiquant une valeur de 1.1 ps (soit 66 mUI). L’objectif de cette
comparaison est de montrer 1’énorme impact négatif des charges 50 Q a cette fréquence de
fonctionnement.

Aprés avoir presenté les différentes performances clés de ce circuit de CDR, comparons ces
résultats a I’état-de-I’art.

5.3.3. Comparaison a I’état-de-I’art

Bien que les résultats de notre étude correspondent a des résultats de simulation post-layout,
il reste néanmoins intéressant de les comparer a un état-de-I’art récent.

L’état-de-I’art introduit se concentre sur des architectures exposant les meilleures
performances en termes de jitter, efficacité énergetique et occupation de surface, a debit
équivalent (60 Gb/s) et en technologie CMOS pour des modulations de données de type NRZ
exclusivement.
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Tableau 5-2 : Comparaison des résultats a I'état-de-I'art des circuits de CDR de modulation

NRZ
ce | M @B [ | [po | [
Références . ~>. ISSCC | JSSC ~ VLSI  ISSCC  ISSCC
2016 | 2017 @ 2015 2021 | 2019
Technologie g 28 65 40 28 14
(nm)
Débit (Gbls) 60 56.2 60 | 555565 56 56
Jitterrms | 20,05 2881611 - | 800/44.8'2  500/28' -
(fs/mUl)
FOM jitter
() 2441 -2293 ] 2185 | -228.3 ;
Efficacité
énergétique 1.32 2532 | 2262 3.89'7? 1.07* 22
(pJ/bit)
Consommation | 4o, 945912 | 1362 2202 5851 | 111.42
(mw)
Surface (mm?) 0002 142 20252 112 0102 = 0.053
Surface
normalisée 25 1785 4792 6875 | 1301 @ 2704
(10°)

FOM litter = 20log(RMS Jitter/1 s) + 10log(Power/1 mW).
Surface normalisée = Surface (mm?) / technologie? (nm2).
Calculé, 2Full systtme RX

Le tableau 5-2 indique une nouvelle fois I’avantage liée a notre proposition d’architecture
de par son occupation de surface extrémement faible (0.002 mm?2). Bien sir, la comparaison est
a étudier davantage en profondeur. En effet, a I’exception de [10] I’ensemble des résultats
présentés sont issus de systemes complets de réception de données. La dimension détaillée de
la partie CDR méme a été difficile a trouver. Néanmoins, en comparaison de [10], la surface
occupée par cette etude reste bien inférieure. Cette différence vient essentiellement du fait que
notre architecture n’emploie aucune inductance alors que [10] y recourt a la fois pour le VCO
ainsi que pour le buffer afin d’amplifier I’amplitude du signal d’horloge récupéré en sortie.

En revanche, la consommation de notre étude (79.4 mW) présente de moins bonnes
performances que [10] avec 58.5 mW. Contrairement au jitter, la consommation obtenue par la
simulation post-layout est supposément similaire a celle attendue en mesures.

Ainsi, en termes d’efficacité énergétique, la comparaison au reste de I’état-de-I"art semble
indiquer des performances intéressantes. Nous obtenons une efficacité énergétique d’environ
1.32 pJ/bit alors que I’ensemble de I’état-de-I’art présente entre 2 et 2.53 pJ/bit, a I’exception
de [9] et [10] qui se situent sensiblement au-dessus et en-dessous, respectivement.

L’ analyse du jitterrms dévoile une valeur d’environ 70 fs (soit 4.2 mUI). Les résultats étant
issus de simulation post-layout, il parait peu judicieux de les comparer directement a I’état-de-
I’art eux-mémes issus de résultats de mesures. Cependant, I’état-de-1’art met en exergue la
référence [7] en indiquant un jitterms de 288 fs (soit 16.1 mUI), donnant a cette architecture la
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premiére position concernant ce paramétre. A debit et nceud technologique identique, [10]
obtient la deuxiéme position avec un jitter,ms quasiment doublé.

Enfin, alors que [11] utilise le nceud technologique le plus fin de I’état-de-I’art (14 nm), il
semblerait cohérent qu’a débit identique, la consommation et surface occupée présentent les
meilleures performances. Ceci n’apparait pas directement lors de la comparaison de par
I’architecture particuliére presentée. En effet, ce travail repose sur un systeme RX complet
pouvant fonctionner en mode dual : NRZ ou PAM4 et pouvant atteindre jusqu’a 100 Gb/s dans
ce dernier mode. Dans le cas de la comparaison a notre état-de-lI’art, nous avons ciblée
uniquement le mode NRZ fonctionnant a 56 Gb/s.

Nous avons choisi volontairement de ne pas représenter graphiquement la surface
normalisée en fonction de la FoM Jitter pour deux raisons. La premiére, comme nous |I’avons
expliqué, est que les résultats de notre étude sont issus de résultats de simulation post-layout et
non de mesures comme [|’état-de-I’art, il serait donc peu judicieux de comparer ces
performances. La seconde découle du fait qu’en raison du manque d’information des références
[8] et [11], il nous est impossible de calculer les FoM Jitter respectives. Enfin nous noterons
également que la surface normalisée de [7] est bien supérieure a notre étude ainsi que [9] et
[10]. Cette observation nous conduirait @ nous comparer a seulement deux autres travaux
similaires.

La présentation des résultats du circuit de CDR a modulation NRZ étant maintenant
terminée, passons a notre ultime circuit. La section suivante se concentre sur la conception du
circuit de CDR dont la modulation des données d’entree est cette fois-ci de type PAMA4.

5.4.  Conception Full Rate PAM4 CDR

Le circuit présenté dans cette section est trés similaire & celui introduit dans la section
précédente. En réalite, I’architecture génerale ne différe que peu puisque le cceur du circuit reste
identique. La seule différence émane du bloc d’entrée. Dans ce cas-ci, les données d’entrée sont
de modulation PAM4. Un décodeur PAM4 est placé a I’entrée du circuit et permet de convertir
les données en deux séquences de données de modulation NRZ : LSB et MSB.

5.4.1. Architecture et layout

Nous ne redétaillerons pas le circuit de décodeur PAMA4 ici, celui-ci ayant deja fait 1’objet
d’une présentation dans le chapitre 2. Nous rappelons seulement qu’un signal de modulation
PAM4, aprés décodage, donne lieu a deux signaux de modulation NRZ, respectivement
nommés MSB et LSB. La figure ci-dessous illustre ce propos.
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Figure 5-17 : Synoptique de I'architecture compléte de la CDR PAM4

Comme I’indique la figure 5-17, contrairement au circuit précédent, le systeme récupere en
sortie en plus du signal d’horloge, deux séquences de données distinctes (MSB et LSB). Par
ailleurs, I’une des sorties du décodeur (MSB) constitue I’entrée de notre circuit de CDR.

5.4.2. Résultats de simulations

La premiere éetape consiste a vérifier si le décodage des données PAM4 s’effectue
correctement. Pour cela, nous montrons dans un premier temps I’allure temporelle d’une
séquence de données PRBS7 de modulation PAM4 et la comparons avec la séquence MSB
décodée. La figure ci-dessous en donne une illustration.

[ Données d’entrée PRBS7 (PAM4) ]

i

( Donnée MSB décodée (NRZ)

i i i
‘ |

.
o8 ' 1o 2 ' .

Figure 5-18 : Allures temporelles des données d'entées PAM4 et décodage des données MSB

La figure 5-18 atteste d’un décodage correct de la séquence MSB. La séquence LSB n’est
pas représentée ici car celle-ci est encore a I’étape de conception et d’optimisation. Le décodage
des trames MSB se réalise directement en sortie du comparateur (Scomp2), dont la comparaison
s’effectue a Voo/2.

Nous avons volontairement choisi de concentrer nos efforts d’optimisation lors de la phase
de conception sur le décodage de la séquence de données MSB puisque celle-ci représente la
séquence des données d’entrée de notre systeme CDR complet (figure. 5-17). La tenue du débit
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de 60 Gb/s a constitué un réel challenge a relever afin d’effectuer des décodages corrects du
MSB et LSB. En effet, deux problémes majeurs se sont révéles.

Tout d’abord, la volonté de remettre en bonne et due forme les signaux. Une fréquence de
fonctionnement a 60 GHz implique une durée de bit (toi) égale a 16.66 ps, imposant
conséquemment des temps de montée et descente extrémement courts (< 500 fs). Ceci résulte
en définitive a des temps de commutation pour les transistors relativement difficiles a tolérer.

Le second probleme auguel nous avons été confrontés concerne la question de timing. Alors
que la séquence MSB se récupere directement en sortie du comparateur 2, le décodage des
trames LSB s’effectue par le biais de deux comparateurs (Scomp1 €t Scomp3) €t enfin de deux XORs
(XORL1 et XOR2). Nous apprécions I’insertion d’un décalage des bits venant nuire au décodage
des trames de données LSB. Afin de pallier cette problématique, nous avons déterminé qu’il
était nécessaire de rééchantillonner les deux signaux d’entrée en amont de la CDR. Cette étape-
ci est actuellement en cours d’optimisation.

La méthode proposée afin d’optimiser ce compromis de remise en forme / timing a été
d’introduire des inverseurs en sortie des comparateurs et XORs en prenant rigoureusement en
considération les potentiels retards entre les bits. Cependant, malgré les multiples efforts
déployés afin de parvenir a la récupération correcte des sequences LSB, nous n’avons pu y
parvenir pour le moment.

5.4.3. Présentation de I’état-de-1"art des circuits de CDR PAM4

Etant donné que nous ne sommes pas parvenus a terminer notre circuit de CDR a
modulation PAM4 pour le moment, nous présentons ici un état-de-1’art récent des circuits de
CDR PAMA4 en technologie CMOS et ciblant des circuits optimisés en termes d’efficacité
énergétique fonctionnant a haut débit.

Tableau 5-3 : Comparaison des circuits de CDR PAM4 de I'état-de-I'art

14
References 1595 2022 | 1555 2020 Azéglc];c 159 2018 | VLS) 021
Technologie (nm) 28 40 65 28 40
Débit (Gb/s) 47.6-58.8 32 51 16-64 30-60
Jitterrms (fs/muUl) 415.6/24.4 | 352.6/11.21 | 1070/54.5' | 290/18.51 970/58.2*
FOM Jitter (dB) -236.5 -237.4 -216.8 -229.4 -221.8
Efficacité énergétique (pJ/bit) 0.25 0.46 35 2112 1.18
Consommation (mWw) 13.1 14.7 181.22 13512 70.8
Surface (mm?) 0.056 0.28 1.36 0.323 0.192
Surface normalisée (10°) 71.4 175 321.9 408.1 120

FOM litter = 20log(RMS Jitter/1 s) + 10log(Power/1 mW).
Surface normalisée = Surface (mm?) / technologie? (nm2).

ICalculé, 2Estimé, 3Full systéme RX
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La figure ci-dessous donne I’architecture la plus optimale en termes de jitter, consommation
et surface occupée par technologie sous forme de représentation graphique.
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Figure 5-19 : Comparaison de I'état-de-I'art de la surface normalisée vs FOM Jitter

La figure 5-19 laisse suggérer que [12] apparait comme I’étude proposant la meilleure
optimisation entre jitter, consommation et occupation de surface. Selon [12], cette performance
est notamment due au fait que I’architecture propose une technique d’acquisition rapide
particuliére, résultant en définitive en de I’économie de consommation.

[13] présente également d’excellentes performances. Bien que le débit des données soit
quasiment divisé par deux en comparaison a I’état-de-I’art général (32 Gb/s), cette étude n’en
reste pas moins performante puisque celle-ci présente les meilleures performances en termes de
jitter. D’apres [13], ce trés faible jitter (11.2 mUI) est essentiellement due a I’utilisation d’un
détecteur de phase fonctionnant au quart de débit des données d’entrée, réduisant ainsi le jitter
du signal d’horloge récuperé.

En troisieme position se place la référence [15]. Cette étude expose le meilleur jittermms en
valeur absolue avec 290 fs. Cependant, cette étude propose également le debit de
fonctionnement le plus éleve de cet état-de-I’art avec 64 Gb/s, induisant un jitter dégradée
lorsque celui-ci est converti en Ul (18.5 mUI). Cette architecture présente un systeme complet
de transceiver (TX + RX). Bien que nous ayons tenté d’estimer au mieux uniquement la
consommation du récepteur, il est probable que nous ayons tout de méme surestimé légérement
celle-ci. Quoi qu’il en soit, il est également important de préciser que cette architecture propose
la plage de débit de fonctionnement la plus élevée de cet état-de-1’art, ce qui pourrait expliquer
cette consommation.

En avant-derniere place arrive la référence [16]. Cette étude propose une consommation de
70.4 mW, ce qui est similaire & notre circuit de CDR précédent a modulation NRZ consommant
79.4 mW. Neéanmoins, ici encore, cette architecture propose une trés large plage de débit de
fonctionnement en couvrant 30 Gb/s, ce qui semblerait étre un argument en faveur de cet écart
de consommation avec [12] et [13]. Cependant, a nceud technologique identique, [16] présente
une meilleure densité d’intégration que [13].

Enfin, la référence [14] apparait en derniere position. Ceci s’explique potentiellement par
le fait que cette architecture emploie le nceud technologique le plus élevé de cet état-de-I"art
avec 65 nm. Le débit de fonctionnement restant relativement élevé (51 Gb/s), il parait cohérent
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que cette étude se situe en derniére position en termes de consommation et donc d’efficacité
énergetique.

Cette section se conclut par une comparaison des circuits de CDR reposant sur le type de
modulation PAMA4. L’objectif a termes est de comparer les performances respectives en jitter,
efficacité énergétique et densité d’intégration des circuits de CDR de type NRZ vs PAM4 de
I’architecture proposee dans notre étude. Enfin, I’objectif final consisterait a déterminer le débit
maximal atteignable suivant le type de modulation des données d’entrée employeé.

5.5.  Conclusion du chapitre

Ce chapitre a permis, tout d’abord, d’exposer une vue d’ensemble de la technologie 28 nm
FDSOI. Cela s’est illustré par une comparaison d’une vue de coupe d’une technologie bulk
conventionnelle a une technologie SOI. L’essentiel avantage de cette technologie provient de
la possibilité de polariser le body en vue de diminuer la tension de seuil des transistors et d’ainsi
limiter les courants de fuite afin d’optimiser la consommation de ceux-la.

Puis, laméthode de design au niveau transistor, reprise du chapitre 3, a permis de déterminer
une nouvelle fois la densité de courant optimale par transistor. Deux nouvelles méthodes
d’optimisation au niveau layout (acces en escalier d’une part, et double acceés a la grille d’autre
part) ont été introduites en vue d’optimiser f; et fmax.

Par la suite, I’architecture du premier circuit de CDR basé sur le type de modulation NRZ
est discuté. Cette section débute par I’illustration de la différence dans la conception de
I’oscillateur en anneau avec I’ajout de charges actives connectées en paralléles afin de remédier
au probléme de I’oscillateur du chapitre 3 qui présentait une plage de contrdle trop importante.
Des resultats de simulation post-layout de cet oscillateur mettent en évidence un bruit de phase
grandement dégradé. La synchronisation par injection accorde une amélioration d’environ
47 dB a 1 MHz. Une vue du layout du circuit global est introduite et suivie d’un diagramme de
consommation détaillé par éléments du circuit.

Les analyses spectrales et temporelles présentées indiquent les résultats obtenus pour le
signal d’horloge et des données récupérées. Les diagrammes de I’ceil des donnees récupérées
avant et aprés le buffer 50 Q dévoilent la détérioration amenée par étude du jitterpp ainsi qu’en
ouvertures horizontale et verticale de I’eil, ttmoignant d’une degradation de la qualité du signal
récupéré. Cette étude se termine par une comparaison de ce travail a un état-de-I’art récent des
circuits de CDR de modulation NRZ en technologie CMOS et fonctionnant a un débit
équivalent (60 Gb/s) en démontrant les meilleures performances en termes de jitter,
consommation et superficie.

La derniere section reprend le circuit de CDR exposé précédemment en modifiant le type
de modulation des données d’entrée PAMA4. Le cceur du circuit étant identique au précedent, un
décodeur PAM4 a donc été congu afin de décoder ce signal en deux séquences de données de
modulation NRZ respectivement nommées MSB et LSB. Une preuve de décodage du signal
PAM4 concernant la séquence de données MSB est démontrée. La section se conclut sur une
discussion des difficultés rencontrées et des optimisations a prévoir en perspectives de futures
études ciblant le décodage des trames de données LSB.

La prochaine et ultime partie dresse une conclusion générale de cette étude et se termine
par une mise en lumiere de quelques pistes a investiguer en vue d’approfondir I’optimisation
de la CDR.
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6. Conclusion générale

Ce travail de thése s’est articulé autour de la conception et I’optimisation d’un circuit de
récupération d’horloge et de données (CDR) pour lien a trés haut débit et destiné a des
applications spatiales. Au total, quatre circuits ont été congus. Deux ont été fabriqués en
technologie 180 nm dans le but de constituer une premiére preuve-de-concept. Les deux
derniers circuits ont été réalisés jusqu’au niveau layout, dans une technologie plus récente, la
28 nm FDSOI afin de cibler un débit tres élevé (60 Gh/s).

Le premier chapitre a traité les origines et effets négatifs induits par les particules radiatives
sur les composants électroniques. Des propositions de solutions de durcissement quant a ces
radiations ont été suggérées. Deux types de solutions ont été proposés: a caractere
technologique (CMOS épitaxie ou SOI) d’une part et de conception méme au niveau du circuit
(principe de blindage, redondance spatiale, durcissement par decouplage résistif ou encore la
synchronisation par injection) d’autre part.

Puis, une introduction aux concepts de bases dans les systémes de communication a été
exposée en vue d’expliciter les parametres cruciaux et fondamentaux de ceux-la. Une bréve
comparaison des divers types de modulation de données (NRZ, RZ, PAM4 et Duobinary) avec
quelques techniques d’encodage (8B/10B, Manchester) ont également été définis. Ces
comparaisons ont mis en évidence les différents tenants et aboutissants de chacun par études
d’analyses spectrales et temporelles.

Ensuite, les diverses métriques usuelles pour les circuits de communications ont éte
exposées. Apres identification des diverses sources de bruit (bruit en 1/f, bruit de grenaille et
bruit thermique) ainsi que de leurs cibles respectives, les métriques usuelles (jitter, diagramme
de I’eeil et BER) dans les circuits de CDR ont aussi été definies et discutées.

Enfin, un état-de-1’art des divers types de topologie de circuits de CDR différencie les
architectures a boucle fermée (PLL/DLL, Interpolation de phase) au type a boucle ouverte
(Gated Ring Oscillator, Injection dans un systeme oscillant). Une étude comparative des
architectures en technologie CMOS presentant les meilleures performances en termes de jitter,
d’efficacité énergetique et d’occupation de surface fonctionnant a trés haut débit conclut ce
chapitre.

Le chapitre 2 est dédié a la conception des différents éléments constituant I’architecture
générale du circuit de CDR. L’ensemble des composants est détaillé de la maniére suivante.
Tout d’abord, une présentation succincte du principe de fonctionnement du bloc est explicitée.
Ensuite, diverses topologies deja existantes sont presentées afin de développer les avantages et
inconvénients de chacune en vue de conserver la version optimisant I’occupation de surface, le
jitter ainsi que la consommation a un debit fixé. Une introduction au principe de synchronisation
par injection est suivie d’une approche théorique afin d’éclairer davantage sur ce mécanisme.
Differentes méthodes d’injection sont également discutées afin d’en déduire la proposition
idéale pour notre cas. Enfin, I’architecture générale du circuit étant basée sur le principe d’une
boucle a verrouillage de phase (PLL), une bréve étude théorique dresse les principales
caractéristiques de celle-ci.
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Le troisieme chapitre décline les résultats de mesures de deux circuits distincts réalisés en
technologie 180 nm et fonctionnant a la fréquence ciblée de 3.2 GHz. Le chapitre débute par
une vue d’ensemble de la technologie employée et de la justification de ce choix quant a son
immunité inhérente concernant les radiations. Celui-ci se poursuit en explicitant la méthode de
dimensionnement employée durant la phase de conception. Une méthode d’optimisation
(Enclosed Layout Transistor) au niveau de la phase de layout afin de renforcer la robustesse du
circuit quant aux particules radiatives est introduite.

Ensuite, les mesures du premier circuit sont exposées. Ce premier circuit est un oscillateur
en anneau synchronisé par injection. L’objectif de ces mesures est de prouver I’efficacité du
mécanisme de synchronisation par injection sur les performances en bruit de phase et jitter de
cet oscillateur. Une corrélation entre les résultats de simulation et les mesures concernant la
plage de contréle de I’oscillateur est vérifiée. Comme attendu, les résultats de mesures prouvent
I’action méliorative sur le jitter et bruit de phase de I’oscillateur : une amélioration du bruit de
phase d’environ 43 dB a 1 MHz de la fréquence porteuse est relevée. Le jittermms indique quant
a lui une amélioration de 49.9 mUl a 14.1 mUI.

Le second circuit mesuré est un circuit de PLL également verrouillé par injection et
reprenant le méme principe d’injection. Le jitterms montre une amélioration de 29.7 mUl a 6.4
mUI pour une synchronisation a la frequence ciblée de 3.2 GHz. Une comparaison a |I’état-de-
I’art dans des plages de fréquence de fonctionnement similaires met en exergue la performance
de notre circuit concernant I’occupation de surface (0.1 mm?2) ainsi que la plage de verrouillage
(4 GHz). Néanmoins, la consommation apparait bien supérieure (34.6 mW) a I’ensemble de
I’état-de-I’art (< 10 mW), conduisant ainsi a une investigation approfondie de la consommation
de chacun des blocs en vue de déterminer les causes potentielles. Des propositions
d’améliorations concernant la consommation et le jitter sont proposées, avec notamment des
techniques d’optimisation d’injection.

Le dernier chapitre traite la conception du circuit complet de récupération d’horloge et de
données fonctionnant a 60 Gb/s en technologie 28 nm FDSOI. Une vue d’ensemble de cette
technologie est exposée. Le procedé SOI est mis en opposition a une technologie CMOS
conventionnelle. L’option d’acces a la back gate afin de moduler la valeur de la tension de seuil
(Vi) et ainsi d’optimiser le fonctionnement des transistors et I’efficacité énergétique sont aussi
abordés.

Deux méthodes d’optimisation au niveau layout sont mises en évidence (acces en escalier
et double acces a la grille) afin d’optimiser les f; et fmax des transistors. Puis, une différence de
conception concernant I’oscillateur en anneau est illustrée afin de remeédier au probléme de la
plage de contr6le trop élevée, a la fois source de jitter et de surconsommation.

Les résultats de simulation post-layout du circuit de CDR en modulation NRZ sont illustrés
par analyses temporelle et spectrale. Les diagrammes de I’eil des données et du signal
d’horloge récupérées sont analysés en vue de déterminer jitter et ouverture de I’eil. Une étude
comparative avec des circuits de CDR de modulation NRZ est introduite. Bien que les résultats
de notre circuit correspondent a des résultats de simulation post-layout, la conclusion de cette
comparaison suggere néanmoins d’excellentes améliorations par rapport au circuit précédent
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concernant le jitter (70 fs/4.2 mUI). De plus, a débit équivalent (60 Gb/s), il semblerait que la
consommation (79.4 mW) ainsi que I’efficacité énergétique (1.32 pJ/bit) rivalisent avec I’état-
de-I’art général.

Le second circuit congu est aussi un circuit de CDR, reprenant le cceur du circuit précédent
en incorporant un décodeur PAM4 situé a I’entrée du systéme. Bien que le décodage des trames
de données de type PAM4 confirment une bonne conversion pour la séquence NRZ lié au MSB,
il apparait que celle-du LSB ait éprouvé quelques difficultés et nécessite davantage de réflexion.

Une comparaison de I’état-de-I’art dédiée aux circuits de CDR de modulation PAM4 est
aussi proposée. Pour cela, une représentation graphique a été mise en place en vue d’estimer
I’architecture la plus optimisée en termes de jitter, consommation et occupation de surface.

Les mesures des deux premiers circuits (en 180 nm) ainsi que les résultats de simulation
post-layout des circuits de CDR ont permis de mettre en exergue quelques failles de nos circuits.
Bien que I’aspect d’occupation de surface apparaisse superieur a I’état de I’art, les performances
en jitter et consommation restent néanmoins encore optimisables. Cependant, il apparait aussi
que le recours a la technologie FDSOI ait permis de diminuer I’écart de consommation avec
I’état-de-I’art. Pour I’étude du jitter, bien que les résultats semblent encourageants, il n’en reste
pas moins difficile de judicieusement comparer nos résultats de simulation avec des résultats
de mesures de I’état-de-I’art.

La derniére partie présentée ci-aprées expose quelques pistes de réflexions a investiguer en
vue d’améliorer de nouveau certaines performances.
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7.  Perspectives

Une premiere perspective d’optimisation adresse la méthode d’injection.

7.1.  Optimisation de la méthode d’injection

Selon [1], le principal défaut des oscillateurs en anneau verrouillés par injection demeure
dans leur faible plage de verrouillage. Afin de pallier cela, une architecture impliquant une
injection duale alliant injection directe et par queue est proposée. La figure ci-dessous illustre
I’oscillateur en anneau sous double injection.

Vin+) WVin-

—FCZ Ryins Vfﬂ' Ryjs €27

[ “""'*--.E

Vin TC Riw Py R G

Figure 7-1 : Oscillateur en anneau différentiel verrouillé par double injection [1]

Cette méthode applique une double injection de courant, possédant une phase identique.
Cette technique améliore ainsi I’efficacité d’injection.

En raison de contraintes de plus en plus exigeantes avec la montée en fréquence associée a
une volonté de réduction de consommation, des méthodes digitales émergent. Zhang et al. [2]
proposent une technique d’alignement en utilisant un circuit d’ajustement de timing d’injection
adaptatif et a faible consommation. Cette technique est illustrée dans la figure ci-dessous.
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Figure 7-2 : Schéma-bloc de la PLL entierement digitale synchronisée par injection
sub- harmonique

Néanmoins, le concept fondamental de contrdle d’injection présenté-la requiert un
générateur d’impulsions drastiquement plus complexe a concevoir. En effet, I’étude propose
une architecture utilisant un diviseur de fréquence par quatre afin de relacher les contraintes
élevées en termes de fréquence de fonctionnement. La figure-ci-dessous expose sa schématique.
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Figure 7-3 : Schématique du générateur d'impulsions proposé

Enfin, des méthodes d’auto-calibration ([3]-[5]) émergent également. En effet, Jin et al.
([5)) introduisent une boucle a verrouillage de phase verrouillée par injection sub-harmonique.
Leur étude révéle que la force d’injection doit étre aussi élevée que possible afin d’améliorer
les performances en bruit de phase. Pour cela, une premiére méthode intuitive consiste a grossir
la taille du transistor. Le désagrément engendré se traduit par une capacité plus importante
percue par I’oscillateur en anneau, conduisant alors a une baisse de la fréquence de
fonctionnement.

Une méthode alternative induit d’augmenter la force d’injection en controlant la largeur
d’impulsion des impulsions injectées. D’aprées leurs observations, la force d’injection semble
optimale lorsque cette derniére est égale au quart de la période de I’oscillateur. [6] confirme
cela. Le concept de I’auto-calibration du timing d’injection ainsi que la largeur d’impulsion est
présenté par la figure suivante.
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Figure 7-4 : Schéma-bloc simplifié (a) et chronogramme associé a la PLL injectée (b) [5]

La figure 4 (a) expose un générateur d’impulsion dont les fronts montants et descendants
du signal INJ sont respectivement ajustés par At1 et At2. Ainsi, cette méthode permet de régler
simultanément le timing d’injection ainsi que la largeur d’impulsion. La figure 4 (b) donne le
chronogramme associé.

En conclusion, différentes approches d’optimisation de timing d’injection ont
succinctement été introduites ici. Ainsi, a hautes fréquences, les topologies analogiques
paraissent plus énergivores que leurs concurrentes digitales. Nonobstant les topologies digitales
s’averent davantage intéressantes en termes de consommation, ces derniéres nécessitent de
complexifier la conception du circuit afin de relacher les contraintes en termes de fréquence de
fonctionnement.

Comme nous avons pu le voir dans le dernier chapitre, a trés hautes fréquences (> 60 GHz),
il devient difficile de générer des fronts en vue d’opérer une synchronisation par injection. Dans
le cas de notre circuit, nous avons pu observer que pres de 62% de la consommation totale est
uniquement due au générateur d’impulsions en entrée. Une derniere technique est proposée
dans ce travail [7].
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Figure 7-5 : Oscillateur verrouillé par injection par couplage électromagnétique

Cette méthode repose sur le principe d’un verrouillage par injection par couplage
électromagnétique. L’avantage majeur d’une telle technique provient de la possibilité d’accéder
a des fréquences de fonctionnement trés élevées (80 GHz) tout en exposant une consommation
correcte (150 mW) en comparaison de I’état-de-1art.

Une seconde optimisation concerne la récupération des données. La section suivante en
explore une piste intéressante.

7.2.  Optimisation de la récupération de données

Dans I’objectif de déterminer une méthode optimale de récupération de données, une étude
[8] oppose les topologies DFF CML aux Portes a Transmission Dynamique (Dynamic
Transmission Gate, (DTG)) en étudiant I’efficacité de consommation d’une génération
d’horloge multiphase. Les auteurs expliquent que les architectures basées sur la méthode CML
se montrent extrémement sensibles aux variations de procédes de fabrication, d’alimentation
ainsi que de la température, résultant en du jitter. En vue de réduire ce jitter, une augmentation
de la consommation est requise.
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Figure 7-6 : (a) Génération d'horloge multiphase utilisant quatre DTG-FFs et (b) schéma
d'une DTG-FF [8]
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Afin de comparer le plus justement possible les différentes architectures, [7] dresse une
Figure de Mérite pour chaque topologie :

) PpTG-INBUF
FOMprG-rr = OprG-rFF (PDTG—FF L — ) (5-1)
FOM = g2 P + 2Pemi-INBUF 5.9
CML-FF = OcmL—FF \ FcML-FF I (5-2)

AvVec, ahrc_rr €t 0ly_pr les variations de délais respectives pour la topologie DTG et
CML, N le nombre de phases, Pprc—rr €t Pey—rr 1€S CONSOMmations respectives des FFs, et
Pore—insur €t Peyi—insur 1€ cOnsommations respectives des buffers d’entrées.
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Figure 7-7 : Consommation de DTG et CML FF, (b) Mismatch Jitter, (c) Figure de Mérite de
DTG et CML FF [8]

Les figures précédentes montrent les résultats simulés et modélisés de la consommation
(fig.(a)), du mismatch jitter (fig.(b)) ainsi que la figure de mérite (fig.(c) en fonction d’une
variation de la charge de sortie. Bien qu’il existe une légere différence entre les modeles simulés
et modélisés, la fig. (a) indique une consommation inférieure pour la topologie DTG en
comparaison de la méthode CML. La figure (b), en revanche, démontre un comportement
similaire pour les deux types de topologies lorsque le ratio de charge augmente. Enfin, la fig.(c)
révele une figure de mérite en faveur de la topologie DTG, spécialement pour un faible ratio de
charge. En conclusion, la topologie DTG semble surpasser celle en CML en termes de jitter et
consommation, essentiellement en raison d’une consommation de la topologie DTG
uniquement lors de phase de commutation.

Une derniere piste a investiguer se rapporte a la conception de circuit de CDR fonctionnant
a la moitié/quart de débit des données d’entrées.

7.3.  Optimisation par topologie half/quarter rate

Ce principe a succinctement d’ores et déja éte introduit dans ce travail de these mais non
approfondi.

Les exigences actuelles concernant une augmentation accrue des débits de fonctionnement
nécessitant des optimisations en termes de consommation conduisent a I’émergence de
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nouvelles recherches. En effet, certaines études récentes semblent de plus en plus se tourner
vers des circuits de CDR fonctionnant a la moitié ou quart de débit des données d’entrée en vue
de relaxer les fortes contraintes au niveau de I’oscillateur ainsi que du détecteur de phase ([9]-
[12]). Ces topologies-la semblent indiquer des avantages notables en termes de consommation
en comparaison aux topologies dites « full rate ». Cependant, cela vient également au prix d’un
plus grand nombre de composants, ce qui en contrepartie implique une moins bonne intégration
[13].
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