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1.1. MODELES NON LINEAIRES DES TRANSISTORS

Pour faire des fonctions analogiques, en particulier des amplificateurs, on utilise des transistors
en source de courant commandée, c'est-a-dire en mode normal pour les transistors bipolaires, et
en mode saturé pour les transistors a effet de champ JFET et MOS.

1.1.1 Modele non-linéaire du transistor bipolaire en mode normal direct

Le modele non-linéaire, appelé aussi modele "grands signaux", du transistor NPN en mode
normal est le suivant:

Mode normal :
Vepz Ve =0.7 V!

" Vo =0.700 V

i Vi =0.675V
Ve =0V ]
| BE - \’L'li
0 Y
Les équations caractéristiques du modele idéal (traits pleins) sont:
e kT
Ic=Ig€ Ur et Ic=p-Iz tantque V=Vy avec: Up =——=26mV a300°K

q
Ou I et le gain en courant 3 sont des parametres propres a chaque composant.

Pour modéliser le fait que les caractéristiques I = f(Vg) réelles (pointillés) ne sont pas
parfaitement horizontales, appelé effet Early, une conductance g (en pointillé) est ajoutée en
parallele avec la source commandée, ce qui donne:

Ve
Ic=1;e T +g..V,
C s 8ce’ VCE
Pour le transistor bipolaire PNP, la diode base-émetteur ainsi que tous les courants et tensions
sont inversés par rapport au NPN. Ce qui donne pour le modele idéal:
Ves
Ic =Is~eUT et Io=f-Ig tantque Vgc=Vy,
Et en tenant compte de la conductance g, modélisant l'effet Early:
Ve

IC ol N Ur +8ce VEC
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1.1.2 Modele non-linéaire du transistor MOS en saturation

Le modele non-linéaire, appelé aussi modele "grands signaux", du transistor MOS en
saturation est le suivant:

D I
Iy L2
G _| B (0V) __ : ul| Vs
\;MH\. : o
S
I[} I[}
F Y r 3
= - \;(I.‘
2
— : . VoV
57 V= =-Vs
+E Ve
=
I v
>'_ a8 (il
1 Vi =V tnVe=V, .
- > Ve
0 >

Pour un transistor NMOS idéal (traits pleins) en forte inversion et saturation, c-a-d avec:

V.. - V.
VGZVTO+HVS et \/]DZu
n
W
ID=£-(VG—VTO—nVS)2 avec  PB=w, Cy —
2n L

Voo, 1, u, €t C,, sont des parametres technologiques, W/L est le rapport largeur/longueur du canal.

Pour un MOS discret, avec la source généralement reliée au substrat, et donc Vg =0, ainsi que
pour un MOS intégré dans une technologie moderne avec n =1, les équations deviennent:

B.
2
Pour modéliser le fait que les caractéristiques I, = f(Vps) réelles (pointillés) ne sont pas

parfaitement horizontales, a cause de la modulation de la longueur du canal, une conductance
g, (en pointillé) est ajoutée en parallele avec la source commandée, ce qui donne:

B.
2
Pour le transistor PMOS, tous les courants et tensions sont inversés par rapport au NMOS, et
les parametres technologiques ont des valeurs différentes. Ce qui donne:

Ip=="(Vgs—Vro)® si  Vps=Vgs—Vrg

2
Ip=="(Vgs = Vro)” +8as" Vps

I = % (Vsg =Vro)®  si Vsp=Vsg - Vro modele idéal
Ip = E (Vsg _VTO)2 + 245" Vsp avec modulation de longueur du canal

[\
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1.2. MODELE LINEAIRE DES TRANSISTORS

Le modele linéaire, appelé aussi "petits signaux", d'un transistor est obtenu en linéarisant
(dérivant) les lois "grands signaux" autour d'un point de repos. On obtient ainsi:

C D

Modele "petits signaux" Modele "petits signaux"
du transistor bipolaire du transistor MOS
I I I I
Em =T = Ee~ot gm =42B"Ipo =B (Voso~Vro)  8as =~
Ur B-Ur Va Va

Les parametres "petits signaux" sont fonction du courant de repos et des parametres
technologiques et géométriques du transistor, dont la tension "Early" V,.

Pour tout transistor bipolaire: g >>gy.>>g.. Un MOS peut avoir g, comparable a g,
Le schéma "petit signaux" d'un PNP Le schéma "petit signaux" d'un PMOS
est identique a celui d'un NPN. est identique a celui d'un NMOS.

1.3. COMPARAISON BIPOLAIRE - MOS

Avantage bipolaire:

* Loi exponentielle (et donc son inverse log) permettant la multiplication analogique.
e g plus élevé a courant donné.

* V;: quasi constant = 0.7 V.

* Densité de courant plus élevée par unité de surface.

* Moindre sensibilité aux variations du processus de fabrication.

* Zone utile I = f(V;) en source de courant plus étendue, en pratique des que V;=0.2'V.

Avantage MOS:

* Surface minimale des dispositifs intégrés, trés haute densité.

* Circuits a tres faible puissance.

* Processus de fabrication a haut rendement.

* Courant de grille nul en DC et capacité de grille formant une mémoire intrinséque.

* En circuit intégré, plusieurs modes de fonctionnement possibles: faible, moyenne ou
forte inversion, suivant que Vg et inférieur, a peu pres égal ou supérieur a Vo,
aboutissant a des comportements tres différents (voir cours "Structures analogiques" du
Prof. Kayal).
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14. MONTAGES DE BASE A UN TRANSISTOR

1.4.1 Définition des parametres du quadripole équivalent

Un amplificateur a un transistor peut étre représenté par un quadripOle, dont l'entrée est
connectée a une source réelle (avec sa résistance interne), et la sortie a une charge. La source
réelle peut aussi bien étre représentée par son équivalent Thévenin, comme ci-dessous, que par
son équivalent Norton.

Q by

2 Montage a Vi R =
. (=)

é transistor L 5

On cherche a établir les relations liant les grandeurs pratiquement accessibles que sont v, 1;, v,
et 1,. On s'intéresse plus particulierement aux parametres suivants:

. . v L,
¢ |le gain en tension: A, =—2 avec une charge R, donnée
v L
Vi
L. . v .
o la résistance d'entrée: R, =—L avec une charge R; donnée
L
L. . v L. .
e la résistance de sortie: R =-2 avec vq= 0 et une résistance de source R, donnée
out 1 S S
2

Pour déterminer R, il faut annuler la source indépendante a 1'entrée, déconnecter la charge, et
calculer ou mesurer la résistance vue des bornes de sortie.

Rg iy
— A%
vs=0 ! A'y V= Ol
On peut aussi définir :
. 1 ,
¢ e gain en courant: A =2 avec une charge R, donnée
1 . L
L
. v .
¢ ]a transrésistance: R, =-2 avec une charge R, donnée
m . L
I
1 .
« la transconductance: G, =—= avec une charge R; donnée
Vi

En outre, tout quadripdle satisfait les relations générales:

~

A

V=

A -R
-1 L L AV =1 AV =—Gm'RL
Rin Rin



Les amplificateurs a un transistor p.7

1.4.2 Montage Emetteur Commun

Dans le schéma "petits signaux", 1'émetteur est a la masse, borne commune a I'entrée et a la sortie:

Vi Vbe
V1= Vbe
1] = 8peVie
1) =8mVpe + 8eeV2
vy =-Rci,
D'ou
A=Yz EaRe |, (rosL) et Al B
vy I+g.Re 8ce I I+ge.Rc

Suivant la valeur de la charge extérieure R, on peut simplifier ces expressions ainsi :

1
sit Rp <<— A, =-g . Rc A =p
Eee
Si : L<<RC AV=—g—m A= B
Ece Ece gceRC

La résistance d'entrée est simplement :

Ryy=—= 1 ne dépend pas de la charge extérieure R...

1] = 8heV1 = —ZbeRBl) = 1;=0 => Vb=V =0
12=8mVpe + 8ceV2 => 17 = 8eeV2

\B) 1 2 <.
Royy=—"=— ne dépend pas de la résistance Ry.
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1.4.3 Montage Base Commune

Dans le schéma "petits signaux", la base est a la masse, borne commune a l'entrée et a la sortie:

/g,

V1= "Vhe
i1 =8beV1~8mVbe ~ gce(V2_V1)= gheV1itEmVit gce(Vl_VZ)
i2 =8mVbe gce(VZ_Vl) =—8mVi1— gce(Vl_V2)

vy =-Rcly

De ces équations, en tenant compte que g,.<< g,.<< g, on tire:

R 1
Av=ﬁ_gm—c=gm(RC//_
Vi 1 gceRC ce
A.=i_2= -1
' .1 1+g073RC
R. =ﬁ= 1"‘gceRC
in .
g..R
b+ °eBC>

Suivant la valeur de la charge extérieure R, on peut simplifier ces expressions ainsi :

1 1
si: Rg <<— A, =g.R¢ A =-1 R, =—
gCe gm
R
Si: L<<RC<<£ Av=g_m A =-1 Rin=g°e—c
gCC gce gce gm
- 1
si: £<<RC Av=g—m A, B R, =—

Ece Ece gceRC Ebe
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Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant:

/g,
—1__1—

L

5 Z R v v 1 8m Vbe v
— E 1 be 2
RS RE gbe

(o

. 1. Rg
Vi==Vhe = (Rg/—)=ip————
¢ 8be l'*'gbeRE

i2 =8mVbe T gce(VZ_Vl) =—8mVi1— gce(Vl_Vz)

De ces équations, en tenant compte que g,.<< g,.<< g, on tire:

Suivant la valeur de la résistance globale d'émetteur R, R, peut étre simplifiée ainsi :

1 1
si: Rg<<— Roy=—
gm gce

. 1 1

S1 : —<<Rg <<— Rout =—8mRE
&m Ebe 8ce
1

si: —<<Rg R out =£
Ebe 8ce

Remarque:

Dans la pratique, il arrive qu'il y aie une résistance Ry en série entre la base et la masse
commune a l'entrée et a la sortie:

Rs=Rg

I
|
L4

Vsl \Z R V2 [ | Ri=R¢
B

Tant que cette résistance Ry est bien inférieure a 1/g,., les résultats établis dans ce paragraphe
restent valables.
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1.4.4 Montage Collecteur Commun
Dans le schéma "petits signaux", le collecteur est a la masse, borne commune a l'entrée et a la

sortie:
iy Vhe iy
_’ I
U 1
\%
1 e R

gm.vbe

11 = heVie

V1= Vpe + \&)
1 ==8mVbe ~ ZbeVbe T LceV2
vy =-Rgi,

De ces équations, en tenant compte que g,.<< g,.<< g, on tire:

Yovp l+gRg
Al P
1 1 1"'gceRE

1 R
Rin=\.,_=_+ B E

Suivant la valeur de la charge extérieure R, on peut simplifier ces expressions ainsi :

1 1
si: RE <<— AV =ngE <l Ai =_B Rin =
gm Ebe
) 1 1
SIL: —<<Rg <<— A, =1 A =-f R, =PRg
gm gce
si: L<<RE A, =1 A, = mk Rm:i
gceRE Ece

Ece
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Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant:

. V, .
D i

be
! 1
Ryf[ "] e Bec
RS = RB gm'Vbe

De ces équations, en tenant compte que g,.<< g,.<< g, on tire:

V'S

A%

i2 =—8mVbe ~ 8beVbe t 8ceV2 = _(B + 1)i1 +8ceV2

. 1
vy =-1j(Rg+—)
Ebe

R YZ L_,_R_B);E(L_,_R_B)//L
I gm B 1+ gceRB/[3 gm B Ece

Suivant la valeur de la résistance globale de source Ry, R, peut étre simplifiée ainsi :

1 1
si: Rg<<— Roy=—
Ebe gm

1 R
si: —<<Ry <<£ Rout=—B
Ebe Ece B

. 1
S1 : —<<Rj Rout=—
gce gce

Remarque:

Dans la pratique, il arrive qu'il y aie une résistance R en série entre le collecteur et la masse
commune a l'entrée et a la sortie:

Tant que cette résistance R est bien inférieure a 1/g.., les résultats établis dans ce paragraphe
restent valables.
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1.4.5 Montage Emetteur Commun Dégénéré

Comme pour I'émetteur commun, l'entrée est sur la base et la sortie au collecteur. Mais dans le
schéma "petits signaux", une résistance entre I'émetteur et la masse diminue (dégénere) le gain A,.

il gm.vbe iz
Vie 1 1
Vl gbe gce Vz [] RC
Ve
v l R v

11 = heVie

Vi =Vpe + Ve
Ve = (ngbe * 8beVbe T gce(VZ_Ve))RE
1) =g Vie + 8ee(V2—Ve)
vy =-Rciy
De ces équations, sachant que g..<< g,.<< g,,, on tire:

=ﬁ= _ngC(l_gceRE/B)
i Vi 1+ngE +gceRC(1+gbeRE)

A

.=i_2= B(l_gceRE/ﬁ)
i) 14+g.(Rg+Re)

R. = M - 1'I'ngE + gceRC(1+gbeRE)
" i1 gbe(1+gce(RE +RC))

Dans la pratique, Ry est presque toujours bien inférieure a f/g... Le terme g . Rp/p est alors
négligeable p.r. a 1, et I'on peut établir les expressions simplifiées suivantes :

o [Re //(L.%)

— _ngC — 8ce 1+ gbeRE
Y 1+ngE +gceRC (1+gbeRE) 1"'ngE
_ p
"1+ (Rg +Re)

o 1+ ngE + gceRC (1 + gbeRE )
" gbe(1+gce(RE +RC ))
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Pour des valeurs de la charge extérieure R pas trop élevées, ces expressions deviennent:

1 1 R -gnR R 1
Rc <«<— L EmTE = A, = —8m=C_ tendant vers : y=——5 si —<<Rg
8ce 1'*'gbeRE 1"'ngE RE &m
o __ Vep+BRE
" 1+ g (Rg +Re)

Si la somme (R;+R.) reste plus petite que 1/g.., R;, et A; deviennent indépendants de la charge:

1 1
(RE+RC)<<— == Rin =—+BRE et Al=ﬁ
Ece Zbe
Si, par contre, la valeur de la charge extérieure R est tres élevée:
I 1 R -
R >>_.M = Av=¢ A = B
Lece 1+ gbeRE gce(l + gbeRE) gceRC
1
Riy=—+Rg
e
Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant :
il Em'Vpe iz
1_
1 1
RB [] v Ehe 8ce v,

1 R (1+gpR
Vo miy(Ry MRy + )= iy NEULF E6eRp)
be 1+gp.(Rg +Rg)

1 1
Vhe = /gbe Ve = Ve
Rp +1/gpe 1+gpeRp

1 .
Vo=V + _(12 - ngbe)
ce

De ces équations, en tenant compte que g.<< g,.<< g, on tire:
R _E_L.l'*'ngE+gbeRB(l+gceRE) L B

< —
out =

i2 Bce 1+ gbe(RB +RE) Ece Ece

Tant que R est inférieure a 1/g., cette expression se simplifie ainsi:

Rg <<L => Ry __ L I+enRe+gneRp

Ece Ece 1"'gbe:(RB'|'RE)
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1.4.6 Montage Source Commune
Dans le schéma "petits signaux", la source est a la masse, borne commune a l'entrée et a la

sortie:

4' V1 = Vgs
wi | V2 R, =Ry

1
Vo= _gmvgs(_//RD) =—8mV1
8ds

RD
1+ gdsRD

Le courant de grille est nul, c.-a-d. 1, =0

On en tire:
-g,R 1 . 1
AV=E=M=— S(Rp//— =  si:Rp<<— A, =-g.Rp
Vi 1+ gdsRD 8ds 8ds
si: —<<Rp V= _Em
8ds 8ds
Ai = 0 et RiIl = 0
Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant :
i
,‘_
gm‘vgs
1 v,

gds

=V1=RGig=O

v

gs
12=8mVgs ¥ 8asV2 == Iy = 84sV2

1
R, =—=—estindépendante de R,
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1.4.7 Montage Grille Commune

Dans le schéma "petits signaux", la grille est a la masse, borne commune a l'entrée et a la

sortie:
1/gds
. e
_’
gm'vgs
\2) Vs V21 |Rp
V= _VgS
1) =—8mVgs ~ 2as(V2=V1) = V1 + &as(V1—V2)
1= +8mVgs + 8as(V2—V1) = —8m V1~ &as(V1—V2)
Vo = _RDiZ
De ces équations, on tire:
v +g4)R 1+g4R i
AV=_2=(g1m gdi{) D Rin=Y_=M Ai=-_2=_1
Vi + 84D i 8m * &ds 1y
. 1 1

= si: Rp<<— A, =(g,+8g4)Rp et R, =—

gds €mt &ds

) 1
si —<<Rp A, - Em? 8ds et R, = BasRp
8ds 8ds gm T &ds

Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant :

1/gds

. e

D i
i —O0—¢—
< gm.vgs

J T vz

(o]

=1 =8 Ve t gds(V2+Vgs)
Vgs =Rgly =-Rglp

De ces équations, on tire:

v 1 ) 1 1
ROl.lt =1_2=g_[1+(gm+ gdS)RS] => S1: RS <<m ROllt =g_
2 ds m™ &ds ds
Si: 1 << RS Rout _ (gm+ gds)RS

€m &ds Eds
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1.4.8 Montage Drain Commun
Dans le schéma "petits signaux", le drain est a la masse, borne commune a l'entrée et a la

12
——— g8 .

Vol | Rg

v, l | v, || RL=Rg G
m 'gs

) ==8mVgs + 8dsV2

vy =-Rgiy
Vi=Vg +V)
De ces équations, on tire:
R ) 1 R
AV=V—= Em=s =>  si: Rg<<— V=—gm S
Vi 1+ (gm"' 8ds )RS Eds 1+ ngS
. 1
si —<<Rgy A, = Sm
8ds gm™ &ds
i
Ai=_2=°o et Rin=\.]_=°o
|

Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant :

Vgs
—>
1
RG M gds
gm‘vgs

1) ==8mVgs + 8dsV2

V1=O

VgS=V1_V2 =-Vy

De ces équations, on tire:

v 1
—%=——"— estindépendante de R

R, ;=
out .
%) gmt ds
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1.4.9 Montage Source Commune Dégénérée

Comme pour la source commune, l'entrée est sur la grille et la sortie au drain. Mais dans le schéma
"petits signaux", une résistance entre la source et la masse diminue (dégénere) le gain A,.

ij=i,=0 Vs i
—_—— O
iy - 1
A gs
ii=i=0 < 8as
l —gb—l vi V2 [] Rp
1 Vs R
Vg S S
l Ry v l v

1) =8mVgs * gds(VZ_ V)
Vo =-Rpi,
Vs =1Rg
Vi=Vge+ Vg
De ces équations, on tire:

1
—Em RD//(g_[1+ (gm+ gds)RS])
ds

Vv _ -2mRp _
v
vy I+(gpm+g4s)Rs +24sRp 1+ (gm+g4s)R
. 1 —g RD
=>  si: Rp<<—[l+(gy+gas)Rs] - m
ds e Y 1+ (gmt 2es)Rs
.. 1 _ —Em
si —[1+(gm+84)Rs | <<Rp ==
Eds Eds
Ai=1._2=°o et Rin=\.]_=°o
i

1
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Pour le calcul de la résistance de sortie, le schéma "petits signaux" est le suivant :

gm.vgs ;2_
v 1
. gs
11= 1= 0 gds
g
" RG[ Vi V2
R
¢ Rg Vsl Ry
v v
i2 =8mVgs T gds(VZ_ Vs)
Vs =1Rg
vi=0 => vy =V;-vg==-V
De ces équations, on tire:
V2 1 . 1 1
Ry =—==—][l+(g +8¢)Rs] = si:Rg<c—— R y=—
Ly  8gs gm™T &ds 8ds
. 1 +g4R
Sl —<<RS 1%()[1t =M

€m &ds Eds
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1.5. RESISTANCES AUX ACCES DES TRANSISTORS

1.5.1 Résumé synthétique des résistances aux acces du transistor bipolaire

Dans des conditions d’utilisation courantes (attention aux limites de validité établies
précédemment !), les résultats obtenus peuvent se résumer aux approximations de la figure ci-
dessous :

1 1 1+g Rp+g Ry B
1 . o ; <5
g + ﬁ'RE __» Bee e 1+ She (RE + RB) ee
RC La résistance vue au Collecteur est

R, I/—:|1 comprise entre 1/g_, et p/g,, -
1 )

La résistance vue a la Base vaut
1/g;,. , augmentée de la valeur
de la résistance globale placée

en série dans ’Emetteur 1 R,
multipliée par f. 5 T —
&m B

La résistance vue a I'Emetteur vaut 1/g_,
augmentée de la valeur de la résistance
globale placée en série dans la Base
divisée par p.

Cette figure donne la résistance entre un acces du transistor et la masse en fonction des
parametres g, g,. et .., et des résistances de charge des deux autres acces.

Pour rappel, le gain en tension des montages classiques, dans les mémes conditions:

VB 1 gceRC ce

\% g.R 1
A, BC -_C__om*C =gm(RC /] —

VE 1 gceRC ce

VE ngE ] ez
Aycc=—=—"-—tendant vers l'unit€ lorsque Ry > 1/g,,

1 1 R
o |R¢ //(_.M)
_ngC Ece 1+ gbeRE

V
A e =-C
v BCdegnere VB 1+ ngE + gceRC (1 + gbeRE ) 1+ ngE
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1.5.2 Résumé synthétique des résistances aux acces du transistor MOS

Les résultats obtenus précédemment peuvent étre résumés dans la figure ci-dessous :

1 gds H : 1 gm+ gds
—— +Ry———— 1 » “—— — + Ry ——
Emt8as O Cutgas L 8as Ry s
Si: g >> 84 — +Ry— —» <« + R, 2
s . &m ’ g i 8as S g4
Ry i R,
L= T =]

Cette figure donne la résistance entre un acces du transistor et la masse en fonction des
parametres g, et g, et des résistances de charge des deux autres acces.

Pour rappel, le gain en tension des montages classiques, dans les mémes conditions:

v l+ggRp Lds
A oYs__ &oRs
v.DC vg  1+(gn+84s)Rg
1
—Em RD//(_I:1 + (gm+ gds)RS])
A _Vp —2uRp Lds
v, SCdégénérée —

Vg 1+ (gn+24s)Rs+ 24sRp 1+(gm+ g4s)Rg

p.20
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2.1. INTRODUCTION

L'amplificateur différentiel de base, encore appelé "paire différentielle”, est un montage
symétrique, basé sur deux transistors couplés par les émetteurs, pour des bipolaires, ou les
sources, pour des MOS. C'est un bloc fonctionnel extrémement important, utilisé de facon
intensive dans les circuits électroniques, en particulier dans les circuits intégrés.

Dans les circuits analogiques, la paire différentielle est utilisée notamment comme étage
d'entrée des amplificateurs opérationnels. Elle est a la base du multiplieur analogique a 4
quadrants (cellule de Gilbert). On l'utilise aussi dans certains circuits logiques, en particulier
dans la famille ECL.

La paire différentielle est un amplificateur de signaux continus et alternatifs. Le couplage
d'entrée est donc direct, sans capacité série, et aucune capacité de découplage n'est nécessaire.
Malgré cette propriété, son point de fonctionnement au repos (ou sa polarisation) est tres
stable, et tres peu influencé par la température ou les dispersions des caractéristiques des
composants, et son gain en tension est élevé.

Dans l'amplificateur de signal alternatif (AC) classique ci-dessous, la polarisation V et le
signal v, ,¢, sont traités différemment grace aux capacités de couplage et de découplage.

Pour un amplificateur de petit signal continu (DC), 1'utilisation de capacités de couplage et de
découplage est exclue.

Avec le méme principe de polarisation, un schéma possible est le suivant:

Vcce
Rc
V;;"' Vout,DC
)
wl®
———

Cette solution est inacceptable, car:
- la source de polarisation doit étre flottante,

- le point de repos doit étre tres précis et stable, car toute erreur se confond avec le signal
utile DC,

- la sensibilité a la température est importante, puisque toute variation de Vg (-2 mV/°)
entralne une variation du point de repos qui se confond avec le signal utile DC.

- le gain de I'étage est fortement limité IA | = R./Rg.
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Un autre principe, ne nécessitant pas de source flottante, est une polarisation par une
alimentation négative:

Vcce
V;,"" Vout,DC
Vs,DClC
Ve

Cette solution est également inacceptable, car, a part la suppression de la source de polarisation
flottante, les autres défauts subsistent, a savoir:

- l'alimentation Vg doit étre tres précise et stable, car toute erreur se confond avec le
signal utile DC,

- la sensibilité a la température est importante, puisque toute variation de Vg (-2 mV/°)
entralne une variation du point de repos qui se confond avec le signal utile DC,

- le gain de I'étage est fortement limité IA | = R./Rg.

La paire différentielle permet de supprimer ces défauts, au prix de quelques composant actifs
supplémentaires (au minimum 1).
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2.2. SCHEMA ET PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT

Un amplificateur différentiel peut étre réalisé aussi bien avec des transistors bipolaires que
MOS. L'explication qui suit se base sur l'utilisation de transistors bipolaires, mais elle peut
immédiatement étre transposée pour les transistors MOS.

L'amplificateur différentiel de base, ou paire différentielle, est constitué de deux transistors
couplés par les émetteurs, et polarisés par une source de courant continu, selon le schéma
suivant:

D

D

VEE

Pour garantir les meilleures performances, les deux transistors doivent, autant que possible,
avoir des caractéristiques identiques, et se trouver a la méme température. Ces conditions sont
quasi-automatiquement remplies en circuits intégrés.

‘ y A T
Les deux émetteurs reliés sont au méme potentiel d'ou :  V,; - Vgg; =V, = Vgg»

Tant que les deux bases sont au méme potentiel V,, =V, =V, donc que la différence de
potentiel entre les bases, dite signal d'entrée différentiel, est nulle, alors Vg, = Vig,, ce qui
implique que les deux transistors identiques conduisent des courants égaux, chacun valant donc
la moitié du courant constant de la source de polarisation. Par conséquent, les deux collecteurs

restent a des potentiels constants et égaux: V,, =V, =V —R/2

On congoit que la température n'a pas d'influence sur cette situation car la variation thermique
de Vy;; affecte de facon identique les deux transistors, ce qui conserve 1'équilibre de 1'ensemble.

Une variation conjointe du potentiel des deux entrées V,, =V, =V, dit signal d'entrée de mode
commun, ne modifie en rien 1'équilibre, tant que ni les transistors ni la source de polarisation
n'entrent en saturation.

Lorsqu'on impose une différence de potentiel entre les bases, dit signal d'entrée différentiel, on
crée un déséquilibre entre les deux branches. Le courant I se répartit dés lors de fagcon inégale
entre les deux transistors, ce qui fait varier le potentiel de chaque collecteur en sens opposé 1'un
de l'autre. Le signal de sortie peut étre recueilli soit entre les deux collecteurs (sortie
différentielle), soit entre un des collecteurs et un point fixe, tel que la masse (sortie "single
ended" ou asymétrique).

Lorsque la différence de potentiel entre les bases dépasse un certain niveau, I'un des transistors
est bloqué, et la totalité du courant I passe par l'autre transistor. A ce moment les potentiels des
collecteurs ne changent plus: on peut dire que le signal de sortie "sature", mais cette saturation
d'amplitude n'implique pas que le transistor qui conduit passe en mode saturé puisque son
courant collecteur est limité a la valeur I, et donc le potentiel minimal de son collecteur est
imposé a (V—RcD).
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Exemple numérique:

Soit [=2mA, R.=2,2kQ, et V=10 V. Pour une tension différentielle d'entrée nulle, chaque
transistor est parcouru par 1 mA (en négligeant le courant de base), et chaque collecteur se
trouve polarisé a 7,8 V. Si on applique une tension différentielle suffisante entre les 2 entrées,
un des transistors sera parcouru par un courant nul, ce qui fera remonter son collecteur a 10V,
tandis que l'autre transistor sera parcouru par un courant de 2 mA et verra son collecteur chuter
a 5,6 V. 1l ne sera pas saturé tant que sa base n'est pas portée au dessus de ces 5.6'V.

En conclusion, l'amplificateur différentiel idéal n'amplifie que la différence de potentiel entre
les deux entrées, et n'est pas sensible au potentiel moyen, dit de "mode commun" de celles-ci.

Dans un amplificateur différentiel réel (ou non idéal), la source de courant I peut présenter une
conductance de sortie gq non nulle. Dans ce cas, un signal d'entrée de mode commun provoque
une modification équivalente du potentiel des émetteurs, donc de la tension aux bornes de la
source de courant, ce qui modifie légerement sa valeur. Si le courant I varie, la chute de tension
aux bornes des deux collecteurs varie également. Si la sortie de l'ampli se fait en mode
différentiel, donc entre les deux collecteurs, 1'effet sera nul a condition que les deux transistors
soient parfaitement identiques. Par contre, si la sortie se fait entre un des collecteurs et la
masse, une variation sera perceptible. Cette imperfection s'appelle le gain de mode commun.

Exemple numérique:

En reprenant 1'exemple précédent avec un conductance gy de 10° Q' une tension d'entrée de
mode commun de 5 V provoquera une augmentation du courant de polarisation de 50 pA, donc
25 pA supplémentaires dans chaque transistor, d'ou une baisse de potentiel de 55 mV des deux
collecteurs .

De facon générale, pour des signaux quelconques Vi et Vip appliqués aux entrées, on peut
toujours définir ceux-ci comme la somme d'un signal d'entrée différentiel et d'un signal d'entrée
de mode commun:

'Vi,diff

\4 v OV

e Signal d'entrée de mode commun, appliqué simultanément aux deux entrées:
Vit + Vip
2
» Signal d'entrée différentiel, appliqué de fagon antisymétrique aux deux entrées (c'est-
a-dire la moitié avec le signe positif a une entrée, et la moitié avec le signe négatif a
I'autre entrée):

V. =

Via = Vi1 —Viz

Lors de 1'étude des propriétés de 1'ampli différentiel en petits signaux, on étudiera séparément
les effets des signaux différentiels et de mode commun. Dans un premier temps, on étudiera
seulement l'amplification de mode différentiel, Aq, c'est a dire l'effet de la composante
différentielle du signal d'entrée sur la sortie, en I'absence de signal d'entrée de mode commun.
Dans un paragraphe ultérieur, on traitera le cas de 'amplification de mode commun, A, c'est-
a-dire 1'effet de la composante de mode commun du signal d'entrée sur la sortie. L'effet global

s'obtiendra en appliquant le principe de superposition.
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2.3. FONCTION DE TRANSFERT "GRANDS SIGNAUX"

L'étude de la fonction de transfert de la paire différentielle pour les signaux de grande
amplitude est importante a divers titres:

e elle permet d'illustrer dans quelles limites son comportement pourra €tre qualifié de
"linéaire", et donc quelle sera 1'amplitude maximum des "petits signaux" admissibles
dans un ampli linéaire;

* elle montre que la tension de sortie n'atteint pas brutalement une limite de saturation,
mais tend en douceur vers une amplitude limite sans que les transistors de la paire
différentielle n'entre en mode saturé;

e certaines applications font directement usage de cette fonction non linéaire, comme le
circuit de conversion d'un signal triangulaire en un signal quasi sinusoidal.

Dans cette analyse non-linéaire, on admet, comme hypothese, que la conductance de sortie gg
de la source de courant, ainsi que celle g, (effet Early) des transistors, sont négligeables.

Si les transistors sont identiques (appariement correct) et sont a la méme température, on peut
admettre que leurs parametres I et 3 sont identiques:

Vee
Rc Rc
P Vod
1 C1 ivol V02 1 C2
+ +
‘/Blﬁl\> /VBEZ
V.
D I D, v
Via
VEE

La tension d'entrée différentielle Viq peut aisément s'exprimer en fonction des courants de
collecteurs par le développement suivant:

VBEI

I
ICl =Is'e Ur = VBE] =UT'hlg
s

1
IC2 =Is'e Ur = VBE2 =UT'1n£
S

lnIIC—1 - lnIIC—zl =Ur- lnIC—1

Via =VBe1 —~ Vg2 =Ut" "
C2

S S

I I
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l+AI Va — 4 Al
V,y=Ug-In = U _%
—=AI ——AI
2
Vig Vig Vig

I I O 1 U
—+Al=(=-AD)-eYr =—-eUr _A1-eVr
2 2 2

Via I Via
Al-(eVT +1)=5-(eUT 1)

Via

Ur _ ,
A=t € ol o AL L oy i
2 YV 2 2-Ug

eVt 41

Cette expression de Al permet d'écrire la valeur des courants de collecteur sous la forme:

1+ tanh Via_ I, =1- 1-tanh Via_
Z'UT 2 2UT

|
I =—"
C1 2

i

) »V..=V.-V.
\Y 0 +2UT id il i2

Le déséquilibre de courant Al est donc lié a la tension d'entrée Vg par une loi en tanh. Cette
fonction est tres linéaire autour de 1'origine, puis tend lentement vers la saturation pour des
valeurs de IVigl supérieures a Ut. Pour une différence des potentiels d'entrée plus grande que
200 mV (= 8-Ur), on peut considérer que tout le courant I passe dans lI'un ou l'autre des
transistors, car tanh(4) = 0.9993.

Les courants de base s'expriment ainsi:

1+ tanh Via_ IB2=L' 1 -tanh| Via_
2'UT 2'B 2'UT

I
I ="
B0
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On peut déterminer les potentiels des collecteurs:

R I Re'd V;
Vo1 =Vec =Re I = Vee - ; —%-tanh( ld)

V5 =Vrr =R Irs = Ve — +——=—-tan
02 cC c'lc2 CccC ) 2Ug

RcI Rel h( Via )
La tension différentielle de sortie est donnée par:

V,

V]

V.
d=2-RC-AI=RC-I-tanh(2.‘d )

Ur

+IR,

=)

» Via=VirVa
-2U, +2U,;

Comme on pouvait s'y attendre, quand Viq est nulle, Voq est également nulle. Il est donc
possible de cascader directement plusieurs étages d'amplificateurs différentiels sans provoquer
de décalage de la tension de repos de chaque étage.

C
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24. COMPORTEMENT "PETITS SIGNAUX" DE L'AMPLI
DIFFERENTIEL A CHARGES RESISTIVES

Lorsqu'on réalise un étage amplificateur différentiel a 1'aide de composants discrets, on fait
généralement usage de simples charges résistives aux collecteurs des deux transistors. Dans le cas
d'un amplificateur intégré, les résistances sont souvent (mais pas forcément) remplacées par des
charges actives, ce qui sera étudié au point 2.5.

2.4.1 Gain en tension différentiel Aq

Lorsque le signal d'entrée différentiel a une amplitude suffisamment faible, on peut linéariser
la fonction de transfert aux environs de l'origine, et ainsi établir l'expression du gain
différentiel Agq de I'ampli différentiel en "petits signaux".

Méthode 1: linéarisation de la fonction de transfert "grands signaux"

La fonction de transfert "grands signaux" peut aisément étre linéarisée aux environs de
l'origine. En effet, le développement de la fonction "tanh(x)" en série de Taylor limitée au
premier terme se réduit a son argument "x", d'ou:

Vid
2 * UT

VOd =Rcl

En se rappelant qu'aux environs de 1'équilibre, chaque transistor est parcouru par un courant
I/2, on voit que I'expression (I/2UT) n'est autre que la transconductance g, de ces transistors.

Ag= —d _——C_ gn'Rc  gain en mode différentiel a sortie différentielle

Le gain (différentiel) de 1'ampli différentiel est identique a celui du simple montage émetteur
commun. Si la sortie se fait de facon asymétrique (entre un des collecteurs et la masse), la
valeur du gain en valeur absolue est divisée par 2, I'un étant positif, I'autre négatif, puisque les
deux collecteurs bougent en sens inverse.

Méthode 2: calcul a partir du schéma "petits signaux"

En négligeant la conductance de sortie de la source de courant ainsi que celle g. des
transistors, le schéma "petits signaux" est le suivant:

“

€m Vbel * Ebe’ Vbel + &m’ Vbe2 + €be’ Vbe2 =0

€m Vbel * Ebe’ Vbel + &m’ Vbe2 + €be’ Vbe2 =0

Vid
= Vbel =~ Vbe2 ="~

2
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V.
. . _ . ._id
Vo1 =—8m" Vbel Rc =—2m R

2
. . = .R,..-_id
Vo2 ==€m" Vbe2 Rc ==8m'Rc >
Vod = Vo2 = Vo1 =8m R Vig
Ag= —od _ gnRe gain en mode différentiel a sortie différentielle
Vid
o v =g id
b1 = 8be” Vbel = Ebe >
Vid 2 . o . , .
Rygy=—"=— résistance différentielle d'entrée
Ib1  Bbe

Méthode 3: méthode du "demi circuit équivalent”

L'amplificateur différentiel appartient a une classe particuliere de circuits: celle des circuits
symétriques. Dans ce cas, il est possible d'analyser les propriétés du circuit en petits signaux en
utilisant le concept de "demi circuit équivalent". Ce concept permet d'obtenir le résultat en
analysant seulement le comportement de la moiti€ du circuit.

L'idée est la suivante: on commence par remplacer la source de courant par deux sources de
courant de valeur moitié, ce qui ne change absolument rien au fonctionnement du circuit, mais
le rend totalement symétrique:

Vec : Vce
I
Rc Rc Rc : Rc
Vol V02 Vo1 . V02
I
Iy I, |:> Iep 1V 1
I

W L Qe el Qi
9

B

VEE

VEE

Si le circuit est excité par une tension purement différentielle viq, donc sans composante de
mode commun, les deux entrées voient des signaux opposés tels que vi; = -vi2 = vid/2 .

Le comportement de la jonction émetteur-base étant linéarisé pour les petits signaux
considérés, on voit que le point commun aux deux émetteurs reste a un potentiel constant,
puisque les deux bases bougent symétriquement par rapport a la masse.

Dans un circuit équivalent "petits signaux", valable comme on I'a vu jusqu'a présent pour les
variations de faible amplitude aux environs du point de fonctionnement, un point dont le
potentiel est constant est équivalent a la masse. Dans le cas de 1'ampli différentiel, le point de
connexion des deux émetteurs est donc I'équivalent d'une masse virtuelle.
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Toutes les autres regles habituelles pour le dessin du circuit équivalent "petits signaux" sont
applicables, a savoir que les sources de tension constante sont annulées (et donc remplacées
par des courts-circuits), et que les sources de courant constant sont également annulées (et
donc remplacées par des circuits ouverts).

Le circuit équivalent "petits signaux" valable pour 1'étude du gain différentiel peut donc se
dessiner comme ci-dessous. Le point commun des émetteurs étant a la masse dans ce circuit
équivalent, on ne change en rien son comportement si on le coupe en deux selon l'axe de
symétrie, pour étudier séparément chacune des parties. D'ou le demi circuit équivalent en mode
différentiel résultant.

Le gain en tension d'une moitié de l'ampli différentiel est donc égal au gain d'un montage
émetteur commun, soit —gm'Rc. En considérant I'ampli différentiel complet, I'écart de tension

entre les deux entrées est doublé, ainsi qu'entre les deux sorties. On obtient donc aussi:

Ag= VLd =gn'Rc gain en mode différentiel a sortie différentielle
id
id 2 P rp s : 1 5
Rygy=—=— résistance différentielle d'entrée
Ip €be

Cette résistance d'entrée est le double de celle d'un montage émetteur commun qui serait
polarisé par un courant 1/2.

Méthode 4: méthode de 1'entrée asymétrique

Le gain différentiel ne se modifie pas si on change le niveau moyen des deux entrées. Au lieu
d'appliquer la tension différentielle d'entrée vijg de facon antisymétrique, on va des lors fixer la
référence du zéro d'un co6té de la source viq, ce qui revient a connecter une des entrées a la
masse et a appliquer la totalité de la tension viq sur 1'autre entrée.

Vcc

Schéma "petits signaux"
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Pour étudier le gain différentiel, on examine successivement I'effet du signal d'entrée de T sur
le collecteur de Ty, puis sur le collecteur de T».

En considérant tout d'abord la sortie sur le collecteur de Tq, ce transistor se comporte comme
un montage émetteur commun dégénéré par la présence d'une résistance entre son émetteur et
la masse, qui n'est autre que la résistance d'entrée de T> monté en base commune, valant 1/g .
La tension de sortie v, peut des lors se calculer aisément en se basant sur la formule du gain
en tension d'un émetteur commun dégénéré:

_ _gm'RC . _ _gm'RC . _ _gm'RC .
= Vi = Vig = Vid
1'l'gm'RE 1+gm'1/gm 2

En considérant d'autre part la sortie vers T via I'émetteur de T, on voit que T; joue le rdle

Vo1

d'un collecteur commun, suivi d'un transistor T monté en base commune.

gm'RE gm'l/gm gm'RC
\Y4 _— = . .R Ve =—m—m .R Vi =——m*V:
02 l+g Ry gm R Vid l+g g gm B¢ Vid 5 id
Sachant que v 4= v, —V,,, on obtient:
Ag= Yod _ gnRe gain en mode différentiel a sortie différentielle
Vid

La résistance d'entrée différentielle n'est autre que celle d'entrée de T:
1 1 1 2 .. . | .
Ryy=—+pRg=—+pf—=— résistance différentielle d'entrée
be Zbe m  8be
Cette troisieme méthode de calcul donne acces a un résultat supplémentaire intéressant. Elle
permet en effet de visualiser clairement 1'effet d'une conductance non nulle de la source de
courant sur le gain différentiel.

Au cas ou I'admittance interne de la source de courant aurait une valeur g, non nulle, le circuit
se transforme comme suit:

Schéma "petits signaux"

VEE

Cette admittance se retrouve en parallele sur 1'admittance d'entrée de Tp, c'est a dire gp,. Tant
que g reste d'un ordre de grandeur inférieure a gy, elle ne modifie donc pas les performances

du circuit sur le plan du gain différentiel et de la résistance d'entrée différentielle. On verra
ultérieurement que gg affecte essentiellement le gain en mode commun de 1'ampli différentiel.
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2.4.2 Gain en tension différentiel Aq de I'ampli différentiel dégénéré

On parle d'ampli différentiel dégénéré lorsque le gain en tension est réduit par 1'adjonction de
résistances en série dans les émetteurs des deux transistors.

Cette technique permet un contréle précis de la valeur du gain différentiel. Elle permet
également d'augmenter considérablement la gamme des tensions d'entrée pour laquelle la paire
différentielle peut étre considérée comme linéaire.

La fonction de transfert "grands signaux" répond a I'équation:
2-Al
Vi =2-UT-tanh_1(T)+ 2-Rg- Al

Elle a 1'allure suivante:

Paire différentielle normale
A RE =0

I rl

172
o

~Vid

IR, +I'Ry,
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Le demi circuit équivalent en mode différentiel pour les petits signaux est le suivant:

Le gain en tension différentiel de la paire différentielle dégénérée s'obtient aisément a partir de
I'expression du gain en tension du montage EC dégénéré, avec R.<< 1/g..:

= Yod _ gm Rc
Via 1+gn'Rg

Ay gain en mode différentiel a sortie différentielle

Si la paire différentielle est fortement dégénérée, c'est a dire si:
g Rg>1 <  ['Rg>>2-U;

alors:
Vod RC . ) SN . ‘s .
Ag=—"= Re gain en mode différentiel a sortie différentielle
Vid E

Remarque: la paire différentielle dégénérée, avec le méme comportement tel que décrit ci-
dessus, peut aussi se réaliser sous la forme suivante:

Y Y.,

Dans ce montage, la résistance d'émetteur n'est parcourue que par le courant différentiel
résultant de l'application d'un signal différentiel a 1'entrée. Ceci représente un avantage par
rapport au schéma classique a une seule source de courant, ou les résistances Ry sont
parcourues en plus par le courant de polarisation 1/2, ce qui réduit la dynamique d'entrée de
mode commun.
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2.4.3 Gain en tension de mode commun A¢
Taux de réjection de mode commun

Le gain de mode commun est une imperfection des amplis différentiels, que 1'on s'efforce de
minimiser. Il résulte du fait que les sorties de 1'ampli ne sont pas totalement insensibles a
l'application d'un méme signal sur les deux entrées. Contrairement au cas du gain différentiel,
I'admittance parasite g, de la source de courant ne peut plus étre négligée pour 1'étude du gain
de mode commun, car c'est précisément cette admittance qui en est la cause principale.

Pour étudier le gain de mode commun, on applique un signal identique sur les 2 entrées:

Vii=Viem l(

VEE

Le principe d'un demi circuit équivalent peut a nouveau étre appliqué pour I'étude du gain de
mode commun.

Attention! : en mode commun, on attaque 1'ampli avec 2 signaux identiques, et le demi circuit
équivalent correspondant n'est pas le méme qu'en mode différentiel.

Le circuit ci-dessus est tout d'abord représenté sous la forme équivalente suivante:

\%

VEE

Lorsque les deux entrées d'un circuit symétrique sont excitées par un méme signal, en
I'occurrence une tension appelée "tension de mode commun" Vijcp, les courants et les tensions
dans le circuit ne sont pas perturbés si les branches joignant les deux parties symétriques du
circuit sont coupées. Dans ce cas, les deux segments de la connexion d'émetteurs coupée sont
simplement laissés flottants, et ne sont donc pas reli€s a la masse, car leur potentiel se modifie
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avec le signal d'entrée Vicp. En mode commun, aucun courant ne circule dans les branches
reliant les deux parties symétriques, ce qui autorise la coupure effectuée.

Le comportement de la paire différentielle soumise a un signal de mode commun peut donc
s'étudier sur le demi circuit équivalent, c'est a dire une seule des deux moitiés identiques.

Pour I'étude du gain en "petits signaux", on annule les sources constantes, ce qui donne le
circuit équivalent suivant:

Voj avec: j=[1,2]

Vicm <

Le gain de mode commun A, se définit comme le rapport entre les variations de la tension
collecteur et la variation de la tension commune appliquée aux deux entrées de l'ampli

différentiel. C'est le gain en tension d'un EC fortement dégénéré, car g, est toujours << g,..
A =Yur __Rc _ gRc
Cov 2/g, 2

icm

Pour réduire le gain de mode commun, on a donc intérét a utiliser une "bonne" source de
courant, avec une conductance de sortie gg tres faible.

Il faut noter que lorsque les 2 transistors sont identiques, comme on 1'a supposé jusqu'ici, le
gain de mode commun n'existe que pour une sortie asymétrique de I'ampli différentiel (sortie
entre un des collecteurs et la masse).

Pour une sortie différentielle, le gain de mode commun est nul si les composants sont
parfaitement appairés, car les deux branches symétriques se comportent de facon identique.

Le taux de réjection du mode commun ( Common Mode Rejection Ratio ou CMRR) se définit
finalement comme le rapport entre le gain différentiel et le gain de mode commun:

Al

CMRR = Al ou CMRR [dB]=20-log— = A4 [dB] - A, [dB]
Al [Al

2.4.4 Effets d'une charge externe

Du point de vue "petits signaux", tout ce qui est connecté aux sorties de I'ampli différentiel
peut étre modélisé par une résistance de charge.

Dans le cas de charges asymétriques, les charges sont entre chaque collecteur et la masse:

Dans les expressions des gains, tant différentiel que de mode commun, R est remplacée par
Rc//R; .
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Dans le cas d'une charge symétrique, placée entre les collecteurs:

En mode différentiel, par symétrie, dans un schéma "petits signaux", tout se passe comme si le
point milieu de R, était a la masse, ce qui revient a avoir deux charges asymétriques de valeur
R, /2. Dans l'expression du gain différentiel, R, est remplacée par R.//(R,/2).

En mode commun, les deux collecteurs bougent de maniere identique et R; n'a donc aucun effet
sur le gain de mode commun.
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2.5. AMPLI DIFFERENTIEL A CHARGES ACTIVES

2.5.1 Principe des amplificateurs a charge active

Que ce soit pour le simple montage émetteur commun ou pour 1'ampli différentiel, on sait que
le gain en tension dépend directement de la valeur de la résistance de charge Rc. L'usage d'une
résistance de valeur élevée exigerait aussi une tension d'alimentation de valeur élevée en raison
de la chute de tension provoquée par le courant de polarisation. Dans les circuits intégrés, la
tension d'alimentation maximum est imposée par la technologie, et il n'est pas économique de
réaliser des résistances de valeur élevée.

Pour contourner ces limitations, on peut utiliser le principe de la charge active. Cette technique
consiste a remplacer la résistance de charge par une source de courant. Sur le plan de la
polarisation, la source de courant fournit le courant de collecteur désiré. Pour les petits signaux
variables superposés a la polarisation, cette charge se comporte comme une résistance de

valeur tres élevée, correspondant a la résistance de sortie de la source de courant.

Ce principe est fréquemment appliqué a la paire différentielle intégrée. En prenant certaines
précautions, dont il sera question plus loin, il peut aussi €tre appliqué aux circuits a
composants discrets. Le schéma de principe est le suivant:

Ce schéma est utilisé principalement pour une sortie différentielle. Lorsqu'on souhaite utiliser
une sortie asymétrique, c'est-a-dire entre un des collecteurs et la masse, on verra qu'il est
possible de modifier légerement la connexion des transistors réalisant les charges actives pour
améliorer considérablement les performances.

2.5.2 Gain en tension différentiel Ag de 1'ampli différentiel a charges actives

Lorsque la résistance équivalente de la charge de collecteur est comparable ou supérieure a
1/gce, il n'est plus possible de négliger cette derniere.

Pour les "petits signaux", le demi circuit équivalent en mode différentiel de 1'ampli avec
charges actives est le suivant:

eV

be
1
Yia gLl > Vi 1 = L[] |v.
A 8 8
2 2 be e ce BLa
v
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Le gain différentiel est €gal (en valeur absolue) a celui de 1'émetteur commun, et vaut:

_ VYod 1
Ad - =om
Vid 8cet SLa

La réalisation pratique des sources de courant se fait a I'aide de miroirs de courant, ainsi:

gain en mode différentiel a sortie différentielle

SR 2

Ce type de circuit a un gain extrémement élevé. Il est toutefois délicat a utiliser car son point
de fonctionnement au repos dépend de 1'équilibre précis des sources de courant du bas et du
haut, qui est notamment influencé par la tension de mode commun appliquée aux entrées. Le
"gain de mode commun" est en effet particulierement élevé, comme démontré ci-dessous.

2.5.3 Gain en tension de mode commun A¢ de I'ampli différentiel a charges
actives

Pour les "petits signaux", le demi circuit équivalent en mode commun de 1'ampli avec charges
actives est le suivant:

gm'vbe

Vo1
icm

Le "gain de mode commun" est identique a celui d'un EC fortement dégénéré:

A = Vo112 z_l/gLa - _ gs

(M

Viem 2/ 8s 2:2pa

Le "gain de mode commun" est particulierement élevé en raison de la forte résistance de la
charge active. Si les paires T,-T; et T,-T, sont parfaitement identiques, le gain de mode
commun n'existe pas pour une sortie différentielle. Toutefois, la dérive du point de
fonctionnement peut tre suffisamment grande pour réduire considérablement la dynamique de
sortie du signal utile, voire méme saturer 1'un des transistors T, a T,.
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2.5.4 Variante de I'ampli différentiel a charge active a miroir de courant

Lorsque seule une sortie asymétrique est désirée, on adopte généralement le schéma suivant:

Ve gortie asymétrique
I, uniquement
Icq o
Ic, LVO
T, —
I iViZ
.
Vi

Dans ce circuit, la paire T5-T, joue le réle de miroir de courant, T, étant la charge active de T,.
Cette configuration permet notamment de doubler le gain en tension ou la transconductance
pour une sortie asymétrique.

En mode différentiel v, = -v, = v,,//2, on peut considérer que pour les "petits signaux" les
émetteurs sont a la masse. Le schéma "petits signaux", avec une éventuelle charge R,
extérieure en sortie, est alors le suivant:

Avec le schéma équivalent détaillé des transistors, tous parcourus par le méme courant de
repos 1/2, donc ayant tous le méme g, cela donne:

Zm*Vbel ZmVbe3 8m* Vbes ZmYbe2

+v 1 1 1 1 1 1 1 1
ZNd | gl g1 g3 ol eea S s e [~V
2 l}_cl gbel cel;zl gbe3 ce3>£J gbe4 ced =4 ce2 gbez J;: l Zld

Zm Vbel T8m Vbe3 T 8be3 Vbe3 T cel Vbes T 8ce3 Vbes + Ebea Vbea =0

Vbe3 = Vbea

Comme g, >> g, >> g, 0n en tire:

Vbe3 = Vbed = ~Vbel
1
ee2 + 8ees +GL
1 1

Vo =8m (Vbe1 = Vpe2) =8mVid~
? " © © gce2+gce4+1/RL m gce2+gce4+1/RL

Vo= _(gm'Vbe4 + gm'VbeZ)'
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Ad =2 = Sm gain en mode différentiel a sortie asymétrique !
Via  8ee2 +Zeed + /R,
. 1
sit R, <<———— alors: Ag=g. RL
Eee2 T 8ces
. 1 gm
si: —<<Ry  alors: Agpax=—"7—
8ce2 T 8ced 8ce2 T 8ced

Malgré son unique sortie asymétrique, la paire différentielle a charge active par miroir de
courant a un gain différentiel égal a celui a sortie différentielle de la paire différentielle
classique a charges actives par sources de courant, alors que cette dernieére voit son gain

différentiel diminué de moiti€ lorsqu'on I'utilise avec une sortie asymétrique.

En tenant compte du fait que le miroir de courant peut &tre plus sophistiqué, avec une
résistance de sortie plus élevée que 1/g..,, on peut écrire plus généralement:

\4 g 1
Agq= e = = 1~ €m _//Rout,miroir//RL

8ce2 * Sout,miroir ¥ 5 Bee2
Ry,

Une autre propriété avantageuse de cette paire différentielle avec charge active a miroir de
courant est sa faible sensibilité a la tension d'entrée de mode commun.

En effet, lors de l'application d'un signal de mode commun, l'augmentation éventuelle du
courant débité par la source se retrouve répartie de facon égale entre les deux transistors T, et
T,. L'augmentation du courant collecteur de T, traverse T, est recopiée par T, et vient
compenser celle dans T,. Ce systtme permet donc de garder 1'équilibre. Le potentiel V, ne
bouge pas. L'étude détaillée du gain de mode commun de cet étage sort toutefois du cadre de
ce cours, et est traitée dans le cours de conception des circuits intégrés analogiques.
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2.5.5 Réalisation de miroir de courant en composants discrets

Un miroir de courant intégré jouit d'une excellente précision en raison de l'appariement quasi-
idéal des transistors qui le composent. Le courant dans les deux branches est donc
pratiquement identique.

Sachant que le gain en courant des transistors est grand (facilement plus de 100):

Vg /U
L _ Ico Iy _lpe™ 7T Iy

=

2T 2.
L Igp+Ig+lgy Igg Isl'evBE/UT I

[

Dans le cas d'une réalisation en composants discrets, les différences entre composants se
répercutent directement sur la précision. Pour une différence de 10% entre Ig; et Iy, on
observera donc directement la méme différence entre les courants des collecteurs.

L'ajout d'une petite résistance en série dans la connexion des deux émetteurs permet de
réduire considérablement cet écart:

Sachant que le gain en courant des transistors est grand (facilement plus de 100):
VBEl + IlR = VBE2 +12'R

Il
Isl

I

I,= I1"f (Vg1 — VBE2) = I1"‘ ‘(Up'In— I
2

1
- U1 I, +— UrIn—
TnI) ITROVT

s2

Cette équation transcendante doit étre résolue par approximations successives.

La figure ci-dessous montre I'amélioration de la symétrie obtenue en fonction de la chute de
tension sur les résistances:

A
10%
I
2_1 5%
I1
R 1
0% > 1 (log)

1

2

4

10

20

40

100

c
=
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Exemple numérique:
Pour I} = 1 mA, R = 1kQ, et un écart de 10% entre I et Iy, on trouve Ip = 1.0025 mA.

La présence des résistances a aussi comme avantage d'augmenter la résistance de sortie d'un
facteur g R.

1 1 I'R
Si: I'R>>Ug alors Ryyi=—"8nR=—""—"

Eee Ece UT

Par contre la dynamique de tension de sortie est réduite de I-R.
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2.6. APPLICATION PARTICULIERE DE
L'AMPLIFICATEUR DIFFERENTIEL:
LE MULTIPLIEUR ANALOGIQUE

Comme l'indique son nom, l'amplificateur différentiel est principalement utilisé pour faire de
I'amplification. Une autre application remarquable de cette structure est la multiplication de deux
signaux analogiques.

2.6.1 Amplificateur différentiel a transconductance variable, multiplieur
analogique "deux quadrants"

On a démontré (§2.3.) que l'amplificateur différentiel de base, représenté ci-dessous, avait la
caractéristique de transfert suivante:

V
V.. =2-R~-Al =R I- tanh| —
od C C (Z'UT)

Pour des signaux V, limités a = 10 mV autour de zéro, l'approximation linéaire suivante
présente une erreur maximum de 1% :

Vi
2' UT

VOd = Rc' I

On a donc une multiplication de V| par I.

Vece
Rc v, Rc
ICl ICZ
N rd

[
V‘l I
[

VEE

Pour obtenir le produit de deux tensions V, et V,, il suffit de remplacer la source de courant
constant par une source de courant commandée par la seconde tension d'entrée V, , selon une
relation linéaire, telle que 1=G-V,.

Ce qui donnera finalement:
V] _ RC : G
2 UT 2 : U T

Vod =Rc"G-Vy “Vi'Va

Ce multiplicateur est dit "deux quadrants" (dans un plan V,,V,) car, si V, peut étre positif ou
négatif, G-V, doit toujours étre positif, donc V, d'une seule polarité.

Le nom d'amplificateur différentiel a transconductance variable, vient du fait que V, fait
varier le courant I, donc la transconductance g, =1/2U; des transistors.
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2.6.2 Multiplieur analogique "quatre quadrants" a cellule de "Gilbert"

La limitation a une seule polarité pour V, peut étre éliminée par l'utilisation du circuit décrit
ci-apres, connu sous le nom de "multiplieur de Gilbert" ou "cellule de Gilbert", du nom de son
inventeur, Mr. Barie Gilbert. Son schéma est le suivant:

Vcce
Rc

Iy

ICZ IC3 IC4

—

J

VEE

Dans ce circuit, la simple source de courant commandée par V, est remplacée par la paire
différentielle du bas dont V, est I’entrée. Ses deux collecteurs constituent donc deux sources
de courant I et I') qui vont chacun polariser l'une des deux paires différentielles a
transconductance variable du haut, I'une amplifiant +V1, l'autre —V . Les collecteurs gauches,
respectivement droites, des deux paires sont connectées en parallele afin d'additionner leurs

courants.
Si la paire différentielle du bas est fortement dégénérée :
I \% I V.
o, Vo oyl Vo

Pour la paire supérieure gauche :

I \Y I
IC1=£+ Itanh( )= Oy T2 |40y tanh( )
2 2 2-Uyp 4 4-Rg 4 4- RE 2-Uyp
I V. I
IC2 = l_ltanh( )= —O+—2 — —0+ tanh( )
2 2 2-Uyp 4 4-Rg 4 4- RE 2-Uyp
Pour la paire supérieure droite, dont l'entrée est inversée :
T -V I \% I -V
les =+ mtanh(—L) -2 - Y2 |, flo Vo (N
2 2 2-Urp 4 4-Rg 4 4- RE 2-Uyp
T -V I V. I -V
leg =5 - tanh(S=) = 22|02 fiann( = )
2 2 2-Urp 4 4-Rg 4 4- RE
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Les courants des collecteurs connectés s'additionnant, et sachant que tanh(-x) = -tanh(x) :

Ip V5 Vi
IA=IC1+IC3=?+2_R -tanh(z.U )
E T

Iy V, Vi
Ig =lpy +1py =—2— -tanh
B=lca+lca =7 >Ry, (2-UT)

Et enfin:

Vv \Y R \%
V0d=Rc'(IA—IB)=Rc'—2'tanh—l =—C'V2'tanh 1
Rg ) Rg 2-Ug
Pour des signaux V, limités a + 10 mV autour de zéro, les approximations linéaires suivantes
présentent une erreur maximum de 1% :

I0 Vo'V Iy VoV
[R=04y—21 o -0 Y2V

2 2Ry 2 Up 2 2-Rg-2-Up
Vod=RC‘ v ViV,

— .V =

On a bien le produit des signaux V, et V, , chacun pouvant étre positif ou négatif,
indépendamment 1'un de l'autre, d'ou I'appellation multiplicateur "quatre quadrants" (dans un
plan V. V,).

La dynamique utile du signal V, peut étre fixée librement par le produit [ )R, par contre celle
de V, est limitée a environ £ 10 mV autour de O V.

Pour élargir la dynamique de l'entrée V,, il n'est malheureusement pas possible de dégénérer
les deux paires différentielles supérieures, car leur gain en tension ne serait alors plus
proportionnel a g, ce qui supprimerait la fonction de multiplication recherchée.

2.6.3 Applications du multiplieur analogique a cellule de "Gilbert"

Les principales applications de la cellule de "Gilbert", appelée aussi modulateur équilibré
(balanced modulator, balanced mixer), sont les suivantes:

* Modulation d'amplitude (AM): SAMD = Source()SIN2TT T eye D)
* Démodulation AM synchrone:
SAM(t) Sll’l(2ﬂ: porteuse t) = [ssource(t) Sln(2ﬂ: porteuse t)] Sll’l(2ﬂ: porteuse t)
= 15 ssource(t) -3 source(t) COS(ZTE 2f porteuse t)

= 1S uee® apres filtrage passe-bas
* Changement de fréquence:
sin(2m-f,-t)-sinQm-f, 1) = 1-cos(2m(f,—f,)'t) — 1-cos(2m(f,+f,)t)
= 1-cos(2m(f,—f,)t) apres filtrage passe-bande
ou 1-cos(2m-(f,+f,)'t) apres filtrage passe-bande

* Détection de phase:
sin(27v-f,-t + ¢)-sin(2m-f,-t)

%'Cos(q)) -3 source(t) COS(ZTE 2f t)
I-cos(d) apres filtrage passe-bas
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Circuits et Systemes Electroniques
Exercice Paire Différentielle

Soit la paire différentielle T1-T2 avec sa source de courant de polarisation
réalisée par T3 :

14
-V cC

Tous les transistors sont identiques : B =300, VA =75V
Rc=2kQ, R4=15kQ, R5=68kQ, Rg=39kQ, Vcc=10V

Calculer :

a) le courant de polarisation I, ainsi que la résistance de sortie R de la
source de courant ;

b) larésistance d'entrée différentielle ;

¢) le gain en tension en mode différentiel des sorties asymétriques et
différentielle (dite aussi symétrique) ;

d) larésistance de sortie différentielle et celle des sorties asymétriques ;

e) le gain en tension en mode commun des sorties asymétriques, ainsi
que le taux de réjection de mode commun ;

f)  la dynamique des sorties ;

g) ladynamique d’entrée en mode commun, garantissant encore un

fonctionnement inchangé en mode différentiel avec la pleine
dynamique de sortie.
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LES ALIMENTATIONS STABILISEES
LINEAIRES SERIE

INTRODUCTION GENERALE
Alimentation stabilisée, définition
Régulateur linéaire série

Régulateur a découpage

REGULATEURS LINEAIRES SERIE

Introduction
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3.1. INTRODUCTION GENERALE

3.1.1 Alimentation stabilisée, définition

Les circuits électroniques sont congus, dans leur grande majorité, pour étre alimentés par une
(ou plusieurs) source(s) de tension continue fixe. L'alimentation stabilisée est le bloc de base
qui va délivrer cette tension continue, aussi constante que possible, a partir d'une source
d'énergie réelle, dans des conditions de charge et de température variables.

Le cceur d'une alimentation stabilisée est le régulateur (ou stabilisateur) de tension. Son rdle
est de fournir une tension continue, de valeur précise, aussi constante que possible, en
présence de variations du courant débité dans la charge et de la température ambiante, ceci a
partir d'une source de tension continue réelle de valeur imprécise et peu stable. Cette derniere
peut étre d'origine continue (batterie, panneau photovoltaique) ou le résultat d'une conversion
AC—DC par redressement et filtrage (alimentation secteur).

On distingue deux grandes familles d'alimentations stabilisées en fonction du type de
régulateur correspondant: les alimentations a régulateur linéaire (on dit aussi "continu")
principalement de type série, et les alimentations a découpage (on dit aussi "switching").

3.1.2 Régulateur linéaire série

Le régulateur linéaire série est basé sur un amplificateur linéaire de puissance, type classe B,
avec une boucle de réaction négative. Les alimentations utilisant ce type de régulateur (ou
stabilisateur) sont caractérisées par:
* une tres haute qualité de la tension de sortie (excellente stabilisation, ondulation et
bruit parasites tres faibles);
* une réponse rapide en cas de perturbation ou de variation de charge;
* la possibilité de régler aisément la tension de sortie sur une large gamme;
* la possibilité d'y raccorder une charge quelconque, allant du circuit ouvert a la charge
maximum admissible, sans probleme de stabilité;
* un rendement relativement faible, surtout pour les alimentations variables;
* un encombrement relativement important, surtout pour les alimentations tirant leur

énergie du réseau domestique 50 Hz ou 60 Hz, qui nécessitent un transformateur et
un redresseur avec une grosse capacité de filtrage.

Ces alimentations sont typiquement utilisées comme alimentations de laboratoire,
alimentations de faible ou moyenne puissance pour applications a faible bruit, ou encore
alimentations de puissance a hautes exigences (amplis audio classe A, tres haut de gamme).

3.1.3 Régulateur a découpage

Les régulateurs a découpage fonctionnent selon un principe similaire a celui des
amplificateurs de puissance classe D. Ils sont fondamentalement basés sur 4 éléments:

* un interrupteur (réalisé par un transistor), qui commute a haute fréquence (plusieurs
centaines de kHz) pour interrompre et de rétablir cycliquement le passage du courant
dans une branche particuliere du circuit;

* une inductance, chargée d'accumuler I'énergie durant une fraction du cycle, et de la
restituer durant le reste du cycle;
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* une diode de "roue libre" permettant d'assurer la continuité du courant dans
l'inductance;

* un condensateur de filtrage, servant de "tampon" d'énergie a la sortie du régulateur.

Les alimentations a découpage (switching) sont caractérisées par:
e une légere ondulation a haute fréquence de la tension de sortie (typiquement
quelques dizaine de mV ;. e00);
e un tres haut rendement (souvent plus de 90 %);
* un faible encombrement;
* un réglage plus délicat, en fonction de la tension de sortie désirée et de la charge (par
rapport aux alimentations a régulateur linéaire série);
* une réponse plus lente aux perturbations (par rapport aux alimentations a régulateur
linéaire série).
Ces alimentations sont tres répandues dans les appareils électroniques de grande diffusion
comme les PCs, les téléviseurs, ... ou dans des appareils plus spécialisés, comme les
émetteurs radio de puissance a transistors, qui ont une charge relativement stable et ol une

légere ondulation résiduelle n'a pratiquement pas d'importance. Elles sont également tres
répandues dans les appareils portables a cause de leur excellent rendement.



Les alimentations stabilisées p.5

3.2. REGULATEURS LINEAIRES SERIE

3.2.1 Introduction

De nombreuses alimentations basse tension tirent leur énergie du réseau électrique
domestique et font appel a un transformateur abaisseur, un redresseur et un régulateur linéaire
série, selon le schéma de principe suivant:

IOUT

O N \ 4 : I
230 V \K + Régulateur
50 HZAC §‘| s == |Vink|  de tension Vour |charge

o i4— z |

Les tensions avant et apres le régulateur ont 1'allure suivante:
‘\/W
VbUT
lvll\'l{ lVOUT
> t

Le role du régulateur linéaire série est de provoquer une chute de tension variable pour
maintenir Vg, constante, malgré les variations de V,z et de Iy, ainsi que de la
température.

3.2.2 Principe du régulateur de tension linéaire série
Le schéma de principe d'un régulateur de tension linéaire série est le suivant:

lOUT

+Vrer A \ / R,
C) Vinr Rg B Vour |charge

. -

Un régulateur de tension linéaire série classique est un circuit a réaction négative, constitué
des éléments suivants:

- une référence de tension Vg, stable en température, dont la réalisation sera étudiée
plus loin dans ce chapitre;

- un transistor série, qui provoque la chute de tension variable entre la source non
régulée V,\y et la sortie stabilisée Vr ;

- un diviseur de tension résistif, qui fabrique une fraction précise R,/(R,+R,) de V1

- un amplificateur d'erreur a grand gain, qui commande le transistor série de fagon a
minimiser la différence entre la tension de référence et la fraction donnée de la tension
de sortie.
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Si, dans ce circuit a réaction négative, I'amplificateur d'erreur a un trés grand gain, sa tension
différentielle d'entrée tend vers zéro, et donc:
Rl +R 2

Vout = VRer" R
2

En théorie, si 'ampli op et la référence de tension étaient parfaits, la tension de sortie serait
constante, indépendante du courant de sortie et de la tension d'alimentation non régulée, a
condition toutefois qu'elle soit supérieur a la tension de sortie stabilisée, avec une marge de
sécurité qui dépend de la structure interne détaillée du régulateur.

En pratique, la tension de sortie régulée V., est influencée essentiellement par trois
parametres: la tension d'entrée non régulée V= V. le courant continu de sortie I, et la
température T. La variation globale de la tension régulée peut ainsi €tre exprimée par:

OVour . AV + dVour dVour
dViN dloyr

AVOUT = * AIOUT + * AT

La sensibilité aux variations de la tension d'entrée non-régulée a deux causes:

- Dans le cas habituel ou la référence est elle-méme faite a partir de la tension d'entrée
non-régulée, la sensibilité de la tension de référence a la tension d'entrée non-régulée
est le facteur dominant, car:

R,+R SV
Ro+tRy, AVggr = OVREF . Ay,
R 2 R 2 6Vl NR

On verra plus loin dans ce chapitre différentes manieres d'obtenir une tension de
référence peu sensible aux variations de la tension d'entrée non-régulée.

AVour =

- Le taux de réjection d'alimentation (PSRR) de I'ampli op, qui est généralement
suffisamment élevé pour que cet effet soit négligeable.

La sensibilité aux variations de charge est liée a la résistance de sortie:

AV UT N
our =—— aVggp=cst

On la détermine en utilisant la théorie de la réaction négative série-parallcle.

La sensibilité aux variations de température est principalement due a la sensibilité de la
tension de référence, car:

R2+Rl AVREF _ R2+R1 . 6VREF AT

R, R, oT
On verra plus loin dans ce chapitre différentes manieres d'obtenir une tension de
référence peu sensible aux variations de température.

AVour =

Cette approche, découlant d'un modele linéaire, n'est toutefois valable que pour des variations
limitées autour d'un point de fonctionnement. C'est la raison pour laquelle on définit
également des parametres qui rendent compte des performances du régulateur de tension dans
tout son domaine d'utilisation:

* le coefficient de régulation de ligne (line regulation) est le pourcentage de variation de
la tension régulée lorsque la tension moyenne d'entrée du régulateur passe de sa valeur
admissible la plus faible (ou d'une valeur minimale spécifiée) a sa valeur admissible la
plus élevée (ou une valeur maximale spécifiée);
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* le coefficient de régulation de charge (load regulation) est le pourcentage de variation
de la tension régulée lorsque le courant continu soutiré passe d'une valeur nulle (ou
d'une valeur minimale spécifiée) a sa valeur maximale admissible (ou une valeur
maximale spécifiée);

e le taux de réjection de I'ondulation (ripple rejection) est le rapport, exprimé en dB,
entre I'amplitude créte-a-créte de I'ondulation du signal d'entrée et 'amplitude créte-a-
créte de 1'ondulation du signal régulé.

En supposant que le courant principal I, est bien supérieur au courant consommé par la
référence de tension et I'ampli d'erreur, le rendement du régulateur linéaire série vaut:

_Pour _ Your'lour _ Vour
P Vinrlour  Vinr
L'essentiel de la puissance dissipé par le régulateur, l'est dans le transistor série, et vaut:

Pos =(Vinr = Vour) lour

3.2.3 Schéma de principe de I'amplificateur d'erreur dans le régulateur de
tension linéaire série

Dans les régulateurs de tension linéaire série intégrés, 1'ampli d'erreur est traditionnellement

une paire différentielle, dont 1'équilibre est tres peu sensible a la température, avec charge

active (source de courant constant ou miroir de courant) pour avoir un gain élevé, et sortie
asymétrique, pour commander le transistor série.

Un schéma de principe classique est le suivant:

O !OUT O
Rl
<> Vour ]RL
R,
: :

Le choix du courant de polarisation 2-1, doit satisfaire deux conditions contradictoires:

- 1l faut que 1, >> Ig = Ioyr /Bs pour que la paire différentielle travaille quasiment a
'équilibre, donc avec une différence de tension quasi nulle entre les deux bases;

- il faut que R,'I;, = R;'I, /B, soit inférieure a I'erreur maximum tolérable sur V.

Heureusement, il est aisé de trouver un compromis, d'une part en utilisant des résistances R,
et R, assez faibles, d'autre part en augmentant 35 avec un montage darlington.

Une analyse en "petits signaux" de ce circuit en réaction série — parallele réelle, selon la
méthode présentée au chapitre 5, donne l'estimation suivante de la résistance de sortie:

2 .R2+R1 _2'UT .R2+R1
Ps'gm Ry Bs'I, R,

Ce résultat confirme l'intérét d'augmenter {35, en utilisant un montage darlington.

RoutF =
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3.2.4 Limitation du courant de sortie

Si l'on court-circuite la sortie du régulateur, dont le schéma de principe est représenté en
3.2.3, cela impose V=0, et donc le potentiel de base de T, est aussi nul. Ce transistor étant
alors bloqué, tout le courant I, de la source S, pénetre dans la base de Ty et ressort par
I'émetteur multiplié par f.

Le courant de court-cicuit de ce régulateur sans circuit de limitation est:
Iout,c—c =PBs’ Iz

La puissance dissipée par le transistor T dans ces conditions est:
Pos.max = ViNr Bs T2

Un tel courant et une telle puissance sont généralement bien supérieurs a ce que peut
supporter le transistor série. D'ou la nécessiter de prévoir un circuit de limitation du courant
de sortie.

Limitation de courant simple

Le schéma de la limitation simple du courant de sortie est le suivant :

{OUT
TS hrd v
R,
Vour ‘/I R,
R,
v

Dans l'analyse de ce circuit, on ne considere que le courant I, qui est généralement bien
plus grand que tous les autres. On peut alors poser:
VBE3 = Rjim " Tour

Tant que Vg3 <U;=0.7 V, le transistor T; est bloqué, la limitation est inactive, et le régulateur
fonctionne normalement et stabilise V; a sa valeur nominale:

U;

Vour = Vout stab V oyt <
lim

C'est une demi-droite horizontale dans le plan Vg - Loyt

Lorsque I, augmente au point que Vg = U;=0.7V, le transistor T; commence a conduire et
dévie une partie du courant qui devrait aller dans la base de Ts. Si I;; a tendance a encore
augmenter, Vg, augmente, donc I.; augmente, diminuant le courant de base de Tg et
contrecarrant ainsi 1'augmentation de I;. Il s'établit alors un régime d'équilibre, la limitation
est active, et le courant de sortie reste constant a:

j
LouT Jim R Y Vour <Vour stab
lim

C'est une demi-droite verticale dans le plan V1 - Ioyr.
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Avec une limitation de courant simple, le régulateur a la caractéristique de sortie suivante:

VOUT
A
VOUT,stab % < La limitation entre en action
lorsque V 51 est encore stabilisée
0 OUT,c-c _ *OUT,max

Le courant maximum que peut donner le régulateur tout en maintenant V; stabilisée a sa

valeur nominale est théoriquement a l'intersection des deux droites:
U,
I =ToUT fim = ——
OUT ,max OUT ,lim R
lim

En pratique, comme Vg, n'est pas tout a fait constante, le courant maximum réel a sortie
stabilisée est Iégerement inférieur a cette valeur théorique.

Lorsque la sortie est en court-circuit (Vg = 0), le courant de sortie est:

Y
IOUT c-c = IOUT Jim = R
lim
La puissance dissipé par le transistor série est alors maximale:
Ui
Pos ma =(Vink =Uj)Iout c-c = Vinr IouT c-c = Vinr® R
lim

A cause de la dissipation élevée lorsque la sortie est en court-circuit, ce type de limitation
simple est surtout utilisé dans les alimentations stabilisées de faible puissance.

Limitation de courant a repliement ("foldback")

Le schéma de la limitation a repliement ("foldback") du courant de sortie est le suivant:

V'our Lour

N\ .
. b
la Vour

Q

T

(o
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Dans l'analyse de ce circuit, on ne considere que le courant I, qui est généralement bien
plus grand que tous les autres. On peut alors poser:
Vpgz =Ry 1 — o V{ avec: oc=L
BE3 = Riim" lout OUT : R +R,
Vour =Vour +Riim lout
Ce qui donne:
VBE3 =Riim Tour — @ (Vour +Riim Iour) = -0) Ry Ioyr —-Vour

Tant que Vg3 <U;=0.7 V, le transistor T; est bloqué, la limitation est inactive, et le régulateur
fonctionne normalement et stabilise V;; a sa valeur nominale:

Vour =Vourstww Y lout <lout max
C'est une demi-droite horizontale dans le plan Vg - Loyt

Lorsque I, augmente au point que Vg = U;=0.7V, le transistor T; commence a conduire et
dévie une partie du courant qui devrait aller dans la base de Ts. A partir de ce point, la
limitation est active. En considérant le modele simple dans lequel Vi est quasi constant = U;,
on peut tirer de l'expression de V., établie précédemment:

U_] + .VOUT

R
IOUT Jdim = v VOUT < VOUT stab avec: o= 3
(I-a) Ry | R;+Ry
C'est I'équation d'une demi-droite inclinée dans le plan Vg - Ioyr.

Avec une limitation de courant a repliement, la caractéristique de sortie du régulateur est la
suivante:

VOUT
A
VOUT,stab A <— La limitation entre en action
! lorsque V1 est encore stabilisée
1
i
i
i
i
i
i
I
0 I
~ »
t 1 g > Loyt
0 OUT,c-c OUT,max

Le courant maximum que peut donner le régulateur tout en maintenant V; stabilisée a sa
valeur nominale est théoriquement a l'intersection des deux droites:
U; + 0 Vour stab R;

I = avec: Ol=——
OUT ,max (1 _ OL) . Rlim R3+ R4

En pratique, comme Vg, n'est pas tout a fait constante, le courant maximum réel a sortie
stabilisée est 1égerement inférieur a cette valeur théorique.
Lorsque la sortie est en court-circuit (Vg = 0), le courant de sortie est:

Y; R;

I .=————— avec: O=———
OUT=¢ ™ (1) Ry, R;+R,
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Le principal avantage de la limitation a repliement, sur celle a la limitation simple, apparait
lorsqu'on étudie la dissipation du transistor série. En négligeant la dissipation de la résistance
R;.,, on peut poser:

Pos = (Vinr —Riim Iour = Vour)  Tout = (Ving = Vout) " lour

Pour une tension d'entrée V, z et une puissance maximale dissipée par le transistor série
Posmax données, le plan Vyp - Ioyr est divisé en deux parties par 'hyperbole correspondant a
I'équation:

Pasmax = (Vinr — Vout) Tour

La caractéristique de sortie du régulateur doit impérativement rester dans la partie répondant a
la condition Pog <P -

La figure ci-dessous représente les caractéristiques de sortie de deux régulateurs linéaires
série, donnant la méme tension stabilisée de sortie, et ayant la méme limite de dissipation, I'un
avec limitation de courant simple, l'autre avec limitation de courant a repliement.

VOUT
A
VOUT,stab

*

1 1

I }

I I

I I

I i

i i

: ' zone interdite

1 1

i ' PQs> PQs,max
1
I

0 ) ¥ Y > Lour

IOUT, max IOUT, max

avec avec

limitation limitation

simple foldback

On constate que le courant maximum réel que 1'on peut tirer, a la tension de sortie nominale,
est nettement plus important avec une limitation a repliement qu'avec une limitation simple.
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3.3. REFERENCES DE TENSION

3.3.1 Références de tension a diode Zener

Diode Zener polarisée par une simple résistance

A partir d'une source de tension continue variable V,, on peut réaliser une référence de
tension a diode Zener selon le schéma tout simple suivant:

Le courant traversant la diode Zener est donné par :
L_VimV,
27 R
Pour déterminer 1'effet des variations de la source, on passe en schéma "petits signaux", dans
lequel la diode Zener est remplacée par sa résistance différentielle:

AVIK

On peut alors établir :

AVREF = AVZ = AV] * RI:}.ZI- = AV] rEZ
Z

Malheureusement, la résistance différentielle d'une diode Zener dépend d'une maniere
complexe du courant qui la traverse et de sa tension nominale, comme le montre la figure

suivante:

ArZ{Q] L=
100 z~
I mA
50
304
201 I,=
10 mA
10
74
5.
3.
2 » V.,
2 3 5 7 10 20 VLIV]

Avec cette solution simple, l'atténuation des variations de la source initiale est souvent
insuffisante.
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Diode Zener polarisée par une source de courant

Pour obtenir une meilleure stabilisation qu'avec une polarisation de la diode Zener par une
simple résistance, on remplace celle-ci par une source de courant constant, elle-méme
stabilisée par une diode Zener simplement polarisée par une résistance.

Un schéma possible est le suivant:

Le transistor se comporte comme une source de courant quasi parfaite commandée par une
tension préstabilisée par la diode Zener auxiliaire D,,. Ce courant est donné par:

La variation de la tension de référence en fonction de celle de la source non stabilisée
s'exprime alors ainsi:
AV. Iy, "1
AVpgp =AV, =Al't, =—Z& ., = AV,- 22 Z

R, R;'R,

La variation de la tension de référence est donc fortement réduite par rapport a un montage a
polarisation par une simple résistance.

Cependant, ce circuit nécessite une tension minimum de la source V, supérieure a (V,+V,).

Diode Zener autopolarisée par une source de courant

En circuit intégré, on réalise souvent une polarisation par un circuit en boucle selon le
schéma suivant:

Grace au miroir de courant, la diode Zener est polarisée par un courant égal a celui qu'elle-
méme commande dans la source formée par le circuit T, - R.
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En passant en schéma "petits signaux", comme tous les transistors ont le méme courant de
repos, donc la méme transconductance g,,, on obtient:

€mVbe2 g Vbel

0

Sachant que g, >> g,. >> g.., on peut négliger g..,, e3> Lher €t ey par rapport au g, de T,. On
suppose aussi que g,-R >> 1. On peut alors écrire:

AV.
Al'=—%£
R
—AI' -AV,
Vbel = Vbe2 =7 =
7 gm gaR

Al= =g Vier + el (AV;— AVZ)

AVZ = I‘Z ‘ AI
En résolvant ce systeme d'équations, et en tenant compte que r,<<R, on obtient:

AVz = AV)-gee1'17
Les performances de ce montage sont excellentes, surtout si 1'on utilise un miroir de courant
plus sophistiqué, avec une résistance de sortie encore plus grande que 1/g.,.
Par contre, ce montage étant stable pour I =0 et V, = 0, il nécessite 'ajout d'un circuit
auxiliaire de démarrage.

Diode Zener autopolarisée par un ampli opérationnel

En composants discrets, on peut aussi réaliser une polarisation par un circuit en boucle selon
le schéma suivant:

En supposant I'ampli op idéal, on peut écrire:
pp pliop p

R, +R; Vrer-Vz  Vz Ry
VRE}::Vz'R— et IZ=—=_'_
1



Les alimentations stabilisées p. 15

Avec ce montage, on peut contrdler tres précisément le courant dans la diode Zener.
Si I'ampli op est un modele "single supply" adapté a une alimentation asymétrique, le circuit

démarre de lui-méme.

On peut montrer que la stabilité est excellente, d'autant meilleure que 1'ampli op a un
parametre PSRR (Power Supply Rejection Ratio) élevé.

Stabilité en température des références de tension a diode Zener

Les diodes Zener ont une sensibilité a la température dépendante de leur tension nominale et
du courant qui les traverse, selon le graphique suivant:

AV,
AT

A

[mV/°C] Source Motorola

I,=10 mA

0.01 mA

> 3 4 5 ¢ 7 & 5 o el
Pour obtenir une tension de référence aussi peu dépendante de la température que possible, on
peut:
- n'utiliser que des diodes Zener avec une tension nominale voisine de 5V et les faire
travailler avec le courant qui donne une dérive nulle en température;

- utiliser des diodes Zener ayant une dérive thermique positive et la compenser avec des
jonctions p-n polarisées en mode direct, ayant une dérive négative.

Dans les circuits intégrés bipolaires standards, les contraintes technologiques (profils et
densités des dopages) ne permettent de réaliser des diodes Zener qu'avec tension Zener
voisine de 6 V et une dérive thermique d'environ +3.5 mV/°. Pour obtenir une référence stable
en température a partir d'une telle diode Zener intégrée, on peut utiliser le principe représenté
dans le schéma suivant:
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On peut écrire:

I=VZ—VBE1‘VBE2‘VBE3=VZ_3'UJ'
R;+R, R;+R,
Viegr = Vi + Viggs 4 Ry 122Uy 4 Rye 27> i
= + +R, [=2-U +R,, ————
REF = VBE2 t VBE3 T 1% jHRy R, +R,
Ce qui donne:
R,

Vrer =k-Vz +(2-3-k)-U;  avec: k=

R{+R,
La dérive en température de Vg est nulle si:
L =2 AU; /AT
AV, /AT -3-AU; /AT

avec: AUj/ AT = 2mV/°C

Exemple numérique pratique:
V, =63V, AV,/AT =3.5mV/°C, AU,/AT =-2mV/°C, R, =4700Q, R, = 3400 Q2
=> Vier =34V avec AVp /AT =+0.1mV/°C

Résumé des caractéristiques des références de tension a diode Zener
* Stabilité thermique typique de 50 ppm/°C.
* Bruit lié a l'effet d'avalanche de la diode Zener.

* Probleme de compatibilité entre les diodes Zener de qualité et la technologie standard
des circuits intégrés bipolaires.

* Tension minimum d'alimentation supérieure a V, et courant typique de la centaine de
1A aladizaine de mA.
Solution pas adaptée aux applications a basse tension et/ou basse consommation.

3.3.2 Références de tension du type "Band Gap"

Le nom "Band Gap" vient de ce que la tension générée par les références de ce type est
d'environ 1.23 V, valeur tres proche de la tension de bang-gap du silicium.

Le principe de ce type de références de tension est illustré a la figure suivante:

+Vee
|
Ve =U;=0.7V
T
.t/l -2 mV/°C
Vier = Uj + A-Uy
Générateur | U1~ 26mv A AUy
U, +85 nv/°C +A-85 uv/°C

Rappelons que U; =k'T/q, ou k est la constante de Boltzmann, T la température absolue en
degrés Kelvin, et q la valeur absolue de la charge de 1'électron.
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A la température ambiante typique de 25°C, U, vaut approximativement 26 mV et sa dérive
en température est positive de 0.085 mV/°C. Si l'on trouve un moyen de générer une tension
égale a environ 24-U;, celle-ci aura une dérive en température voisine de +2 mV/°C. En
ajoutant a cette tension celle d'une jonction passante, soit a peu pres 0.7 V, avec une
sensibilité a la température de —2mV/°C, on obtiendra une tension d'approximativement
1.3V, peu influencée par les variations de température.

Pour créer une tension proportionnelle a Uy, on va utiliser un miroir de Widlar, dont le
schéma est le suivant:

llv Y 12
o
‘/VBm AT
12-R3l [I] R,

Si les transistors sont identiques, donc avec I, =1, =15, et en négligeant les courants de base,
on peut écrire:

| I
VBE] = UTIH(I_I) = VBE2 +R3'12 = UTIH(I_2) +R3'12
S S
Ce qui donne:

Il
R3'Iz = UT'ln I_
2

Pour un rapport I, /1, donné, on a, aux bornes de R;, une tension proportionnelle a U;.

Référence de tension "Band Gap" simple

Le schéma de la référence de tension "Band Gap" de base est le suivant:

VREF
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La source de polarisation I, est choisie de facon que:
=21 +],

De sorte que:
;=1

Si les transistors sont tous identiques, cela implique que:
VBE1 = VBE3

On peut en déduire que:
I, (Vrer - Vee)/Ry Ry

L (Vrer-Vee3)/Ry Ry
La relation établie pour le miroir de Widlar devient:

I R
R3'12 = UTln(i) = UTln(R_z)
1

La tension de référence vaut:

R, R, R,
VRrer = Vg3 + Ry = Vs +R_'R3'12 = VBE3 +R_'UT'1n R,
3 3 1

. R; (R
VREF=Uj+A'UT avec =—=In R_
3 1
Un choix judicieux de R;, R, et R;, donnant A =24, permet d'obtenir une tension de référence
théoriquement insensible aux variations de température.

Ce circuit "Band Gap" simple souffre néanmoins d'une certaine sensibilité aux variations de
charge. En effet, si I'on tire du courant de la sortie, les courants dans T, et T; ne sont plus
égaux, donc les tensions Vi, et Vi, non plus, ce qui fausse le rapport des courants I,/1,, qui
n'est plus identique a celui des résistances R,/R;.

Référence de tension "Band Gap" améliorée

On peut réaliser une référence "Band Gap" améliorée avec le circuit suivant:

I, I Vee
R, R,
\P
U=0 T AO —e
Vig——+ lVREF
R, l LR, v
I, I

L'ampli op, supposé idéal, est en réaction majoritairement négative. Par conséquent, sa
tension différentielle d'entrée U, est nulle. Les potentiels V, et V, sont donc égaux.
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Les potentiels V, et V, étant égaux, et les transistors identiques, on peut écrire:
L I
VBE1=UT'ln I_ =VBE2 +R3'12=UT'IH I_ +R3'12
S S
Ce qui donne la méme relation que pour le miroir de Widlar:

Il
R3'12 = UT'ln I_
2

L'égalité des potentiels V, et V, entraine aussi:
I, R,

R]'I]=R2'Iz <> I R
2 1

La tension de référence vaut:
R R R
Vrer =VBe1 * R} =Vpg + Ry I, = Vg +R—2'R3'12 = Vg +R—2-UT-ln —2
3 3

1
R R

Vrerp=Uj+A-Up  avec: A=R_2-1n(R_2)

3 1

La tension de référence est tres peu sensible a la charge puisque le courant de sortie est fourni
par l'ampli op, c'est a dire avec une résistance de source tres basse.

Un exemple de réalisation intégrée, avec une ampli op réduit a une simple paire différentielle
a charge active, avec un collecteur commun en sortie, est donné ci-dessous.

Vcce
—o Vyikr

T, T, out

VEE
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34. EXEMPLES PRATIQUES DE REGULATEURS DE
TENSION LINEAIRES SERIE

LLM140L de National Semiconductor
Le schéma simplifié de ce régulateur intégré est le suivant:

Serie Current

Darlington  limit Iout
1 ~\ N
I:’ Ny W W — [ 7
A lﬁ
. - 7
R[] v
+tVinr VREr B-Vour o R,
R[]
v o
Start Temp. comp. Differential Feedback
circuit Reference Amplifier Network

uA78LXX de Texas Instruments

Le schéma simplifié de ce régulateur intégré est le suivant:

Serie Current

Darlington  limit Iour
1 e D
. =

Va<Vrger

1 (v
+Vinr Rl[ ouT R,

LT '

Start "Band-Gap" Differential Feedback
circuit Reference Amplifier Network

(O
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4.1 NOTIONS FONDAMENTALES RELATIVES AU
CALCUL DES CIRCUITS DE PUISSANCE

4.1.1 Puissance dissipée par un signal périodique

Un signal périodique est un signal qui se répete a chaque intervalle de temps T appelé la
période:

f)=f(t+T)=1(t+nT) avec n entier

La valeur moyenne f(t) d'un signal périodique est définie par l'expression:
- 1 T
f(t)=—- [f(t)dt
T

Elle est indépendante du temps de référence a partir duquel on mesure la période T.
Un signal alternatif est un signal périodique particulier dont la valeur moyenne est nulle.

Sur base des définitions précédentes, on voit que tout signal périodique U(t) peut donc étre
décomposé en deux parties:

* une composante continue : Up
* une composante alternative :  u(t)
telles que U(t) peut s'écrire:
U(t) = Ug + u(t)

Soit un dipdle quelconque soumis a un signal périodique:

U(t)
I(t) —
N dipole
quelconque

La puissance instantanée absorbée par le dipdle s'exprime par:

p(t) = U0)-1(t) = (Up + u(v))-(Io +i(1)

La puissance moyenne, appelée le plus souvent simplement puissance, absorbée par le dipdle
s'exprime par:

UO IO + IO u(t) + UO l(t) + u(t) l(t)]

1T 1
=— t)dt = —-
T{p() -

O%H

1
P=U0-IO+¥-fu(t)-i(t)-dt=PDC+PAC
0

La puissance moyenne d'un signal périodique est donc donnée par la somme de la puissance
liée a la composante continue du signal et de la puissance moyenne de la composante
alternative de ce signal. Les termes mixtes disparaissent.

Cette propriété importante simplifiera considérablement le calcul de la puissance dans les
circuits a transistors, ou le petit signal alternatif a amplifier est le plus souvent superposé a
une polarisation continue qui fixe le point de fonctionnement de 1'élément actif.
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Soit le cas particulier d'un signal avec une composante alternative sinusoidale, dans un dipdle
linéaire:
u(t) = Ucrgesin(wt) et i(t) = Ieragersin(wt - )
1 T

. U a1 4
Pac = f Uerate” lerate” SIN(0E) - sin(mt — @) - dt = —LLE A . cog(p) = U g+ Lgp - cOS()
0

T
L'amplitude et la phase de la tension en fonction du courant au travers du dip6le sont liées a
I'impédance Z de ce dernier selon la loi:

U=271
Les phaseurs peuvent étre représentés dans le plan complexe ainsi:
Im
A
X1

Ul /=1Z]1 Z=R+jX

% R-1
1 > p—» Re

En fonction de cette relation, on peut donc exprimer la puissance moyenne d'un signal
alternatif sinusoidal sous les différentes formes suivantes:

Charge complexe => Charge purement résistive
Ucréte Terate
Pac = UegrLegr - cos() Pyc=UgpLogr = :
2 2 2

Poc=U ff-%.ﬁ = Ugtr 'R Puc= Ustr — Ucréte

ZEZ s R 2R

R 2 ,  R-1Z.

Pac =2 Tegr Togr - m =R Lo Pac=R-Igr = —zcrete

4.1.2 Optimisation du transfert de puissance entre une source non-idéale et
une charge

Soit une source sinusoidale avec une impédance de source connectée a une impédance de
charge:

I

ORI

Avec: Zg=Rg+j-Xg et Z; =R+ X
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La puissance moyenne transmise a la charge est donnée par:

2 2 p
_R,- Us eft _R,- Us eft _R,- Us efr
7.+2, [ (Re+R ) +joXg+ X ) Re+Rp)* +(Xg+Xp)
STEL sTRL)+] sTtAL

2
Pp =Ry If e
La puissance transmise passe par un maximum lorsque I'on a simultanément:

P _, o R

X, oR |
F) ) 2-(Xg+X1)
_aXL =Rp-Ugerr = ;=0 = X=X
L (Rg+Rp )+ (Xs+X,)?)
R
= P =U% . ——L
L= Oser e Ry

Py _ 2 _(RS+RL)2_RL'2'(RS+RL)_U2 _ R§-RY
= YS.eff 4 = YS.eff 4
IR (Rg+R|) (Rg+Rp)

=0 = RS=RL

Pour un transfert de puissance maximum, la charge doit donc présenter une impédance qui est
le conjugué complexe de I'impédance interne de la source:

Zy,=1Zs* <=> XL=-Xs et Rg=Ry,

Dans ces conditions, la puissance maximum transmise, dite “puissance d'échange”, vaut:

2
P _ US,eff
max 4 . RL

Le principe de l'adaptation d'impédance entre une source et une charge a été démontré sur
base du circuit équivalent de Thévenin de la source. Un résultat identique est obtenu en
utilisant le circuit équivalent de Norton.

I
Ig ?
s  U||w
2 2 2
_Uier _p o Gulser _p Usefr
2 . 2
Re Yg+Yy | (Gs+Gp)+jo(Bs+By )|
oP,
FL_0 = Bg=-B, = X¢=-X
9B, s=-BL s=-XL
oP,
—=O = G =G = R =R
ren s=GL s=Rp

= YL=Ys" <= Z1=1Zs"

2 2
st Iserr R

P -
maxX " 4Gy 4
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Lorsqu'un quadripdle actif est inséré entre une source et une charge, l'adaptation de
I'impédance Zy doit se faire avec la plus grande prudence.

Alimentation
Ppc
Zg ﬂ I
—o0 —
Usl PIN = j POUT ULl LL
o} _—

1. L'adaptation de Zr, a I'impédance de sortie du quadripOle ne suffit pas a garantir le
gain en puissance maximum: il faut aussi adapter l'entrée du quadripdle a Zs.

2. Le choix de Zp, doit tenir compte de 'amplitude du signal: il faut éviter d'atteindre les
limites du blocage ou de la mise en quasi court-circuit de 1'élément actif.

3. 1l faut tenir compte de la polarisation DC de 1'élément actif. Celle-ci participe a la
puissance dissipée par 1'élément actif, et détermine le rendement de 1'étage.
Le rendement d'un amplificateur est défini comme:

Puissance utile a la sortie Pt

Puissance totale fournie Py, + Ppc 4jim

Dans le cas des amplificateurs a basse fréquence, P, est totalement négligeable, et

I'expression du rendement se réduit a:
P

out

N=——
Ppc alim

On recherche souvent la condition de rendement maximum. Celle-ci ne correspond pas
nécessairement au maximum de puissance transmise de la source a la charge. Clest en
particulier le cas pour les amplificateurs a basse fréquence, pour lesquels on ne se soucie pas
d'adaptation d'impédance, la sortie se comportant comme une source quasi-idéale de tension
ou de courant.

Remarque :

Les circuits équivalents de Norton et Thévenin donnent une image correcte des tensions et
courants apparaissant aux bornes d'un dipole actif. Ils permettent des lors de calculer la
puissance dissipée dans la charge Zy, connectée a ce dipole.

Par contre, les circuits équivalents de Norton et Thévenin ne sont pas utilisables pour calculer
la puissance P, dissipée par le dipOle-source lui-méme. Pour le démontrer, il suffit de
considérer un dipdle-source dont la sortie est en court-circuit :

2
U et

avec Thévenin: PQ =
Rg

avec Norton: PQ =0
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4.2. LES CLASSES D'AMPLIFICATEURS

4.2.1 Définition des classes d'amplificateurs

Les classes d'amplificateurs sont définies en fonction du point de fonctionnement ou du mode
de fonctionnement des éléments actifs:

CLASSE A :

L'élément actif est conducteur durant la totalité d'une alternance d'un signal de sortie sinus. Le
point de repos est situé au milieu de la zone active.

| |
C C
A A Viee
pente -1/R
Vaes
ICO /7 VBE4
Vaes
[ N\ v
BE2
[47 \\\ VvV
>V 0 < ' BEI >V
' BE e CE
VBEO ( "]CEO VCC

CLASSEB & AB:

L'élément actif ne conduit que durant une demi-période d'un signal de sortie sinus, et reste
bloqué durant l'autre demi-période. Le point de repos se situe a la limite du blocage, en
théorie a Vg, =0.

Pour obtenir un signal de sortie sinus complet, on utilise deux transistors, en général
complémentaires, chacun conduisant durant une demi-période, en opposition de phase.

I(_'l ICI
A A

Vg

.. | A=

IGI
<

=]

o]
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En pure classe B, c-a-d avec Vg, =0 pour les deux transistors, la caractéristique de transfert
présente une tangente horizontale autour de 1'origine, ce qui fait que, comme le montre la
figure ci-dessous, un signal de commande sinus provoque un courant de sortie avec une
distorsion marquée au passage par zéro, dite de "crossover".

I, I

out

Distorsion de

Distorsion de "cross-over"
"cross-over" supprimée
¥ ¥

t

CLASSE
AB

CLASSE
v B

—*

T

En classe AB, pour supprimer la distorsion de "crossover", le point de repos de chaque
transistor est décalé de facon a ce qu'un léger courant de repos les traverse. Pour des petits
signaux sinus, les deux transistors conduisent durant toute la période, donc en classe A. Pour
des grands signaux sinus, chaque transistor conduit durant a peine plus qu'une demi-période,
donc quasiment en classe B. D'ou le nom de classe AB.

CLASSE C:

L'élément actif conduit durant un intervalle de temps inférieur a une demi-période d'un signal
d'entrée sinus. Le point de repos se situe dans la zone de blocage: Vg, <0. Le courant de
sortie a alors la forme d'impulsions arrondies, riche en harmoniques.

I I

R

v

k J

Pour retrouver une allure sinusoidale, le signal de sortie doit étre filtré par un circuit passe-
bande a bande étroite tres sélectif.



Les amplificateurs de puissance p.11

La classe C ne s'emploie que pour des applications particulieres, comme les amplis HF
accordés, pour signaux d'amplitude constante (p. ex. dans un émetteur FM), ou pour de la
multiplication de fréquence, par filtrage d'une harmonique de rang donné.

Les amplificateurs classe C ne seront pas étudiés plus avant dans ce cours.

CLASSE D :

L'élément actif fonctionne en interrupteur, ouvert ou fermé. La fréquence de commutation est
nettement supérieure a celle du signal a amplifier. Le signal a basse fréquence de sortie est la
moyenne, obtenue par filtrage passe-bas, du signal carré a la fréquence de commutation.

Pour obtenir un signal bipolaire, on utilise deux transistors MOS, en général
complémentaires, commandés en opposition, reliant la charge alternativement a deux
alimentations symétriques.

Ay e — Ay
pente -1/R;.
A%
GS1 L
T Tt e
M
£ =
| Vout +

Le signal carré haute fréquence est modulé PWM (fréquence fixe, rapport cyclique variable)
ou 2-A (impulsion de durée constante a densité temporelle variable) par le signal utile basse
fréquence d'entrée de 'ampli. Son allure est illustrée ci-dessous.

TN ' TS

“f
y
-+
o
e
‘F
-

\ //' N /|

N ] N /]

PWM AZ

A la sortie, un filtre passe-bas de type LC ne transmet a la charge que la valeur moyenne V,
de ce carré modulé V

out*
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4.2.2 Criteres de sélection d'une classe d'amplificateurs

De nombreux criteres peuvent étre pris en compte. On peut notamment citer les principaux:
* La fidélité ou le taux de distorsion harmonique.
e La puissance de sortie.
* Le rendement.
* La puissance maximale que peut dissiper 1'élément actif.
* Le gain (en tension, en courant et en puissance).

* La fréquence maximale du signal amplifié.

Les caractéristiques relatives des différentes classes d'amplificateurs seront mises en évidence
lors de leur étude détaillée.

A titre préliminaire, on peut toutefois avancer les criteres suivants:

- Les amplis de classe A sont intrinseéquement les amplis linéaires les plus fideles, c'est a
dire présentant le taux de distorsion harmonique le plus faible, méme en l'absence de
réaction négative. Leur rendement est toutefois tellement faible que leur usage est
généralement limité aux amplificateurs de faible puissance, ou encore aux
amplificateurs audio haute-fidélité de haut de gamme.

- Les amplis classe B (en pratique AB) sont de loin les amplis linéaires les plus utilisés.
Quand on leur associe une boucle de réaction négative, leur distorsion tombe a un
niveau extrémement faible. Leur rendement est excellent, et ils peuvent aisément
fournir une puissance de sortie élevée.

- Les amplis de classe D, dits aussi a découpage, ont un rendement plus élevé de tous
les amplis linéaires, mais présentent un taux de distorsion harmonique légerement
supérieur aux meilleurs amplis de la classe AB. Ils sont utilisés par exemple dans les
amplis d'auto-radio, de home cinéma, ...

- Les amplis de classe C ont un trés haut rendement, mais, a cause de leur forte
distorsion, ils ne sont utilisables qu'en haute fréquence avec un filtrage en sortie a
l'aide de circuits accordés. Ils servent surtout a l'amplification de porteuses HF,
lorsque la fidélité de la forme de I'enveloppe n'est pas requise.
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4.3. STRUCTURE GENERALE D'UN AMPLIFICATEUR DE
PUISSANCE AUDIO

Un amplificateur de puissance audio recoit a son entrée un signal de faible amplitude (1 V ou
moins) et de faible puissance, et doit délivrer a sa sortie un signal de forte puissance
(généralement entre un et des centaines de Watts) dans une charge (haut-parleur) dont
I'impédance typique est de 2 Q, 4 Q, 8 Q ou 16 Q. La tension et le courant de sortie requis

peuvent donc atteindre plusieurs dizaines de Volts et plus d'une dizaine d'Amperes.

Un amplificateur de puissance audio classe A ou B, est généralement constitué de trois étages
selon le schéma bloc suivant:

ETAGE D’ENTREE | [ETAGE DRIVER | |ETAGE DE SORTIE
DE PUISSANCE | v/
out
Vin — > Ayédee [P Ay=1 A dev

entrée du signal de
réaction négative

REACTION NEGATIVE: [3
= Gain:V__./V

out in

Un haut-parleur classique a bobine mobile a un comportement dynamique optimal s'il est
excité par un amplificateur dont la résistance de sortie est de plus d'un ordre de grandeur plus
basse que I'impédance du haut-parleur. Dans les étages de sortie de puissance linéaires (classe
A ou B) on retrouve donc le plus souvent un étage de sortie du type collecteur commun
(bipolaire) ou drain commun (MOS), dont la résistance de sortie est minimale. Un tel étage
offre un gain en tension unitaire, son role étant de reproduire la tension appliquée a son
entrée, mais avec un courant de sortie élevé. Il doit donc étre commandé par un étage
"driver", capable de délivrer la pleine tension du signal de sortie, mais avec un courant bien
plus faible. Cet étage "driver" a généralement un gain en tension élevé et une dynamique
maximale. Il est le plus souvent précédé d'un étage d'entrée capable de combiner au mieux le
signal indépendant d'entrée et celui de la contre-réaction (voir chapitre 5).

Les amplis audio classe D ont une structure propre qui sera tres briecvement présentée a la fin
de ce chapitre ( voir 4.6.).
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4.4. AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE CLASSE A

Rappel: dans un amplificateur classe A, le (les) élément(s) actif(s) condui(sen)t durant toute la

période d'un signal sinus.

Les configurations courantes sont les suivantes :

+Vcc +Vcc +Vcc +Vcc
! !RL RL

—Vcc

+Vcc +Vcc +Vcc
i !RL RE ! ! ! !RL RL

—Vcc

+Vee
~Vee
+Vee

_VCC

4.4.1 Ampli classe A, simple montage émetteur commun ou collecteur

commun

La configuration la plus simple consiste a brancher la charge directement en série avec le

transistor selon I'un des schémas suivants:

+Vee

Le transistor ainsi que la charge sont traversés par la composante continue (polarisation) et la

composante alternative utile (signal) du courant:

Ic(t) =1Ico +ic(t) et Vce() = Vceo + vee(t) = Vee — Ry Ico — Ry ()

La puissance dissipée dans la charge en régime sinus est la somme des contributions de la

composante continue et de la composante alternative sinusoidale:

Verete *Terete

Pre =(Vee = Veo) Ico + 5
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La puissance instantanée dissipée dans le transistor est:
pQ (t) = VCE (t) * IC (t) = (VCC - RL' IC (t)) * IC (t) = VCC * IC (t) - RL' I% (t)

. . 2 . .2
Po(®) =Vee (Ieo+ic (1) -Ry (Tep+ic ()" = (Ve ~RiIeo ) Teo + (Voe =2 R Ieg ) ic (0 -Ry i (6)
La puissance (moyenne) dissipée dans le transistor en régime sinus est:
Vcréte'I

2

Elle est maximum au repos !

créte

Po =Veo Ico -

PQ max = Yeo Ico

La puissance (moyenne) fournie par 1'alimentation en régime sinus est:

1T ) Vee k.
P, =¥fVcc‘(Ic0+1c(t))'dt =Veeleo +%f1(t)'dt = Ve leo =ost
) 0

On peut vérifier que la puissance moyenne délivrée par la source est la somme de celles
dissipées dans la charge et le transistor.

Le rendement d'un amplificateur a basse fréquence, pour lequel la puissance du signal d'entrée
est négligeable, est défini comme:

Puissance utile dans la charge due au signal alternatif

Puissance d'alimentation

Le rendement en régime sinus est donc:

_ Pac RL _ Verete' Lerete

Piim 2 Vee Ieo

Le rendement maximum en régime sinus est atteint lorsque l'amplitude du signal est
maximale. C'est le cas lorsque le point de repos est au milieu de la droite de charge:

A IC
Ved/RL
pente -1/R;
Ico
A F
Icréte,max ,L \
0
» V¢
0 Vcro Vee .
< Vcréte,max R
Dans ce cas :
V, V, V, V,
Ve = ~CC I =—<€ Verstemax = — Trote.max =1co = ———
CEO > CO 2'RL créte,max > créte,max CO 2‘RL
1 0
'Y]max = Z = 25 /0
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Résumé des puissances au repos et a pleine puissance de sortie, en régime sinus, dans les
conditions de rendement maximum:

Vee \
avec: IC0= IR au repos a PRL,max
L
Vel .
P, YecTao 590, Vecleo .,
2 4
P VCC'ICO 50 % 3'Vcc'Ico 75 9, 50 % continu inutile
K 2 4 25 % signal utile
Poim Veeleo Veeleo
Conclusions:

- La puissance moyenne dissipée dans le transistor est maximum au repos, c.-a-d. en
I'absence de signal AC.

- Le courant continu de polarisation qui traverse la charge y provoque une dissipation
constante de puissance double de la puissance utile maximale possible. Ceci est
inacceptable pour une charge telle qu'un haut-parleur.

4.4.2 Ampli classe A, montage émetteur commun ou collecteur commun
avec polarisation par une résistance et couplage capacitif de la charge

Pour éliminer toute composante continue dans la charge, une technique classique est de la
connecter a la sortie de 1'ampli par l'intermédiaire d'une capacité de couplage. Pour laisser
passer le courant de repos dans le transistor, sans court-circuiter la charge en AC, la présence
d'une résistance de collecteur, respectivement d'émetteur, est indispensable.

A IC
+V, +V,
ccC CcC ) ) 1 1
droite de charge dynamique: pente — (—+—)
R RC|E Ry
C
droite de charge statique: pente — L
Ico RC|E
l{L RE l{L
. \
0 VvV y 'VCE
0 CE0 Vee
< YCréte,max ~

Sachant que seule la puissance dans R; est utile, on peut montrer que le rendement
N=Py /P, d'un tel circuit ne peut pas dépasser 10%. Conclusion: cette configuration,
souvent utilisée pour faire des amplificateurs "petits signaux", n'est pas du tout adaptée a la
réalisation d'un étage de puissance.
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4.4.3 Ampli classe A, montage émetteur commun et couplage de la charge
par transformateur

-1 M)
Ic droite de charge dynamique, pente : —1{—2}
A /L n,
X 21
0 droite de charge statique
z
=
R, €
'_'u
v I est fixé par Ig,

- S

0 Ve 2-V¢c

——

Vv

o

»Ver

créte,max
>

P
<

Le bobinage primaire d'un transformateur correctement dimensionné représentant une
impédance négligeable en continu, le potentiel continu de collecteur est constant, égal a V,
d'ou la droite de charge statique verticale:

La pente de la droite de charge dynamique est donnée par la résistance en alternatif vue du
primaire du transformateur, celle-ci étant égale a la charge connectée au secondaire multipliée
par le carré du rapport de transformation.

Le rapport de transformation optimum donnant une dynamique maximum, donc une
rendement maximum, correspond a une droite de charge dynamique divisée en deux parties
égales par le point de fonctionnement au repos. Cette situation est représentée dans la figure
ci-dessus, ou le courant et la tension sont ceux au primaire du transformateur. La pente de la
droite de charge optimale est:

2
ny
ny

La puissance maximum en régime sinus dans la charge vaut:

1 B Ico
Ry Ve

PRL Jmax —

2 2

I]% Ry = Icréte,max M Ry = I%o'RL .
— R =—%. L L=—=
2 2 n, 2

2
ny
nyp

Le rendement maximum en régime sinus vaut:

Vcréte,max' Icréte,max _ l =50 %
2. VCC' ICO 2

Nmax =

Ce rendement, le plus élevé que 1'on puisse obtenir en classe A, est le principal atout de cette
configuration.

Toutefois, pour une application audio (20 Hz a 20 kHz), le transformateur de couplage est un
composant, encombrant, lourd, délicat a réaliser et coliteux. Pour ces raisons, cette
configuration n'est plus utilisée dans les amplis audio a transistors.
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4.4.4 Ampli classe A, montage émetteur commun ou collecteur commun,
avec polarisation par source de courant, alimentations symétriques et
couplage direct de la charge

Dans cette configuration, le transistor est commandé de fagcon que son courant de repos soit
égal a celui constant de la source. Le courant de repos dans la charge est alors nul, d'ou:

[co=Is = Vio=Rp0=0 = Vcgo=Vcc
Patim totale =2 Vec'Is et, au repos: P nax =Ps max = Vece'Is

Lorsque le transistor sature la tension de créte sur la charge est -V en EC et +V. en CC.
Lorsque le transistor se bloque, tout le courant Ig traverse la charge. Pour que dans cette
condition, on puisse atteindre la valeur de créte du sinus égale a la créte opposée, il faut que:

Ry -Ig=Vcc

Si la condition énoncée ci-dessus est respectée, on a en régime sinus:
Vcréte,max = VCC

Véc

2Ry

Rr,max =
Patim totale =2 Vec' Is

PRL,max _ VCC

']"I = =
Palim totale 4- Ry Ig

Le rendement maximum en régime sinus est atteint lorsque:

IS — VCC
lQL
et vaut:
1
Nmax = Z =25%
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Résumé des puissances au repos et a pleine puissance de sortie, en régime sinus, dans les
conditions de rendement maximum:

avec: Ig= R, au repos a PRL,max
Vecls
Py Veels 50% _— 25 %
2
P Vecls
RL 0 0% T 25 % signal utile
Palim,totale 2.\]CC.IS 2.\]CC.IS
Conclusions:

- La puissance moyenne dissipée dans le transistor actif est maximum au repos, c.-a-d.
en l'absence de signal AC.

- La moitié de la puissance d'alimentation est dissipée en permanence dans la source
de polarisation.

- Il n'y apas de courant continu dans la charge.
- Le rendement maximum est de 25%, valeur typique de la classe A.

- C'est une bonne solution pour un ampli audio, surtout le collecteur commun.

Remarque importante:

La puissance (moyenne) dissipée par un transistor correspond a la puissance thermique
produite sur le chip, évacuée au travers du boitier et d'un radiateur, jusque dans l'air ambiant.
Boitier et radiateur ont en général une constante de temps thermique bien supérieure a la
période du signal alternatif, ils sont donc choisis en fonction de la puissance moyenne. Le
chip, par contre, peut avoir une constante de temps thermique inférieure a la période du signal

alternatif. Dans ce cas, le transistor doit supporter la puissance instantanée maximale.
La puissance instantanée dissipée par le transistor actif est (notations pour le CC):

pQ (t) = VCE (t) . IC (t) = (VCC - VL (t)) . (IS + iL (t))
Po() =(Vee ~vi®)- (Is + Vi (/R ) = Ve Is = (Is - Vee /R ) v ()= Vi (O/R .
Elle atteint un maximum pour:

M=—2~VL(t)/RL ~(Ig=Vee/Ry)=0 = VL(t)=M
Ivy (t) 2

La puissance instantanée maximum dissipée par le transistor actif en charge est:

2 2
Vcc N RIS N Vee'Is
4R, 4 2

PQ (Omax =
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Toutefois, il arrive souvent qu'un amplificateur fonctionne a vide, c'est a dire sans charge,
donc avec I; =0. Le courant dans le transistor actif est alors constant, égal a I, et la puissance
instantanée qu'il dissipe vaut (notations pour le CC):

Po (1) =Veg(®)-Ic(t) = (Ve - v (D) Ig

Elle atteint un maximum pour la tension de sortie extréme négative v, ., qui tend vers —V .
La puissance instantanée dissipée par le transistor actif est maximum lorsque I'ampli est sans
charge, et tend vers:

PQ(Omax =2 Vee'Is

Cela correspond également a la puissance instantanée maximum dissipée par la source de
polarisation, que la charge soit connectée ou pas:

Ps (t)max =2- VCC ) IS

4.4.5 Push-Pull classe A: deux éléments actifs en opposition de phase, avec
alimentations symétriques et couplage direct de la charge
Le principe est de remplacer la source de courant constant de la configuration précédente par

un second transistor actif, agissant en opposition de phase avec le premier. Les trois variantes
courantes sont:

Remarque:

Ces trois variantes de "Push-Pull" peuvent €tre utilisées aussi bien en classe A qu'en classe B,
ou évidemment AB. En classe A, les deux transistors conduisent en permanence, une
augmentation du courant dans l'un s'accompagnant d'une diminution dans l'autre, donnant
ainsi les alternances tant positives que négatives du courant de sortie. En classe B, le
transistor du haut ne conduit que durant l'alternance positive du signal de sortie, celui du bas
que durant I'alternance négative.

Dans un Push-Pull classe A, les transistors sont commandés de facon que leurs courants
soient égaux au repos. Le courant dans la charge et la tension a ses bornes sont alors nuls.
Donc, au repos:

Icio =Ic20 =Ico
Vg0 = Veg20 = Vee
Palim totale =2 Vec Ico

Py max =2 Vee Ieco dissipation du push-pull, la moiti€ pour chaque transistor



Les amplificateurs de puissance p.21

La figure ci-dessous illustre le cas du double collecteur commun en condition de rendement
maximum. Les deux autres cas sont semblables, a quelques variantes de notation pres.

ala
2l

pente -1/2R;
|

v Ico

crét,max

0 VCC +2VCC
Vec2 $+2Vee Vee 0
créte,max

V& —xr————————"

4__.___________ p—

Les deux transistors travaillant en opposition de phase:
Icp=Ico-Al
Iy =1 +Al
I} =Icp =1 =2-Al
Pour obtenir I'excursion de tension maximum possible sur la charge, il faut:
2-Ico' Ry = Ve
On a alors, en régime sinus:
Veréte,max= Ve
2
PRi,max= 2Y§c
L

Palim totale=2" Ve Ico

V,
n= CC
4'RL'ICO

Le rendement maximum en régime sinus est atteint lorsque:

VCC
2 * RL
1

o =

=50 %

Nmax =

Le rendement a doublé par rapport au montage a un seul transistor actif polarisé par une
source de courant constant. C'est le plus élevé que 1'on puisse atteindre en classe A.
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Résumé des puissances au repos et a pleine puissance de sortie, en régime sinus, dans les
conditions de rendement maximum:

avec: Iy = \2]% au repos a Py nax
L
Py Veeley 50 % @ 25 %
Py Veeley 50 % @ 25 %
P RL 0 0% VCC'ICO 50 % signal utile
P alim, totale 2:-Veele 2:-Veele
Conclusions.

- La puissance moyenne dissipée dans les transistors est maximum au repos, c-a-d. en
I'absence de signal AC.

- Il n'y apas de courant continu dans la charge.

- Le rendement maximum est de 50%, le plus élevé possible en classe A.

C'est une bonne solution pour un ampli audio, surtout le double collecteur commun.

Remarque importante:

La puissance instantanée dissipée par chaque transistor actif est maximum lorsque 'ampli
travaille sans charge, et tend vers:

le(t)max =pQ2(t)max =2-VeeIco

4.4.6 Ampli classe A complet, exemple pratique pour une application audio

Le schéma de principe (2 comparer au schéma blocs donné sous 4.3.) est le suivant:

Ve
IeoY=1Is
L
T,
IS 4
Ry,
-
I, Tz
O
R, |:|
—Vee

Etage d'entrée Driver Etage de sortie
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L'étage de sortie est celui étudié sous 4.4.4, T, étant I'élément actif en collecteur commun, T,
formant la source de courant constant. Des transistors de type darlington, avec un gain en
courant élevé, permettent de fournir le courant nécessaire a une charge typique de 8 €.

Les étages "driver" et d'entrée sont en tout point comparables a ceux d'un ampli classe B,
décrit en 4.5.6.

L'étage driver est un émetteur commun avec une charge active. Il a un gain en tension élevé et
une dynamique de sortie proche des tensions d'alimentation.

L'étage d'entrée est une paire différentielle avec sortie asymétrique. Elle permet de réaliser
simplement la contre-réaction, en appliquant le signal de commande sur 1'une des entrées et
une fraction du signal de sortie en réaction sur 1'entrée opposée.

Le schéma pratique complet ci-dessous illustre quelques astuces utilisées pour stabiliser le
courant de repos de chaque étage en présence de variations de température, car 1'étage de
sortie d'un ampli classe A dissipe énormément, donc chauffe beaucoup, et la température de
l'air a I'intérieur du boitier peut dépasser les 50°C.

+16 V
L L 1000yF
7509
e 0.1nF = 25V
l\BC327-25 Iovz IS
Ly —
InF | NE)V65
22uF 10kQ
_| BC107B
1.8A
10kQ 8 R, 8Q
BDV65

3X BC337

—W'IHF—I_ 2i¥6 \Y%

270Q

Cet ampli est capable de fournir 11 W a un haut-parleur de 8 2. A la puissance nominale de
10 W, le rendement est de 17 %, et le taux de distorsion harmonique inférieur a 0.05 %.
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4.5. AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE CLASSE B (ET AB)

Rappel: un amplificateur de classe B comporte deux transistors actifs, polarisés a la limite du
blocage, I'un amplifiant I'alternance positive du signal, I'autre 1'alternance négative.

Dans l'optique d'une application audio, le seul montage étudié ici sera le "push-pull" classe B
a deux transistors complémentaires en montage "collecteur commun", dont la sortie a basse
impédance est la mieux adaptée a une charge de type haut-parleur.

4.5.1 Schéma de base et caractéristique de transfert de I'amplificateur de
pure classe B

Le schéma d'un amplificateur en pure classe B est donné ci-dessous, avec sa caractéristique de
transfert en tension, ainsi que 1'allure du signal de sortie pour un signal d'entrée sinusoidal.

+Vee Vi
] A

VL
V. — I, s +0.7
i \ >t
Ry 0.7 ;
l _VC C :
4 VL EL i
~0.7
ot >V, ' >t
+0.7
distorsion de "cross-over"

Le transistor NPN a besoin d'une tension base-émetteur d'environ + 0,7 V pour entrer en
conduction, donc tant que V, est inférieur a cette valeur, aucun courant positif ne peut étre
fourni a la charge. De méme, le transistor PNP a besoin d'une tension base-émetteur d'environ
—0,7V pour entrer en conduction, donc tant que V, est supérieur a cette valeur, aucun courant
négatif ne peut étre fourni a la charge. Il en résulte une plage "morte" de 1,4 V autour de
l'origine, qui donne lieu a une distorsion connue sous le nom de "distorsion de cross-over".
Celle-ci est surtout sensible pour les signaux de faible amplitude. Elle est inacceptable pour
des applications audio.

4.5.2 Principe, schéma de base et caractéristique de transfert de
I'amplificateur de classe AB

La distorsion de "cross over" peut étre supprimée en polarisant Iégerement les deux transistors
avec un petit courant de repos. C'est le principe de la classe AB.

Le schéma de principe d'un amplificateur en classe AB, avec sa caractéristique de transfert en
tension, ainsi que l'allure du signal de sortie pour un signal d'entrée sinusoidal, sont donnés a
la page suivante.
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\J

Vi,
hl

\J

: /\:t
NN

pas de distorsion de "cross-over"

v
<

La base du NPN est rehaussée d'environ 0,7 V, celle du PNP abaissée d'environ 0,7 V, de
facon a aligner au mieux les moitiés positive et négative de la caractéristique de transfert.

La réalisation pratique de ce décalage des potentiels des bases se fait ainsi:

+Vee

_VCC

Pour que les potentiels des bases du push-pull restent constamment liées au potentiel V,, il ne
faut jamais que le courant dans les diodes s'annule. Il faut donc que le courant de polarisation
de celles-ci soit supérieur au courant de base maximum de l'un et l'autre des transistors du
push-pull. En supposant qu'ils sont appariés, donc avec le méme f3, cela impose:

L >I _ IL max _ VL,maX _ VCC
q B,max — - =
P B-RL PRy

Pour une tension d'entrée nulle, les deux transistors sont parcourus par un petit courant de
repos I,. Lorsque V, s'écarte de zéro, le courant dans 1'un des transistors augmente, alors qu'il
diminue dans l'autre. Tant que le signal d'entrée reste assez petit pour qu'aucun transistor ne
voie son courant s'annuler, le Push-Pull fonctionne en classe A. Le gain en tension pour les
"petits signaux" (montage collecteur commun a deux transistors en parallele) s'exprime ainsi:

vi _ @mnent8mpnp) RL 2.9 'Ry, 2:0¢g'R/Up
Vi 1+@mnpnt8mpnp) RL 1+2:g Ry 1+2:1coRy /Uy

v

Pour une bonne linéarité de la caractéristique de transfert globale, le gain en tension du Push-
Pull, qui est unitaire en classe B ("grands signaux"), doit s'en approcher en classe A ("petits
signaux"). Cela nécessite:

I~ >>
>R,
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La puissance dissipée au repos par le Push-Pull est:
Po =PoNpn +Pg pnp =2 Ve Ico

Le choix de la valeur du courant de repos est un compromis entre linéarité et dissipation au
repos. En pratique on prendra:
10-Uq

Rp

Ico =

Pour des signaux de forte amplitude, un seul transistor conduit durant la majeure partie de
chaque alternance. L'ampli est donc principalement en classe B, sauf dans une zone restreinte
autour du passage par O V, ou il est en classe A, d'ou I'appellation de classe AB. Pour des
applications audio, les amplis dits de classe B sont en fait toujours de classe AB. Dans la suite
de cette étude, I'appellation classe B, inclura le cas AB, sans aucune distinction entre les deux.

4.5.3 Puissances et rendement de I'amplificateur classe B en régime sinus
En régime sinus, les tensions et courants dans un amplificateur classe B sont les suivants:

F L
Ve

L J

L J

Pour V| _...== 0.7V, il n'a pratiquement
pas de différence entre classe B et AB

L J

L

On va supposer que la tension de sortie peut atteindre les tensions d'alimentation:

v

L créte,max ~—

Vee

La puissance moyenne transmise a la charge R, en régime sinus est:

2
P VL,créte
RL &
2 ° RL
2
Vee
PRL,max =
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La puissance instantanée dissipée dans chaque transistor en régime sinus est:

VL® _Vee vi®  vi®
RL RL RL

Po(®) =(Vec = viL(0) ic (V) = (Voe - VL ()

Elle passe par un maximum pour:

aPQ (t) _ VCC -2 \49 (t) _ VCC

O = VL(t)=T

GVL (t) RL
La puissance instantanée maximum dissipée dans chaque transistor est alors:
2
Vcc
p ()=
Q,max 4-Rp

Cette puissance instantanée maximum est importante, car, avec des signaux alternatifs dont la
période est supérieure a la constante de temps thermique du chip sur lequel est fabriqué le
transistor, celui-ci doit supporter la puissance instantanée maximale.

Tout étant symétrique, la puissance moyenne dissipé par le push-pull complet en régime sinus
est identique a celle dissipée par un seul des transistors durant sa demi-période de conduction.
Elle vaut:

T/2 T/2

2 2 . VI crate sin(wt)
PQ =— pr (t) . dt =— f (VCC - VL ,créte' Sln((l)t)) * L créte ¢ dt
1 7 ) ) s
PQ = 'R f(VCC ) VL ,créte' Sln(a) - VL ’Créte' sSim (a)) “da
Lo
1 2 7 2 .VCC 'VL créte VL2 créte
Py = Vor'Vy a2 2-VF 2= 3 _ VL,
Q J'I?‘RL( CC VL créte L créte 2) TR, IR,

La puissance moyenne dissipée dans 1'étage de sortie passe par un maximum pour:

Po  2-Voe Vi 0 = _2-Vcc
- RL - L créte —

A% créte U Rp

La puissance moyenne maximum dissipée par le push-pull en régime sinus est alors:

2 2
Vee g 4. Ycc

2 2
2Vcc _ 4. Yec
TC2‘RL RL

P . =
Q,max,push-pull J'I:2 R RL

SO1t: PQ,max,par transistor =
L

P imax push pun €St 12 puissance thermique que doit €vacuer le refroidisseur, en général commun
aux deux transistors.

La puissance moyenne délivrée par 1'alimentation en régime sinus est:

T/2 T
1 1
Pylim totale = T f+Vcc‘ Icp(t)-dt+ T f_VCC' (~Icp(0)-dt
0 T/2
L7 : 2-Vee VL ceret
Patim totale = f Vee VL erete sin(a) -dou = crele
T RL 0 T RL
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La puissance moyenne maximum délivrée par l'alimentation en régime sinus est:

2 2
2-Véc it Pop _P.. _Vec
SOIL: Falim+,max = Falim—,max =
- RL e RL

Palim,totale,max =

Le rendement du push-pull classe B est:

PR, _ o VL créte

n =
Palimtotale 4 Ve

N =%=7s.5%

Le graphique ci-dessous illustre les différentes puissances moyennes et le rendement en
fonction de 1'amplitude du signal sinus en sortie.

1 1

.
E l)alim
>8 M /
o / -
A £
w4
=1
g F Po ™
nf 4
\ /
rd
= 0 — 0
0 0.5 1
VL,créte /VCC

A noter que la puissance moyenne dissipée par le push-pull Py, donc I'échauffement des
transistors et de leur radiateur sont maximaux, non pas lorsque l'ampli fournit sa pleine
puissance de sortie, mais lorsqu'il n'en délivre qu'environ la moitié.

Rappelons que les puissances calculées ici ne sont valables que pour des signaux sinusoidaux.
Testé avec un signal carré le méme ampli pourrait théoriquement fournir une puissance
maximum double a la charge, et dissiperait un quart de plus.

4.5.4 Réalisation pratique élémentaire de 1'amplificateur classe B

Le push-pull collecteur commun a un gain en courant égal a celui des transistors, mais un gain
en tension unitaire. Il doit donc étre commandé par un étage ayant une dynamique de sortie
couvrant la plage de =V . @ +V| -

Un grand gain en tension est également requis, car tous les amplis de puissance linéaires font
appel a une réaction négative, qui est d'autant plus efficace que le gain de boucle est élevé
(voir chapitre 5).
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N

Une solution simple consiste a utiliser une amplificateur opérationnel dans le montage
élémentaire suivant:

Etage d’entrée +Vee
+ driver —@ /
Ca
A\ \ Tl
11 in
Vin —| * ™~ I
A\Y
R, - L
/ ﬁ RL
—Vee Charge
— (l()ad)
R,
Rg Réaction

négative

La réaction négative globale, telle qu'illustrée, avec le grand gain de 1'ampli op, permet:

* de contrdler précisément le gain V_,,/ V',
Rf +R g

et A =1
R V,DC

Avac=
g

e de réduire fortement la distorsion;

e d'abaisser fortement la résistance de sortie.

Le gain réduit au minimum en DC évite d'amplifier une éventuelle tension d'offset en entrée.
Le couplage capacitif a l'entrée évite d'y transmettre une tension continue. Ces deux
précautions assurent une composante continue parasite minimale sur la charge.

4.5.5 Limitations et améliorations du montage élémentaire

Augmentation du gain en courant du push-pull.

Dans le montage élémentaire a ampli op dont le schéma a été donné sous 4.5.4, la sortie de
I'ampli op doit fournir et absorber un courant maximum (on suppose que les transistors du
push-pull sont appariés, donc ont le méme f3):

I AO = +IB =+ ILmaX =+ VL,max =~ + VCC
o, ,max — —B,max T — - =
p B-Ry PR

Pour les applications audio, avec des charges typiques de 2 a 8 Q, nécessitant un courant de
plus d'un Ampere, et en utilisant un ampli opérationnel classique, dont le courant de sortie est
limité a quelques dizaines de mA, le principal facteur limitatif est le gain en courant des
transistors de puissance qui ne dépasse pas quelques dizaines, et s'avere donc insuffisant. La
solution est de remplacer chaque transistor simple par un montage darlington ou pseudo-
darlington, dont le gain en courant est supérieur de plus d'un ordre de grandeur.
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Le darlington est un montage a deux transistors de méme type selon les schémas ci-dessous,
avec les équivalences et les performances données dans le tableau suivant:

C
Ve = 20
B
B B g =l [2°U;

E : E [3 = ﬁA'ﬁB

E Vig =20,
L /Z'UT
C B=PaBs

B

PH
=}
Il
=

Le pseudo-darlington est un montage a deux transistors complémentaires selon les schémas
ci-dessous, avec les équivalences et les performances données dans le tableau suivant:

C Vig = Uj

= B 8m = lco / Uy
E B=PBaPs
E  v,=v

= B 8m = Ico/ Uyp
C B=PaPs

Controle du courant de repos dans 1'étage de sortie classe AB.

Si les deux moiti€s supérieure et inférieure du push-pull et de son circuit de polarisation sont
bien équilibrées, alors, au repos, c'est a dire a V,=0,ona V, =0.

+Vee

~Vee
On peut alors poser pour la moiti€ supérieure (ou inférieure en remplagant Vg par Vig):
! I Teo 1
UT.ln(_q)=UD =VBE =UT‘IH(Q) = Q=£
Isp Igr I, Isp

Or les parametre I, et I, sont liés aux surfaces des jonctions des diodes, respectivement des
jonctions base-émetteur des transistors de puissance.
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De plus, pour que I, reste stable malgré 1'échauffement des transistors, les jonctions base-
émetteur de ceux-ci et celles des diodes doivent rester a la méme température. En effet,
supposons que les jonctions des diodes restent a une température constante, Uy, est constante;
si les transistors chauffent, a Vg et Vi; constants imposés par U, , alors I, augmente, la
puissance dissipée augmente et les transistors chauffent encore plus, ce qui fait croitre I, de
maniere incontrdlable; c'est ce qu'on appelle 'emballement thermique.

Le contréle des surfaces des jonctions et un couplage thermique précis de celles-ci n'est
possible qu'en circuit intégré. En composants discrets, on a une connaissance limitée des
caractéristiques des composants, donc un mauvais contréle de I, . L'ajout de résistances série
dans les émetteurs des transistors permet de réduire le rapport Io/I, , tout en le rendant moins
sensible aux variations Ig; et Iy, , donc aux dispersions des caractéristiques des composants.

On peut poser:

+REIC0

I I
UT'ln(—q)=UD =VBE +REIC0 =UT'11'1(ﬂ
Isp It

Cette équation n'a pas de solution analytique, mais une résolution numérique est aisée.

Exemple: - données : I, =30 mA 10-Igp < Igr < 2071,
- sans R : 300 mA < I, <600 mA
-avec Rg=0.5 Q: 75 mA <1 <95 mA
-avecRp=1Q: 50 mA =< Iy =< 60 mA

Ces résistances d'émetteur ont également un role essentiel dans la stabilité thermique du
courant de repos, empéchant I'emballement thermique. En effet, en composants discrets, il y a
un inévitable écart de température des jonctions des transistors, qui dissipent et chauffent
beaucoup, et des diodes dissipant tres peu. Pour minimiser cet écart de température, les diodes
doivent obligatoirement €tre réchauffées par les transistors de puissance en montant ces quatre
éléments sur le méme dissipateur de chaleur.
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Ces résistances d'émetteur ont aussi un effet défavorable, celui de réduire la puissance
maximum que peut fournir le push-pull a une charge donnée, avec une tension d'alimentation
donnée. En effet, le courant de sortie traverse toujours 1'une de ces résistances, comme illustré
dans la figure ci-dessous dans le cas d'une alternance positive.

En négligeant la tension Vy; et la tension de saturation Vg, de la source I, le potentiel de
I'émetteur de T, peut théoriquement atteindre V., d'ou:
Vec Ry

IL créte,max

_cc Vi ertomax = Voo ——
RL+RE L ,créte,max CcC RL+RE
2 2 2
_Vee [ Ry . _2Vee, Ry no TR
RL,max 2'RL RL"'RE alim,totale,max J'E'RL RL"'RE max 4 RL"'RE

La charge étant généralement imposée, la perte de puissance sera compensée par une
augmentation de la tension d'alimentation. Malheureusement, il y a des cas ou cela n'est pas
souhaitable, voire impossible. De toute facon le rendement est dégradé.

En pratique, on adopte Ry = 0.05°R, .

4.5.6 Réalisation d'amplificateurs classe B de forte puissance

La puissance maximum que peut délivrer un ampli classe B, en mode sinus, a une charge R;
imposée est liée a la tension d'alimentation par la relation théorique:
2
Véc
2 ‘ RL

Pr, ,max,théorique =

Cette relation donne une estimation assez grossiere, car elle ne tient compte ni de la tension
de saturation des sources I, ni de la tension base-émetteur des transistors de puissance, ni de
l'effet des résistances d'émetteur, ni de la dynamique de sortie réelle de 1'étage driver.
Exemple numérique:
AO TLE2081 a V¢, =15V, enthéorie: P
en réalité: V,
P

RL.,max théor. = 14 W dans RL = 8 Q
= +12 V et VO,AO,min = _12 V
~9W dansR =8Q

0,AO,max

RL max réelle
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Pour réaliser un amplificateur audio de puissance, on peut d'abord rechercher un circuit
intégré satisfaisant le cahier des charges, dans la longue liste des composants proposés par les
fabricants comme National Semiconductor, Philips, STMicroelectronics, et d'autres.

Dans le cas ou la puissance désirée dépasse ce que les circuits monolithiques existants
peuvent donner, ou si cette solution n'est pas retenue pour une raison quelconque, il faudra
réaliser un amplificateur avec des composants discrets.

La marche a suivre pour la conception d'un ampli classe AB a composants discrets et
grossierement la suivante

1. Déterminer la tension d'alimentation minimum nécessaire pour obtenir la puissance
désirée dans la charge donnée. En pratique, on tiendra compte des pertes dans les
résistances d'émetteur, de la chute de tension Vy; des transistors de puissance, de la
tension de saturation des sources de courant de polarisation du push-pull.

S'il est prévu d'utiliser des alimentations non-stabilisées, choisir par sécurité une
tension nominale supérieure de quelques Volts au minimum calculé.

2. A partir de la tension nominale d'alimentation, calculer les contraintes maximales
instantanées en tension, courant et puissance que devront supporter les transistors du
push-pull. Choisir des transistors adéquats. Calculer la puissance maximale dissipée
par 1'étage de sortie et choisir un refroidisseur capable de 1'évacuer en maintenant les
transistors a une température inférieure a leur limite spécifique.

3 Concevoir 1'étage "driver" capable de fournir au push-pull la tension de créte
nécessaire. Calculer les contraintes maximales instantanées en tension, courant et
puissance que devront supporter les transistors qui composent cet étage. Choisir des
transistors adaptés.

4 Concevoir 1'étage d'entrée. Calculer les tensions maximales instantanées que devront
supporter les transistors composant cet étage (les courants sont généralement assez
faibles et donc aussi les puissances pour ne pas poser de probleme). Choisir des
transistors adaptés.

5 Simuler le circuit complet, pour en vérifier la conception et en déterminer
précisément les performances. Modifier la conception si nécessaire.
Etage "driver"

L'étage "driver" doit avoir un fort gain en tension et des valeurs extrémes de la tension de
sortie proches de celles d'alimentation. La solution courante est un amplificateur émetteur
commun a charge active (en classe A) selon le schéma de principe suivant:

*tVee

étage
"driver"

_VCC
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Le schéma de principe précédent peut étre simplifié pour donner le "driver" classique suivant:

*tVee

étage
"driver"

Au repos, la base de T; est commandée de fagon que Icy, =1 , tout est alors €quilibré, les
courants des bases du push-pull sont donc nuls (en négligeant l'effet du courant de repos dans
le push-pull divisé par son gain en courant), par conséquent le courant I; est aussi nul.

Lorsque I.; diminue (trait plein) ou augmente (pointill€), I'écart entre I, et I, (constant) se
retrouve rentrant dans la base du NPN du push-pull, respectivement sortant de la base du
PNP, et donne, multiplié par le f§ de ces transistors, un courant de sortie positif ou négatif.

Ajustement du courant de repos d'un étage de puissance a éléments discrets

Avec des composants discrets, les caractéristiques des diodes et des transistors de puissance
sont peu précises. Le courant de repos dans le push-pull et donc mal contrdlé. Il est alors
nécessaire de pouvoir ajuster ce dernier, ce qui est possible avec le circuit suivant:

Si la résistance R, est telle que le courant qui la traverse est, d'une part bien inférieur a I, pour
2 q
que la majeure partie de celui-ci traverse T, mais d'autre part bien plus grand que le courant
de base de T pour qu'on puisse considérer que R, et R, sont parcourues par le méme courant,
C 1 2
on peut alors écrire:

V, U R,+R
Ipi=lgr=—E=—1 = Up=QR+R,) I, =——2.U.
R1 =IR2 R, R, Ak = (R1+R3) Igs R, j
La chute de tension U,y aux bornes du dispositif devra valoir environ n-U;, ot n est le nombre
de jonctions B-E ou E-B entre les deux bases du push-pull. Dans le cas illustré n=4.

La sensibilité de U,y a la température est identique a celle de ces n jonctions B-E ou E-B.
Leur courant de repos I, sera donc stable si le transistor T est a la méme température que les
transistors de sortie. C'est pourquoi ils seront tous trois fixés sur le méme refroidisseur.
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Etage d'entrée

L'étage d'entrée le plus courant est une paire différentielle avec une sortie asymétrique pour
commander la base du "driver" émetteur commun. Le schéma de principe est le suivant:

étage
d'entrée

~ I,
R[]

Au repos, la paire différentielle T,-T, est a 1'équilibre, donc I,,=1,/2.

Pour que T, soit commandé correctement pour conduire, il faut que:

I I, I
R (a0 —1g30) =Re " Ucao —C—3O) =R¢ ’(—1——q) = VBE3 “Uj
B3 2 B3
Pour s'affranchir de I'imprécision du parametre (3, on prendra:
I 2-U.
I—l >> M4 et RC = J
2 B3 L

Lorsque V,, est positive (resp. négative), I, diminue (resp. augmente), R.l, = Vg, diminue
(resp. augmente), I; diminue (resp. augmente), la différence entre ce courant et I se retrouve
rentrant dans la base du NPN du push-pull (resp. sortant de la base du PNP), et donne,
multiplié par B de ce transistor, un courant de sortie positif (resp. négatif), donc une tension
de sortie positive (resp. négative) aux bornes de la charge R;. On en déduit que la base de T,
est 'entrée + et la base de T, 1'entrée —.

L'amplificateur complet, avec son entrée différentielle et sa sortie asymétrique en tension,
ressemble a un ampli op, auquel il est aisé d'appliquer une réaction négative de la maniere
habituelle, par exemple en montage non-inverseur:

Vid

V.
"  — R, V.
e

A partir d'un amplificateur de puissance avec un gain en boucle ouverte V, /V,, élevé, la
réaction négative permet d'obtenir:

* un gain en boucle fermée V, /V;, bien plus faible, mais précis, tendant vers (R+R,)/R,;
* une résistance de sortie tres petite;
* un taux de distorsion tres bas.
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Schéma pratique de I'amplificateur complet

Le schéma complet, avec le détail des sources de courant, est le suivant:

+VCC
Vrefl * DZ

_VCC

Pour que les courants de repos soient stables en température, la diode Zener devra avoir une
sensibilité a la température égale a celle des jonction EB de T, et Ts, soit environ —2mV/°.

La capacité C_, dite de "compensation en fréquence", est ajoutée pour que I'ampli n'oscille pas
spontanément en réaction négative (voir chapitre 5).

Variante a étage "driver" différentiel

Au prix de quelques transistors de plus, on peut faire un étage "driver" avec une paire
différentielle chargée par un miroir de courant, selon le schéma suivant:

*tVee

R[] []re

Cette configuration est peu sensible aux variations des courants de repos. En effet, une
variation de I, correspond a un signal d'entrée de mode commun pour 1'étage "driver", qui y
est tres peu sensible de par sa structure (paire différentielle avec charge a miroir de courant).

_VCC

La résistance Ry est dimensionnée de facon que Ry'I = V.. Ainsi, au repos, les tensions Vg,
et Vg, sont a peu pres égales, et donc aussi les puissances dissipées par les deux transistors de
la paire différentielle, ce qui lui donne un meilleur équilibre.
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Variante d'amplificateur totalement symétrique

Le schéma d'un amplificateur totalement symétrique est donné a la figure suivante:

+tVee

_VCC

Les deux transistors complémentaires de cet étage "driver" symétrique, montés en émetteur
commun, sont actifs en opposition de phase. Deux étages d'entrées complémentaires,
connectés en parallele en entrée, commandent chacun I'un des transistors "driver".

Une structure totalement symétrique a pour avantage de ne pas générer d'harmoniques paires,
donc d'offrir un plus faible taux de distorsion.
Etage de sortie classe B a transistors MOS de puissance

Un étage de sortie push-pull peut aussi étre réalisé avec deux transistors MOS de puissance
complémentaires, en montage drain commun, avec 1'un ou l'autre des étages "driver" décrits
précédemment, selon le schéma suivant:

_VCC

Les transistors MOS de puissance ont un net avantage de vitesse sur les bipolaires, en
particulier sur les montages darlington standards tout intégrés dans un boitier a 3 pattes.

Par contre, pour un courant de sortie de quelques amperes un MOS a typiquement besoin d'un
Vs de plusieurs volts, contre un Vg de seulement 1.4 V pour un darlington. La tension
d'alimentation d'un push-pull MOS doit étre augmentée en conséquence, ce qui dégrade son
rendement et augmente sa dissipation.

Les résistances R préviennent une oscillation spontanée a haute fréquence.
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4.5.7 Schémas d'applications d'amplificateurs classe B (ou AB)

Ampli classe AB 60 W sur 8 €2 (source Motorola):

| +36 'V

0o I iL 1000uF
680 Q - I o

Q, MPSA56 Q MJ3001
|
47 pF
10pF
1 kQ
20 spires
sur R
MPSA13 e L

Q; MPSA06 L e

Q,MJ2501
1200 | +| 1000pF

50V
Touwr T OV,

Taux de distorsion <0.15% pour0.1W <P, <60W de 20Hz a 20kHz

out —

Ampli classe AB 100 W sur 8 € (source Hitachi)

04V oo =+85V

-I < - VCC =-65V
l(l)#%+ I 022u

Taux de distorsion <0.01 %
Bande passante 100 kHz
Rendement = 50%
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Ampli classe AB 70 W (source Elektor sept. 1991):

a5v

c1 -
D d' 2h2

#* voir texte

45v

0O

914112-11

Taux de distorsion a 1kHz : 0.06% a 1 W
003% al0OW
04% a70W
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4.6. AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE CLASSE D

4.6.1 Principe

Rappel: dans un amplificateur classe D, le ou les éléments actifs fonctionnent en
interrupteurs, commutés a une fréquence nettement supérieure a celle du signal a amplifier.

Le principe de la chaine de traitement du signal d'un amplificateur classe D est illustré par le
schéma suivant:

+VDD
SWITCH DE
PUISSANCE
S CONTROLE \Y L V.
MODULATEUR | SB os a2 L
Vin=> Toumounz [T DES
SWITCHES | R
C — L

SWITCH DE I

PUISSANCE FILTRE
PASSE-BAS  CHARGE

_VDD

Les deux interrupteurs de puissance sont commandés en opposition de phase par un signal
binaire s; modulé PWM ou A-Z, par le signal analogique d'entrée V,y . Ils génerent un signal
de puissance Vg rectangulaire, a haute fréquence, avec deux niveaux imposés par les tensions
d'alimentation -V, et +V, , avec la méme modulation PWM ou A-X, représenté ci-dessous.

! y Ve s v
A OSPWM y USA-E

+\ll)l)

simine’s I N N NN M ¥ oo AACEET NN N mon [

-V

pp| = = H o e el f—" A e e _“uu = = o U e e S —

Le filtre passe-bas LC ne transmet a la charge que la composante basse fréquence du signal
Vs, c'est-a-dire sa moyenne (en pointillé), proportionnelle au signal original V a 'entrée du
modulateur PWM ou A-X.

Lorsque l'interrupteur du haut (respectivement du bas) reste fermé durant un temps supérieur
a la constante de temps du filtre passe bas de sortie, la tension sur la charge tend vers +Vp,
(respectivement —V ). D'ol:

VL créte,max = VDD
La puissance maximum théorique dans la charge, en régime sinus, est donc:

2 2
VL ,créte,max — VDD
2 * R L 2 * R L

RL,max =
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Un variante courante, dite en pont ou BTL, pour Bridge Tied Load, se présente ainsi:

+Vop

L U, L /
—
s Vos I_/W\_ _/VY\_l V'os

ov

Les deux sorties de puissance V4 et V'qg sont commutées en opposition entre OV et +V,;,. La
tension entre ces deux sorties vaut donc -V, ou +V, , commutée a haute fréquence, avec
toujours la méme modulation PWM ou A-Z. La tension alternative U; aux bornes de la
charge peut atteindre une valeur de créte maximum égale a V,,. Avec une unique
alimentation positive, la puissance maximum dans la charge est donc identique a celle que
peut donner, dans la méme charge, le circuit initial avec ses deux alimentations symétriques,
donc une tension d'alimentation totale double. C'est la le principal avantage de ce montage en
pont, le colit des quelques composants supplémentaires étant modeste.

Le principal intérét des amplis classe D est leur rendement élevé. En théorie, il est de 100 %,
indépendamment de la puissance de sortie, puisque des interrupteurs idéaux et une inductance
idéale n'ont pas de perte. En pratique, il y a dissipation de puissance dans 1'ampli, une part
étant constante a chaque commutation, l'autre part proportionnelle a la puissance de sortie. Le
rendement réel d'un amplificateur classe D de qualité est voisin de 90%, a pleine puissance de
sortie.

4.6.2 Etage de puissance classe D

Les switches de puissance d'un ampli classe D sont généralement réalisés avec des transistors
MOS de puissance, ceux-ci étant beaucoup plus rapides que les transistors de puissance
bipolaires.

Etage de puissance a deux transistors MOS de puissance complémentaires.

Le schéma de principe est le suivant:

vsmf

j—
| v
-
=
=}
195]
=

Ocn
<

=}
<

3
O E
<

=

L3
Z,
=
=}
7

PWM VvV GN
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Etage de puissance a deux transistors NMOS.

Le schéma de principe est le suivant:

VGH
4\|E NMOS L
VGSH
PWM VGL C—
or A-X 4' NMOS
V \»

| GSL
_VDD

I
=
Z

Cette solution tout NMOS, bien que nécessitant une commande un peu plus compliquée pour
le transistor du haut, est souvent préférée a celle utilisant deux transistors complémentaires,
car a courant égal un PMOS est moins performant et plus coliteux qu'un NMOS.

Commande des grilles de 1'étage de sortie classe D

Le bloc appelé gate control est constitué des circuits nécessaires a imposer la tension Vg
(respect. V) correcte pour bien bloquer ou faire conduire chaque transistor, en fournissant,
lors des commutations, les pics de courant nécessaires a la charge et a la décharge rapide de la
capacité globale de grille, et en garantissant un timing précis entre les différents signaux,
assurant le retard minimum indispensable a I'enclenchement d'un transistor par rapport
blocage de l'autre (dead time), pour garantir que, lors de la commutation, il n'y a pas un
transitoire, méme tres bref, de conduction simultanée des deux transistors ("shoot through").

Dans les amplificateurs de classe D modernes, toutes ces fonctions de commande des grilles,
sont intégrées dans un unique circuit. Ceci permet de contrler au mieux les divers délais de
transmission qui ont une importance critique sur la fiabilité et la linéarité de I'amplificateur.

Rendement de 1'étage de sortie classe D.

Les pertes dans un ampli classe D sont causées principalement par:

* L'effet Joule dans la résistance de canal Ry des transistors qui, traversée par le méme
courant BF que la charge, provoque une dissipation proportionnelle a la puissance
dans la charge. Les transistors sont aussi traversés par une composante HF de courant
qui engendre des pertes supplémentaires.

* Les pertes de commutations sont dues a la charge et la décharge a chaque cycle de
commutation de toutes les capacités parasites en sortie de 1'étage, ainsi qu'au
comportement transitoire des MOS a chaque enclenchement et déclenchement. La
puissance ainsi perdue est proportionnelle a la fréquence moyenne de commutation.

Le rendement d'un ampli classe D est généralement supérieur a 80% et parfois supérieur a
90% pour des circuits optimisés dans ce but.

Choix de la fréquence de commutation.

Le choix de la fréquence de commutation repose sur un compromis, car il est soumis a deux
contraintes contradictoires: le filtrage de sortie est d'autant plus aisé que cette fréquence est
élevée, mais les pertes de commutation augmentent en proportion de cette méme fréquence.
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4.6.3 Génération du signal binaire S; a partir du signal analogique V,y

Modulation PWM (Pulse Width Modulation)

Le schéma de principe d'un modulateur PWM est le suivant:

Vin O comparateur
20Hz - 20kHz T

/\ . > 1
\/ d-Ts
P — 0
Générateur de signal binaire

signal PWM
triangulaire | 200...500 kHz fréquence constante,
rapport cyclique
proportionnel a v,

Le signal analogique v,, de basse fréquence est comparé a un signal triangulaire de bien plus
haute fréquence f, fixe et d'amplitude égale a v, La sortie du comparateur est un signal

in,max *

binaire a haute fréquence f, fixe et a rapport cyclique d variable, proportionnellement a v, .

Il existe aussi des variantes de modulation PWM ou la fréquence est 1égérement variable.

Modulation Delta-Sygma (A-X)

Le schéma de I‘il’lCi c d'un modulateur A2 de 1¢ ordre est 16 suivant:
p p
O—+Vrer

.\— —Vret

" 1 "
- noise shaper comparateur
bascule D

i O— Jutyat
D Q

1
20Hz - 20kHz »h CK ““ “ H “ “ “ 0
Av_, signal binaire
Oscillateur A-X

signal valeur moyenne
d'horloge fCK,typ.z 1 MHz proportionnelle a V,

Le modulateur delta-sygma ne sera pas analysé ici. Son étude fait 1'objet d'un chapitre de la
partie II de ce cours. Enregistrons simplement qu'il donne un signal binaire formé
d'impulsions de durée 1/f« fixe, dont la valeur moyenne est proportionnelle au signal
analogique basse fréquence d'entrée. Une modulation A—X est une opération de quantification
qui ajoute un bruit de quantification basse fréquence d'autant plus faible que le taux de
suréchantillonnage f. /f, et I'ordre du modulateur sont élevés.

coupure filtre
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4.6.4 Schéma d'application d'un amplificateur classe D
Ampli intégré stéréo classe D, 2 x 100 W, TA 2022, Tripath

DH
TR2022 110G08 WN10

13] veoom Ry 2500

CAOUTI] 22
20K L.
3.3uF .

1+ AAA il 22 Vs Processing 10uH; 104
I R B " dél' . YV

0k A lodulation Al ey l 2,

- D.EZEE G20, 2W
WHN1 m”&] Ry F!m
2.8V ke L1 - 7
Ca SO0k < DRI‘HC EI.E!ZUF Ay or A0
0iuF | mascar) 27 a FBKCIUTI_‘.1 -
20| FEKGNDN
! I

{Pin Eﬂje 5 My <

L L . _
o xccp'ﬁ e ok
T nwute]zs
f AGND (Pin 20) VE (Pin 21)

P 20) 22 | HMUTE T
(Pin 20} T Ropn to FEKGND1

soke =YV imnan)

r’c]fvmn

AGND [Fin 20
1| vBOOT2 Ry 25000 ) Cffset Trim
c

Circuit
oaoutz] 25 ] Eﬂ:""‘:?”‘D.
R, _E MUR120
13F 20Kz .

. vzl 28 ks Processing ouT?
: & VNTD D,
R Modulation MUR120
W5 (Fin 21
WNNZ mn

CHAJA
47UF

10uH. 104
L

—I’oﬁa..F

29 |FeKOUTZ
25 | FEKGNDZ Y
s A"
gﬁkﬂ. 1%

L Rree
REFY 17 C,, Pres S ey GH'ITDLKR
ﬂﬂpl! 11kn > 1.1Kn
(Fin 20y
AGND (Pin 20]

Py, = 100 W (par ampli) sur 4 Q avec une alimentation symétrique de +&—-31V
Distorsion <0.015% a 70 W Rendement = 85 %

=

-
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Circuits et Systemes Electroniques

Conception d'un ampli BF de puissance classe A-B a composants discrets

Cabhier des charges:
Puissance de sortie nominale en régime sinus  : 60 W sur une charge de 4 Q.

Gain en tension en boucle fermée : =~ 30dB

On propose le schéma suivant :

/
Rg LED i/

C MQB
I_
K .

_Vcc

Types de transistors bipolaires a disposition :

Q; & Qq: BDV65A : darlington NPN, BDV64A : darlington PNP
IVCEmax! =80V Icmax =20 A Ppax=125W B=1500 IVCEsal=1.3V

Q,&Qs: BC337A:NPN, BC 327A : PNP
IVCEmax! =60 V. Icmax=1A Ppax=625mW Bx200 IVCEsad =02V  VEgly =80 V

Q,,Q,,Qs: BCS557B : PNP
VECmax =45V ICmax=02A Ppax=500mW B=300 VECsat=02V VEarly=50V

M: BCMG61 : NPN double transistors
VCEmax =30V Icmax =100 mA Ppax =220 mW B8=300 VCEsat=02V VEaly=30V

Q,: BD 239,NPN (=50 a Ic =10mA choisi pour son boitier TO126

LED: rouge 640 nm : HLMP 1000, Vg=1.6V a I[g=15mA AVE/AT=-2mV/°



Questions :

a)
b)

¢)

Déterminer la tension V g . €t le courant I ¢ 2 la puissance de sortie nominale en régime sinus.

Avec R; =0.22 Q (= 0.05-R,), déterminer la puissance que doit pouvoir dissiper chacune des deux
résistances.

Déterminer la tension d'alimentation minimum requise pour obtenir la puissance nominale désirée
en régime sinus.

Pour la suite, on considérera une tension d'alimentation nominale V¢ =27V.

d)

€)

f)

g)

Estimer la valeur de la tension |V gl,,..,, du courant I, et de la puissance instantanée maximale
que doivent supporter les transistors Q, et Qg.

Calculer le courant moyen et la puissance que doit pouvoir délivrer chacune des deux alimentations
en régime sinus a la puissance nominale.

Calculer la puissance que doit pouvoir dissiper l'étage de sortie en régime sinus. Comparer avec le
cas ou le signal amplifié est un "carré".

Estimer les courants I g €t Ipg e » €0 déduire le courant I, minimum requis.

Pour la suite, on considérera un courant nominal I, =6 mA.

h)

i)

Estimer la valeur des tensions IV gl,.., des courants I, , et 1a puissance instantanée maximale que
doivent supporter les transistors Q; et Q.

Estimer le courant Ig; ., , Choisir le courant I, en conséquence.

Pour la suite, on considérera un courant nominal I; =2 mA.

)

k)
)

m)

Estimer la valeur de la tension Ve, du courant I, , et de la puissance instantanée maximale que
doivent supporter les transistors Q,, Q, et Qs.

Calculer les valeurs de toutes les résistances du circuit, sauf R,.

Calculer le gain en tension "petits signaux" AC en boucle ouverte, dans la bande passante
(C, = circuit ouvert).

Calculer les valeurs de R,, C;, et C, Pour avoir un gain en boucle fermée de 30 dB, avec une bande
passante a —3 dB commencant a environ 20 Hz.



Corrigé, Circuits et Systemes Electronique
AMPLIFICATEUR AUDIO CLASSE AB DE PUISSANCE

CAHIER DES CHARGES :

- Puissance de sortie nominale en mode sinus: P,

=60 W sur une charge de R, =4 Q

L,nom.

- Gain en tension en boucle fermée = 30 dB

SCHEMA COMPLET DETAILLE

Q; & Qy:

Q; & Qq:

Ql? QZ’ QS :

Q,:

LED :

BDV65A : darlington NPN, BDV64A : darlington PNP

IVCEmax| =80V ICmax=20A Pmax=125W B=1500 IVCEsatl=1.3V

BC 337A : NPN, BC 327A : PNP
IVCEmaxl =60V ICmax=1A Pmax=625mW B=200 IVCEsatl=0.2V VEarly=80V

BC 557B : PNP
VECmax =45V ICmax=02A Pmax=500mW (=300 VECsat=0.2V VEarly=50V

BCV61 : NPN double transistors
VCEmax =30V ICmax = 100 mA Pmax =220 mW B=300 VCEsat=0.2V VEarly=30V

BD 239,NPN (=50 a IC=10mA choisi pour son boitier TO126

rouge 640 nm : HLMP 1000, VF=16V a IF=15mA AVF/AV=-2mV/°



a)

b)

SCHEMA SIMPLIFIE (a comparer au schéma détaillé de 1a page précédente)

+Vee
Q,
R[ Loul
Re
QS VOUI RL
"Vcc

La LED, polarisée par R;, fourni une tension de référence de 1.6 V avec une dérive en température — 2mV/°C
identique a celle du Vy des transistors Qs et Q4 qui forment les sources de courant I, et I, .

L'étage d'entrée est formé de la paire différentielle Q,-Q, , polarisée par la source de courant constant I,, faite par
Qs, R et la tension de référence a LED. Cette paire différentielle a une charge active en miroir de courant formé
par les transistors T;, et T,,,, intégrés dans le méme boitier.

L'étage driver est formé de Q; en Emetteur Commun avec comme charge active la source de courant constant I,
faite par Q,4, R, et la tension de référence a LED.

L'étage de sortie de puissance est un classique Push-Pull Collecteur Commun utilisant deux darlingtons
complémentaires Q; et Qg. La source 4U;, faite par Q,, R4 et R,, décale les bases du Push-Pull et permet de lui

imposer un léger courant de repos ajustable (I, = Icso = 50 mA) qui supprime la distorsion de "cross-over".

TENSION ET COURANT NOMINAUX DANS LA CHARGE

La valeur de la puissance nominale (P, = 60W) fournie a la charge (R, =4 Q) en régime sinus permet de

L.,nom.

déterminer la tension de sortie que 1’amplificateur doit étre capable de fournir:

P = V 2/IQL = V 2/Q’IQL => out,créte,nom. = (ZRLP

=V

L,num_)l/2 = 22 V
R =55A

L.nom. out.eff nom. out.créte,nom.

out créte,nom. out.créte,nom.

CHOIX DE Ry
R;=005R; =029 => valeur normalisée Ry =0.22Q

En régime sinus, les deux résistances dissipent ensemble: Ppp ou = Lyyer " Re = 1 2Ry/2=33 W, soit 1.65W

out,créte

par résistance, on prendra donc des modeles capables de supporter au minimum 2 W.



SITUATIONS EXTREMES: SATURATION DE L'AMPLI EN POSITIF ET NEGATIF

+Ve +Vee
R - R -
LED LV{ ?_ lVF U, o lVF U,
— lV[CG,sal Q L . lv[cs,max Q
4 i!.’;7 max B |C7,max 0 . )
lvcm,max
Rgi . .
l E'out,max ksul,max ¢0 ;Iout,mln
0 <2UJ lo \l’R[iout,mm
[] R3 /— lV[CS Vout,max RL Voul,mm
,max
0 0 |C3,max4' iBS,max .
Qg 0 QS Y ICS,max
VC[S,max VC[3,sal
—Vee Vee
Q; bloqué => Q saturé, Q, bloqué, Qg bloqué Q; saturé => Q, bloqué

)

d)

CALCUL DE LA TENSION D’ALIMENTATION

Sur la créte positive : +Vcmin = Vouteretenom. T TouterstenomRe + Veez + Vecssat T Ura
Urs= Vi -U; = +Veemin = Vourerttenom. F louteretenom Re + 2Uj + Vicg g + Virep — Uj
On en tire: +Veemn=+22+55022+14+02+16-07=257V

Sur la créte négative : —(Veemin) = —Vouerstenon. — Louterstenom RE = VEBs — VY CE3sat

On en tire: ~(Veemn) =—22-55022-14-02=-248V

Comme les alimentations d'un ampli audio classe AB ne sont en général pas stabilisées, elles peuvent varier
suivant la puissance fournie, on prendra donc une petite marge de sécurité: Vee=27V.

VERIFICATION DES TRANSISTORS DE SORTIE

Avec V¢ =27 V, le courant maximal de sortie vaut :

Lowtmax = (Vee =Ura =Vics e =V (Re+R L) = (Ve = (Ve U —Vicsw 2UD(Rg +R ) = 5.8 A
= (=Vee +Vers sa +Viss /Re +R ) = (Ve + Vs o #2U) /(R +R ) =—6 A

Iout,min

La puissance maximum que cet ampli peut délivrer a la charge en mode sinus est :

P %R,/2=67 W soit une marge de 10% par rapport a la valeur nominale désirée.

RL,max = Inut,max

La tension |Vl et le courant I que doivent supporter les transistors Q, et Qg sont maximaux lorsque I’ampli sature

en positif ou en négatif:
Iormx=1 = 5.8 A, valeur de toute facon inférieure a 1'approximation grossiere V/R; = 6.75 A

out,max —_

Teg max = = Lowemin= 6 A, valeur de toute fagon inférieure a 1'approximation grossiere —(—V)/R, = 6.75 A

Vom,max =(Vee - (VF,LED _Uj) _VEC6,sat —2U_1)'RL/ (Rg+Ry) = Inm,max'RL =232V
Voutmin= Vee +Veps s F2U) RU/RE+R ) = Ly min R =-24'V
Vegrmx = Yee—Youmn=1 V, valeur de toute facon inférieure a 1'approximation grossiere 2-V.. =60 V.

Vecsmax = Yourmux —(—VYee) =302 'V, valeur de toute fagon inférieure a 1'approximation grossiere 2:Ve. =60 V.
La puissance instantanée dissipé€e par Q, (resp. Qg) est maximale lorsque Vgyics) = Vec/2 5 elle vaut :
Porsma(®) = Ve /4R +R, ) = 43 W, valeur inférieure a celle théorique de V /4R, =46 W

Les transistors darlingtons proposés BDV64A et BDV65A sont largement dimensionnés, puisque spécifiés a:

IVegmal =80V, I, =20A, P, =125 W.

Cmax



e)

g+h)

CALCUL DES ALIMENTATIONS

A la puissance nominale de sortie P, .., =60 W en régime sinus, chaque alimentation délivre un courant en forme

L.nom

de demi sinusoide (simple alternance), dont la composante continue (valeur moyenne) est :

ICC = Ioul,créle,nom. /T[ = 175 A
et donc la puissance fournie par chaque alimentation vaut :
Palim = VCC'ICC = VCC.IOut,créle,n(ym. /JT = 473 W

La puissance totale d'alimentation est alors :

Palim,t()l= Z'VCC'Ioul,créte,nom. /T[ = 95 W

PUISSANCE DISSIPEE PAR L'ETAGE DE SORTIE

En régime sinus, la puissance moyenne maximale dissipée par 1'étage de sortie est (voir théorie classe B) :
Pyrisma = 0.2V /R = 36 W, soit 18 W par transistor.

Avec des signaux "carrés", la puissance moyenne maximale dissipée par I'étage de sortie est égale a la puissance
instantanée maximale, soit = 43 W pour I'étage et donc = 22 W par transistor. Attention a ne pas faire travailler

AN

I'ampli & sa puissance maximum de sortie en régime "carré", car alors les puissances dans la charge et dans les

résistance R sont doubles de celles en régime sinus ! la puissance d'alimentation augmente aussi d'un facteur /2 .
E

CALCUL DE L'ETAGE DRIVER

A la puissance de sortie maximale, les courants de base de Q; et Qg sont :

L78 max = Toutmax /Brs = 4 MA

La source de courant I, réalisée par Qg et R, doit étre capable de fournir le courant I, .. ; aussi, on choisira une
valeur légérement supérieure pour avoir un bon gain et une linéarité suffisante de 1’étage driver Emetteur

Commun, sans toutefois entrainer une dissipation excessive dans Q4 et Q;; on choisit I, = 6 mA.

Ieg=1, =cst => lgpu=L=6mA

Ve st maximale lorsque Q; sature, donc lorsque I'ampli sature en négatif:

Vecomax = +Vee =Urs = (=Vee +Veps i 74U;) = 2- Vo (approximation grossiere par exces)
La puissance instantanée dissipée par Q, vaut:

Posmax(D) = Vicoma'ls = 2-Veel, =324 mW  (approximation grossiere par exces).

Le courant dans Q; est maximal lorsque I'ampli sature en négatif:

Iesmax = 1o + Iggmaxy = 10 mA

Vg5 st maximale lorsque Qg sature, donc lorsque I’ampli sature en positif:

Veesmux = TVee —Urs —Vecssa — (—Vee) = 2: Ve (approximation grossiére par exces).

La puissance instantanée dissipée par Q, est maximale lorsque I'amplificateur fonctionne sans charge (R, =) et
est tout proche de la saturation en positif, alors que Q, maintient encore I, constant. Dans ce cas particulier :
Iw=0 => Izj=Ii=0 = Iy=I=cst

Po3max(D) = Vg max'ls = 2-Vee'l, = 324 mW  (approximation grossiere par exces)

Les transistors BC327A et BC337A conviendront parfaitement.



i+j) CALCUL DE L'ETAGE D'ENTREE

k)

Ts s = I /B5 = 30 nA

B3 repos

En négligeant les courants de base des transistors du miroir de courant:

I =1 +1 = Lmiroir + 1 =1 +1

Cl1 repos out,Miroir B3 .repos B3.repos C2 repos B3 repos

On veut que la paire différentielle travaille autour de 1'origine (I =1 =1,/2), donc sans offset et dans la

C2 repos Cl1 repos

zone la plus linéaire de sa caractéristique en tangente hyperbolique. Pour satisfaire cette condition sans connaitre

précisément I car B3, est trés imprécis, on prendra I,/2 >> 1

B3 repos? B3 repos *
On choisit I, =2 mA
=> It repos = Leagepos =1 /2 =1mA ce qui est bien >> T3 sepos -

Dans des conditions de fonctionnement normales, avec un signal d'entrée inférieur a 1V les potentiels des

créte?
bases Vy, et Vy, restent dans une plage de +1 V, le potentiel Vi, =V, =V reste dans une plage de (+0.7+1) V.
Vics = (Ve =Ugs —=Vs) = Ve = 27 V approximativement constant

Vici = Vi = (Ve +Vigps) = Ve = 27 V approximativement constant

Vi = Vi, = (Ve +Viem) = Ve = 27 V approximativement constant

Ios=I, =cst=2mA et Lot max = loomae = [} =2 mA

Pos = Viesly = Veely =54 mW  est approximativement constante.

PQ1max(® = Pgamax(® = Vecin Ierpman = Voo ly = 54 mW.

Les transistors BC557B et BC547B conviendront parfaitement.

CALCUL DES RESISTANCES

Le circuit multiplicateur de U, formé de R¢, R; et Q, est traversé par I, au repos. Pour que ce circuit fonctionne
bien, il faut que I'essentiel du courant I, passe dans Q,, tout en assurant que le courant dans les résistances soit bien
supérieur au courant de base de Q,, pour qu'on puisse considérer que Iy, =1, . De plus, pour minimiser la
distorsion crée par I'ampli, il est souhaitable que ce circuit fonctionne encore, c'est a dire que I, ne s'annule pas,
sur la créte positive maximale de V,,, lorsque I'ampli est tout proche de la saturation en positif, alors que Q,
maintient encore I, constant, et donc que Iy, + Ioy i =1 — Ig; e = 2 MA

On peut prendre:

R=680 Q2 => IL;;=U/Rs=1mA

Silp, <<Izs alors Iy;=Izs=U/Rs=1mA Iegmin =L — Ig7max — Igy = 1 mA

Onveut Ugs+ Ug; =4U; => R;=3Rs=2kQ

Pour avoir un réglage aisé€, a peu pres a mi-course du potentiometre, on prendra P, = 4.7 kQ.

Aurepos: I,=1, - I;; =5mA; avec Q; BD239, I, =1./B,=100 A estbien << I,.

Lorsque sature en négatif: I, . =1L —Iz; =5mA

Vers =4Uj et poypa(t) = 15 mW

Q, est surdimensionné, mais il a été choisi surtout pour son boitier TO126 facile a fixer sur le radiateur qui

refroidira Q; et Qg, les trois transistors seront alors a peu preés a la méme température.

R,= (VF,LED _VEBG)/ L= (VF,LED _Uj)/ L, = R4 =150 Q
Rs = (Vgrep —Veps)/l;} = (Veep —U)/I; =450 Q , avec la valeur normalisée R; =470 Q => 1, =0.9/470 = 1.9 mA

R;=(2Vee —Verep)/ligp = (54 - 1.6)/0.015 =3.5kQ , on prendra la valeur normalisée R; = 3.3 kQ;

Prs = (2Vee Vi) /Ry = 0.83 W, on prendra une résistance supportant au minimum 1 W.

-5-



)

En boucle fermée, la composante continue en sortie est :

Ugupe = +R1 +VEB2sepos —V -R{ = +RL/2B, +Vip) repos =V -Ryl,/28,

B2,repos EB1 repos Bl repos EB1 repos
Comme B, et B, sont semblables, mais jamais parfaitement égaux, U, - sera minimisée si R, =R; aussi petites que
possible; toutefois, il est souhaitable que la résistance d'entrée de I'ampli, qui dans ce cas est pratiquement égale a

R,, soit de plusieurs kQ, pour ne pas devoir trop se soucier de I'impédance interne de la source de signal (préampli).

On a donc choisit R; =R;=10 kQ.

GAIN EN TENSION EN BOUCLE OUVERTE

Schéma "petit signaux" en bande passante (C, est un circuit ouvert) :

Re
M Vv Vout [] RL
Qy/s e7/8
Vc3
v v

Le gain en tension de 1'étage différentiel, avec sa charge active en miroir de courant a sortie asymétrique, est (voir
cours ch. 2 p.22) :
A= 8107 (1/8 1 T R s miroie 7/ Ring3)
avec: Zmin = leipepos/ Ur = [,/ 2Up = 35 mA/V
1/2ce1 = Vianyt /et repos = 2 Viang1 /1 = 56 KQ
Rt miroir = 1/8ccomt = Veagm/ Leomepos = 2" Veagm/ I = 33 kQ
Rings = Vgpes = B3Ur/ Iesrepes = BUr /1, = 870 Q (EC)
d'ou: Al = g.1/8hes = 30

Le gain en tension de 1'étage driver EC avec charge active, est:

lAv2| = ng(l/gce3 // RnthG // Rinpush—pull)

avec: 23 = Lespepos/ Ur = L,/ Up = 230 mA/V

1/2ce3 = Vianys / Lcs repos = Veanys/ I = 13 kQ

R0 = 8mR4/8ees = RyViays/ Up = 460 kQ (comme une BC)

Rinpushput = Brg(Ri+Ry) + 1/gy 75 = BysR; = 6000 Q  (CC dont le gain en tension = 1)
d'ou: 1Al = g3 (1/8ees I Rippushopun) = 940

Le gain en tension de 1'étage push-pull CC avec la résistance R en série:
A l = I'R; /(R 4R ) =0.95 (CC + diviseur résistif)
Le gain en tension global en boucle ouverte:

1A, = A, HA,FA 4l = 27000 soit ~ 88 dB

On vérifie facilement que la base de Q, est bien I’entrée + non-inverseuse.
En effet si Vi, 1, alors I, | etls, 1, ceci provoque Vg, | et donc I, |, comme I, = cst cela provoque Vg, 1 et

donc U, 1. La sortie varie donc dans le méme sens que I’entrée sur la base de Q.



m) MONTAGE EN BOUCLE FERMEE :

L'amplificateur ainsi dimensionné correspond a un amplificateur opérationnel capable de fournir une puissance de

60 W a une charge de 4 Q. Cet AO est utilisé dans un montage non-inverseur :

==

Sachant que le gain en boucle ouverte (88 dB) est bien supérieur a celui en boucle fermée (30 dB), la fonction de
transfert est (théorie de 1'ampli op idéal):

Vou _ R, Ry +R, +1/joC, _ joR,C; .1+jw(Rf +R,)C,

V.

m

Ry +1/joC; Ry +1/joC, 1+ joR,C; 1+ joR,C,

Le cahier des charges demande un gain en boucle fermée en bande passante de 30 dB, donc :
G = Vouett/Vinerr = 107 =31.6 = (R; +R /R,

R;=10kQ R, =330 Q

La fréquence de coupure basse a -3dB est:  f, = 1/2nC,R, + 1/2nCR,

En prenant C;=2.2 uF et C,=47 uF, on obtient f; =~ 17 Hz, inférieure a la limite désirée de 20 Hz.

La fréquence de coupure haute f;; est déterminée la capacité de compensation C,, dont la valeur sera choisie
expérimentalement, ou par simulation, pour avoir un bon amortissement en boucle fermée, soit une marge de

phase = 75°.
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Conversion A/N et NJA p.1

1. INTRODUCTION - DEFINITIONS

1.1. INTRODUCTION

La majorité des systemes actuels de traitement du signal ont une structure mixte, avec des circuits
analogiques et numériques, comme illustré dans 1'exemple ci-dessous.

1 (C Circuit ) 1
1 s e 1
numerique | . [ TiTTrTiTTrTaTrT ---10
2 q 2 . :
4 Logique cablée 3
6 Logique S -
7 programmable 7 “i A
g Microprocesseur g
Entrée e(t) - B J : Sortie s(t)
analogique : | analogique
I
Ampliflilcation ? _
Filtrage passe-bas Amplification

v

Filtrage passe-bas

Série de calculs Série de
————p nombres ————p nombres

e S;

>

Les Convertisseurs Analogique/Numérique et Numérique/Analogique forment l'interface
indispensable entre les deux types de circuits.

1.2. ECHANTILLONNAGE (SAMPLING)

Comme le montre l'exemple ci-dessus, la représentation numérique d'un signal est une suite de
valeurs discretes dans le temps, appelées échantillons.

Un signal analogique peut aussi €tre échantillonné, ce qui, en pratique, donne une suite
d'impulsions analogiques rectangulaires, d'ou l'appellation d'échantillonnage avec maintient
(Sample and Hold).

Dans ce cours, on supposera toujours un €chantillonnage périodique, a une fréquence constante f,
et donc un temps constant T = 1/f§ entre deux échantillons successifs.



Conversion A/N et NJA p.2
Soit un signal u(t), et sa version échantillonnée, avec maintien durant la période d’échantillonnage
de la valeur échantillonnée, u,(t):

A us

/ .

.
Tg //

1/,

v
—

v
—

Les spectres respectifs S (f) et S,.,(f) de ces signaux sont:

25,0
A > f
0 fmax
A

T T T T T » f
0 fmax fs_ fmax fs fs"' fmax 2.f5

fNyquist = fs/ 2

Ce signal échantillonné u,,(t) idéal est le résultat d’'une modulation de "Diracs" a fg par u(t), suivie
d’une fonction rect(t/Ts). Ceci fait apparaitre dans S, (f) des bandes latérales aux multiples entiers
de fg, multipliées par la fonction sinc(mtf/fy).

La figure ci-dessus met parfaitement en évidence le Théoreme d'échantillonnage:

Un signal peut étre reconstruit sans erreur a partir de ses échantillons, par un filtre passe-
bas de lissage idéal, a condition que la fréquence d'échantillonnage soit supérieure ou égale
au double de la composante fréquentielle la plus haute du signal.

La moitié de la fréquence d'échantillonnage est souvent appelée fréquence de Nyquist. La bande de
fréquence s'étendant du continu a cette fréquence est appelée bande de Nyquist.



Conversion A/N et NJA p.3

Dans la pratique, pour que les contraintes sur le filtrage soient réalistes, la fréquence
d'échantillonnage minimale est, suivant le type de signal, de 2.5 a 4 fois sa composante
fréquentielle la plus haute.

De plus, pour satisfaire le théoreme d'échantillonnage, le spectre du signal initial doit forcément
étre borné, ce qui est généralement garanti par un filtre passe-bas de garde, précédant
I'échantillonneur.

Méme en respectant le théoreme d'échantillonnage, le repliement de spectre (bandes latérales
inférieures) provoque l'apparition de signaux parasites indésirables dans la bande de Nyquist, par
repliement des composantes harmoniques du signal initial créées par les inévitables distorsions de
la chaine de traitement de celui-ci. La figure ci-dessous illustre ce phénomene dans le cas ou le
signal est un simple sinus a f;,.

Séch(f)
A

Y

e R\
sy

RN
-y
-
N
s ss,
B

v
—
4
—>

t :

fNyquist

1.3. DEFINITION DE LA CONVERSION NUMERIQUE / ANALOGIQUE

N

Un convertisseur numérique/analogique (CNA) recoit a son entrée des signaux binaires, qui
correspondent aux bits représentant un nombre N, selon un codage donné, et produit en sortie un
signal analogique A, , tension ou courant, proportionnel a N;,.

(MSB) b,

La grandeur analogique A, est un facteur d'échelle, dit de pleine échelle ("Full Scale") qui
détermine la dimension et la dynamique de la grandeur de sortie.

Dans le cas le plus courant d'un codage binaire pur, N,, est un entier positif compris entre O et 2"—1,
et la grandeur analogique de sortie est donnée par:

A

-1
A _ ref.N. _Aref,rl b_.zi_Aref, b .2n—l b .21 b
- in =~ 4 E i - on n-1 +...+0 *+D9

i=0

out

2" 2

On parle alors de CNA unipolaire a n bits.
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Caractéristique de transfert d'un CAN unipolaire (exemple a 3 bits):

Aout/ Aref

A
e RS A

7/ 8 1 n=3 . :
6 /8 i ’ i
s e
/s 1 o :
g - . ,
2/, ’ :
1 /8 ;

0 :

000 (0) 4=
001 (1)4
010 (2) -
011 (3) -
100 (4) -
101 (5) -
110 (6) -
111 (7)A
(8)

Le codage peut aussi €tre binaire décalé, pour lequel les bits sont interprétés ainsi:

n-1
Np ==2"" Yb; 2t =2" b, 2" b2 by = 2" N,
i=0

N*,, est alors un entier entre —2""' et +2"'—1, et la grandeur analogique de sortie est donnée par:

A f A f *
—Apef + 2an1 ‘N, = 2;: “Niy
On parle alors de CNA bipolaire a n bits, dont la caractéristique de transfert est la suivante

(exemple a 3 bits):

A

out —

Aout/ Aref Aout/ Aref

N S . b=[01] N S
_ : _3 ;
3/4 = n=3 e ! 3/4— B s
2/ 4 4 . : g 4 ..: :
1/4 | .:. : 1/4_ ® :

0 1 2 3 455 6 7 (8 4 321 |51 2 3 @)

1 1 1 3 1 1 1 L 1 1 1 3 1 1 1 i »

.. 1 = Nin : .. L N*in

-2/8 i . : : . _-1/4

-4/8 - [ J : : [ ) _-2/3

P I : e -3/,

O S ¥ U [ -1
scaagsaec ??@?8$§@N0@bresgeggt1fs
S TS S DS = — — — — = — — — codésen binaire
S OO OO = — = o 4— MSB — S S coc == : —_ ccale

Dans tous les cas, la grandeur analogique de sortie ne peut prendre que 2" valeurs discretes.
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1.4. DEFINITION DE LA CONVERSION ANALOGIQUE / NUMERIQUE

Un convertisseur analogique/numérique (CAN) recoit a son entrée un signal analogique,
généralement une tension V,,, et produit en sortie n signaux binaires qui correspondent aux bits

mn?’

représentant, selon un codage donné, un nombre N, proportionnel a V.

V

ref
—> l_)n-l (MSB)

m _> l:)l N
N 5 b, (LSB)

out

La grandeur analogique V. est un facteur d'échelle, dit de pleine échelle ("Full Scale") qui
détermine la dimension et la dynamique de la grandeur d'entrée.

Dans le cas d'un CAN unipolaire, la tension a l'entrée V,, est toujours positive, comprise entre 0 et
V..r» les bits en sortie, pour un codage binaire de N, sont donnés par :

n-1

| v

Now = 22" =b, 2"+ _+b;-2" +by = arrondi(Z“ i)
i=0

ref

Lors de la conversion A/N, le signal est "quantifié", c'est-a-dire approximé au plus proche parmi les
2" niveaux discrets que peut représenter un nombre codé en binaire avec n bits.

La conversion A/N introduit une "erreur de quantification" comprise entre —V /2" et +V /2"

La caractéristique de transfert d'un CAN unipolaire est la suivante (exemple a 3 bits):

N

out

) e -
111 (7) - n=3
110 (6) -
101 (5) 1
100 (4)
011 (3) 1
010)4
001 (1) { ==

000 (0)

v

<| <

0 Vg 2y 3 41y 515 o1, Ty et
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Dans le cas d'un CAN bipolaire, la tension a I'entrée V,, est comprise entre —V ., et +V ., les bits en
sortie, pour un codage binaire de I'entier N, sont donnés par :

2-V,

ref

n-1
' Vi, +V,
Now = 2 b2 = by 2V + .t by 2 by = arrondi(zn’ - ref)
i=0

Ces bits produits en sortie, peuvent aussi étre interprétés comme un entier signé N*  , codé en
binaire décalé, selon la relation :

n-1
" - i _on- - o1 Vi
Npy=-2""+ Yb;2'=-2""+b, ;-2" 1+...+b1-21+b0=arrond‘(2“ ‘-—m)

i=0 ref

La caractéristique de transfert d'un CAN bipolaire est la suivante (exemple a 3 bits):

N*out
A

N, code (4T
(7) 111 31
(6) 110 2
(5) 101 _1_7/8-3/4-5/8-2/4-3/8-1/4-1/81- \'A
(4) 100 : 1 1 1 1 1 1 >

; ' Vref
(3) 011 i
(2) 010 i
(1) 001 i n=>3
(0) 000 '

1.5. PARAMETRES STATIQUES DES CONVERTISSEURS A/N ET N/A

1.5.1 Dynamique (Range)

La dynamique est la plage de la grandeur analogique qu'un CNA peut générer, ou qu'un CAN peut
quantifier. Elle est fixée par le facteur de pleine échelle, soit la grandeur analogique de référence.

2"-1 : 21
CNA unipolaire: 0=A_, = 2—n Aer CNAbipolaire: —A <A, = F Aer
CAN unipolaire: 0=V, =V CAN bipolaire: -V, =V, =+V_+

1.5.2 Résolution, pas de quantification

La résolution, ou pas de quantification Aq, est la plus petite variation de la grandeur analogique
qu'un CNA peut générer, ou qu'un CAN peut distinguer. Le pas de quantification correspond a une
variation de 1 LSB de la valeur numérique binaire, c'est pourquoi il est aussi souvent appelé "LSB".
La résolution est liée au nombre n de bits du convertisseur, la pleine échelle de la grandeur
analogique étant divisée en 2" parties égales, soit 2" pas de quantification.

2:Vs V
CNA et CAN unipolaire: Aq= Vet CNA et CAN bipolaire: Aq=——rf - _rel
21’1 211 211—1
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1.5.3 Erreurs et imperfections

La caractéristique réelle d'un convertisseur A/N ou N/A ne correspond jamais exactement a la
caractéristique idéale théorique. Des imperfections, liées aux éléments qui constituent le circuit
(erreurs d'appariement, non-linéarité, imprécision, dérive thermique, injection de charge, éléments
parasites, ...), ou méme parfois au principe de conversion utilisé, engendrent des erreurs que 1'on
classifie en fonction du type de déformation qu'elles provoquent. Globalement, l'erreur associée a la
caractéristique d'un convertisseur résulte de la superposition des différents types.

Offset

L'offset est un décalage selon 1'axe de la grandeur analogique. Il est spécifi€ en Volts ou en "LSB".

Aout/ Aref CNA —3 Nout CAN —3
1 A n= A n=
Uy I (8) —_ - I
7/ O i
8 ! 111 (7) 1
6/ [ ) ! f
8 ! 110 (6) 1 !
5/ 9 E ;
8 - * ] 101 (5) A i
4/ @ i i
8 ’ offset ; 100 (4) offset i
3 ; i
/s 4 ; 011 (3) - !
2/ . : .
8 1 i 010 (2) - i
1/8 i ..‘. : 001 (1) i :
2 | bV
1 1 1 1 1 || 1 1 > . 1 || 1 1 1 1 || 1 »
0 e\ 000 (0) +— Bdv
SzcaoozTon® 0 g 2y g g g Oy Mg 1 ref
S = O = O = O
S O = = O O ==
S OO O e e e

Erreur de gain

L'erreur de gain se traduit par une pente de la caractéristique de transfert qui s'écarte de la valeur
idéale. C'est donc une erreur du facteur d'échelle. Elle correspond a une erreur systématique du pas
de quantification. Elle s'exprime souvent en % du "LSB" idéal.

Aout/ Aref CNA _ Nout CAN _
A n=3 A : n=3
T Gain error
- G . (8) -
7 ain error
8 111 (7) 1
6/ o ! !
8 ] ! 110 (6) A !
5/ ® ' i
8 : 101 (5) 1 :
4/ d ; i
8 - ; 100 (4) i
3/ @ ; .
) 8 - . i 011 (3) A i
1/8 1 & | 001 .
/s & i 001 (1) 4 = .
i LV,
0 o T T T T T T > Nin 000 (0) =T T T T T T T —> V
SzcaoozTon® 0 1/82/83/84/85/86/87/8 1 ref
S = O O~ DO
O O = - O D —
S OO O o
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Non-linéarité intégrale (INL)

La non-linéarité intégrale correspond a I'écart maximal entre la caractéristique de transfert réelle et
la droite idéale ou, parfois, la droite passant au plus pres des points mesurés. Elle s'exprime en
"LSB".

Aout/ Aref CNA _ Nout CAN .
A n=3 A n=3
71 S : (8)_ ___________________________________ :
6/8 - . 111(7) - ;
5/8 - ° 110 (6) i
4/8 . ° ! 101 (5) - !
3/8 _ INL ; 100 (4) - i
2/8 - o : 011 (3) -
1/8 . ° - 010 (2) ;
/s 2o | 001 (1) - oy
0 T ———t> N, 000 (0) —r T T+ V“‘
Sz w 0 Vg 2y 34 35 015 Ty 1 ref
S = O = O = O
S O = = O O =
S O O OO == = =

La non-linéarité intégrale crée des distorsions harmoniques et des produits d'intermodulation dans
le signal de sortie. A cause du repliement de spectre dii a 1'échantillonnage, des harmoniques ou
produits d'ordre élevé peuvent se retrouver dans la bande de Nyquist.

Non-linéarité différentielle (DNL)

La non-linéarité différentielle correspond a la valeur maximale de I'écart entre chaque "pas" de la
caractéristique de transfert réelle et le pas de quantification idéal ou, parfois, le pas moyen résultant
des points mesurés. Elle s'exprime en "LSB".

Aout/ Aref CNA _ Nout CAN _
A n=3 A n=3
1 U ..n (8) S ..n
7 S S
6/ 8 ' : 111(7) 1 _I—"‘—:
e PR 110 (6) ol
s o 5 101 (5) — ;
= R . S H DNL .
4 JDNL f o——
3/ 87 e : 100 (4) —IAq !
/s < |aq : 011 (3) - !
2/ R : :
' ! 0102)4 & .
1 1 1
lsd & ; 001 (1) { = v
0 "... — T T T T T 1> Nin 000 (0) ———TTT—T1> Vm
STcdozTeeeLw 0 g 2y *g g Mg Olg T 1 ref
S = O == O = O
S O = = O OO o~
S OO O = = =

Si le signal et 1'échantillonnage ne sont pas corrélés, les non-linéarités différentielles ajoutent du
bruit au signal de sortie.
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Non-monotonicité et code manquant

Lorsque la non-linéarité différentielle est supérieure a 1 "LSB", il peut arriver, pour un CNA, que la
pente de la caractéristique ne soit plus monotone (inversion locale de la pente), et pour un CAN,
qu'une valeur de N, soit sautée et n'apparaissent jamais (code manquant).

Aout/ Aref CNA _ Nout CAN _
A n=3 A n=3
1 U “3 (8) S :3
7 S R
6/8- > 111 (7) —
5/ g - o 110 (6) - i
e i é 101(5) 1 :
/g : i
. . i 100 (4) 1 o ;
3/ -~ ; @ < Code manquant
/s - : on-mono in1c1 ¢ 010 2) P
1 ' !
k4 & - 001 (1) 4 — 'y
1 | in
O " 1 1 1 1 1 1 1 1 ; Nill OOO (O) 1 1 1 1 1 1 1 1 ; V
STt 0 1/82/83/84/85/86/87/8 1 ref
S —=H O = = OO
S O = = O OO o~
S OO O = = =

1.6. PARAMETRES DYNAMIQUES DES CONVERTISSEURS A/N ET N/A

1.6.1 Temps d'établissement d'un CNA (settling time)

Le "settling time" est le temps que met la sortie analogique pour atteindre sa valeur finale, dans une
fourchette spécifiée, a partir du changement du code d'entrée. Il est en général donné pour un saut
de pleine échelle, comme illustré ci-dessous.

L
p—y

L
—
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1.6.2 "Glitch" d'un CNA

Ce terme désigne un petit transitoire généré par un CNA a chaque changement du code d'entrée. Il
est créé par les différences des temps de propagation des circuits associé€s a chaque bit.

Les "glitches" les plus marqués se produisent généralement au milieu de la dynamique, lorsque tous
les bits d'entrée changent, comme illustrés par la figure suivante.

A
A A .

‘ o/
codein  OI~11 ©  100-00  :  Oll=11

Les spécifications de "glitch impulses" sont les surfaces a, b, c et d, en pV-s.

out

=

Pour un signal de sortie sinus, les "glitches" les plus forts se présentent a chaque passage par zéro,
soit deux fois par période, ce qui provoque des harmoniques paires.

1.6.3 Le temps de conversion d'un CAN

Le temps de conversion d'un CAN est le temps écoulé depuis l'ordre de début de conversion et la
délivrance du code de sortie correspondant a la valeur analogique a l'entrée.

1.6.4 Fréquence de conversion (conversion rate, update rate)
fréquence d'échantillonnage (sample rate)

La fréquence de conversion (ou d'échantillonnage) est le nombre maximum de conversions par
seconde. C'est aussi la fréquence maximale d'écriture, pour un CNA, ou de lecture, pour un CAN,
de nouvelles valeurs numériques. Elle est souvent donnée en Sample/s.



Conversion A/N et N/A p.11

Pour un CAN, la fréquence de conversion peut étre supérieure a 1/t,,, grace a des structures
paralleles ou en pipeline.

1.6.5 Rapport signal/bruit (Signal-to-Noise Ratio)

Le processus de quantification, méme parfait, introduit une erreur d'arrondi, comprise entre plus et
moins un demi-pas de quantification. La figure ci-dessous illustre le cas d'un signal sinus de pleine
échelle quantifié sur 16 niveaux, ce qui correspond a une conversion avec 4 bits.

2MAQ 4

La valeur efficace du signal sinus de pleine échelle vaut:

. _2"-Aq
RMS =7

Le rapport signal sur bruit est donné par:

SNRgp, = 2010g( “RMS ) - 2010g(2n : ﬁ) ~6.02n+1.76 [dB]

CRMS 1/5
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Un convertisseur réel va générer du bruit supplémentaire, ainsi que de la distorsion. On peut alors
définir le rapport signal sur bruit+distorsion (S/(N+D) ou SINAD) qu'on appelle aussi simplement
rapport signal sur bruit, sous-entendu réel. Ce SNR réel sera inférieur a 1'idéal théorique. On en tire
un nombre effectif de bits (effective number of bits) selon la relation:

SNR g, rée1 ~ 1.76
6.02

enob =

1.7. INTERFACE NUMERIQUE DES CONVERTISSEURS A/N ET N/A

1.7.1 Interface parallele

L'interface numérique est constituée d'autant de fils qu'il y a de bits.

' CNA CAN '
Bpt D00 Or1— N,
Nin Nout
b, —>— —b, b, —N——1b,
b() -1 —bo bO — —p— bO

L'entrée du CNA peut étre équipée d'un registre (ou latch) a n bits. La sortie du CAN peut
comporter des drivers 3-state. Ces dispositifs permettent une connexion sur un bus parallele
commun a plusieurs circuits numériques (processeur, mémoire, périphériques divers, ...).

1.7.2 Interface série

L'interface numérique est constituée d'un seul fil sur lequel les bits sont transmis 1'un apres I'autre.
Le plus souvent un deuxieme fil est dédié€ a un signal d'horloge, pour une transmission synchrone.

Clock —p— “n = —— Clock
Llock 0 | CNA CANb

n_l-’—DLv

Q
I

b ,»—DLY
Q

)
il : Q
by 1 p—Dataout

Data b kb1 XD, b,

L'interface série permet de réduire le coiit du hardware.
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2. CONVERSION NUMERIQUE / ANALOGIQUE

2.1. CONVERTISSEUR N/A POTENTIOMETRIQUE

Le schéma ci-dessous illustre le principe d'un CNA potentiométrique (exemple a 3 bits).
b, (LSB) b, b, (MSB)

out

~ ®~ ® ® ® = = =7

Un diviseur de tension, formé de 2" résistances égales, génere les 2" niveaux quantifiés. Un
ensemble de switches, formant un arbre de sélection binaire, connecte 1'entrée du suiveur de tension
au niveau correspondant au code binaire imposé.

Le réseau de (2"'-2) switches peut étre réduit a seulement 2" switches, commandés chacun par une
sortie d'une logique de décodage n vers 2". Le schéma ci-dessous illustre cette solution pour n = 3.

b, (LSB) b, b, (MSB)
v
3 to 8 decoder
ref @ R S; S4 S3 S2 Sl SO
R
R
e
.\k. —o Vout
R
R —
:
o
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La tension de sortie vaut:

Ver \Y
f i f n-1 1
Vou =228 b2 =2f—§-(bn_1-2 +otb;2 +b0)
i=0
Avantages: * les switches sont bien adaptés a une réalisation en technologie CMOS, la
résistance série n'influence pas la précision
* la dynamique de sortie est donnée par V , sans erreur de gain
* la monotonicité est garantie

Limitations:  * lalinéarité dépend de l'appariement des résistances

Inconvénients: * Le nombre de composants est élevé, 2" résistances, avec (2"'-2) switches
(ou 2" switches + logique de décodage n vers 2")

Pour faire un CNA a haute résolution selon ce principe, sans que le nombre de composants soit
prohibitif, on utilise deux diviseurs résistifs. Le schéma de principe d'un tel CNA, dit segmenté, est
le suivant (exemple a 4 bits):

b; (MSB) b, l:l b, (LSB)
vV 2 to 4 decoder 2 to 4 decoder
ref @ :S; 1S, 'S, S, iS; S, S1 :S,

I
<[ S B N |
R_[‘l]_ .!f

out

Le diviseur résistif de gauche divise la pleine échelle en 2* segments égaux. Les k bits de poids fort
sélectionnent un segment. Celui-ci est subdivisé en 2™ valeurs également réparties dans le segment
par le diviseur résistif flottant de droite. Les m bits de poids faible sélectionnent une valeur. Le
nombre total de valeurs discrétes est de 2°2™ = 2**™, Cela correspond a un CNA a n=(k+m) bits.
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2.2. CONVERTISSEURS N/A A RESISTANCES PONDEREES

2.2.1.Variante 1 : CNA a résistances pondérées a commutation de tension

Vref ®
b{)
(LSB)
R/2
|
—@ Vout
+
Principe:

C'est un additionneur analogique a ampli-op. Les résistances sont pondérées suivant les puissances
de 2. L’extrémité supérieure de chaque résistance est connectée soit a V ., soit a OV, par deux
switches commandés par le bit correspondant. Une résistance n’est parcourue par un courant que si
le bit correspondant est a "1".

La tension de sortie vaut:

Vref .

\Y "E‘ -
Vout =——rL. bi' 2'=-
21’1 = 2n

(byor 2"+t by2! +b0)
La capacité parasite au nceud de connexion de chaque résistances et de ses deux switches, doit étre

chargée a V,; et déchargée a OV a travers la résistance d'un switch, ce qui limite la rapidité du
circuit.

2.2.2. Variante 2 : CNA a résistances pondérées a commutation de courant

Vref ®

A\ &

—o Vout

Principe:

C'est un additionneur analogique a ampli-op. Les résistances sont pondérées suivant les puissances
de 2. Les résistances sont en permanence parcourues par un courant constant, I'extrémité inférieure



Conversion A/N et N/A p.16

de chacune étant connectée a la masse ou a la masse fictive. Deux switches commandés par le bit
correspondant aiguillent le courant vers la masse ou vers le nceud de sommation.

Tous les nceuds sont a des potentiels constants, les capacités parasites ne limitent pas la rapidité de
ce circuit, qui est supérieure a celle du circuit a commutation de tension.

Comme pour la version a commutation de tension, la tension de sortie est donnée par:

Vref .

- (bn_1-2“"+...+b1-21+b0)

-1
Vier 3 -
ref | ol
Vout = on Ybi2i=-
i=0
2.2.3. Caractéristiques générales des convertisseurs N/A a résistances pondérées

La précision de ces convertisseurs est directement li€e a celle des rapports des résistances, ainsi qu'a
leur dérive en fonction du temps et de la température. De plus chaque résistance de pondération est
augmentée de celle du switch en série avec elle. Or le rapport extréme entre la plus petite et la plus
grande des résistances est de 2"-1, La résistance globale correspondant au MSB ne doit pas s'écarter
de plus de 1/2" de la valeur idéale (on néglige - 1par rapport a 2").

Dans la pratique, n = 8 bits est la limite réalisable pour ce type de convertisseurs N/A.

Ce type de convertisseur N/A est particuliecrement adapté a la technologie CMOS. Le transistor
MOS permet de réaliser un switch quasi idéal, sans tension d'offset et avec une faible résistance.
2.3. CONVERTISSEURS N/A A ECHELLE R/2R

2.3.1. Le réseau en échelle R/2R et ses propriétés

Le réseau en échelle R/2R se présente ainsi:

R

C'est un réseau régulier, sauf a son extrémité droite ou il doit étre terminé par une résistance 2R.
Le nombre de cellules identiques peut étre quelconque.

Les résistances horizontales et verticales doivent €tre dans un rapport exact de 2.

Propriété 1 :

Comme on peut le voir sur le schéma ci-dessus, en remontant de la droite vers la gauche:
- la résistance globale de toute coupe du réseau juste a droite d'un noeud vaut 2R,
- la résistance globale de toute coupe du réseau juste a gauche d'un noeud vaut R.

Les autres propriétés découlent de celle-ci. Les propriétés 3 et 4 se démontrent en partant de la
droite et en remontant vers la gauche, par une succession de transformations Thevenin-Norton.
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Propriété 2 :
Comme le montre le schéma ci-dessous, a chaque nceud le courant est divisé en deux parts égales.

L L
2n-l 2n

En conséquence les courants dans les résistances 2R, sont des fractions en puissance croissante de 2
du courant principal I=V/R. La seule exception est le courant dans la terminaison 2R tout a droite.
Propriété 3 :

Le circuit du schéma ci-dessous, effectue une somme pondérée de sources de courant avec un
facteur de pondération en puissance croissante de %2 selon la position de la source dans le réseau.

Propriété 4 :

Le circuit du schéma ci-dessous, effectue une somme pondérée de sources de tension avec un
facteur de pondération en puissance croissante de '2 selon la position de la source dans le réseau.

A
.
Dl QM QM

)
\_/
<

a
o0
)
\_/
-
<
q
N

n-1 n-1

v, vV,

Vou= Y= D2
i=0 i=0
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2.3.2. Variante 1: CNA a échelle R/2R et commutation de courant.

2R [IIZR

Le schéma de ce grand "classique" est le suivant:

Tref Tref
5 Yo
(LSB) R
o |
........ b()

|

> —

| —@ Vout
+

Le pied de toutes les résistances 2R est a un potentiel nul, soit la masse, soit la masse virtuelle de
I'ampli op. Les courants dans les branches verticales sont donc conformes a la propriété 2 du réseau
R/2R.

Le courant I est la somme des seuls courants verticaux aiguillés vers la masse fictive, donc de ceux
dont le bit correspondant vaut 1, donc:

-1
I= EI b; = Eszl %-Ebi-zi Rrezfn %b 2!
1= i=

L'ampli op effectue une conversion courant — tension, V_,,=—R‘I, ce qui donne:
= fef E b2 = fef ‘(b 2" by 5 2" 4 4 by 4+ by 2+ by)

Avantages: * les switches sont bien adaptés a une réalisation en technologie CMOS, la
résistance série s'additionne a 2R, mais il est facile d'avoir Ry suffisamment
faible par rapport a 2R,

* le rapport des résistances est limité a 2,
* la commutation de courant assure la rapidité,

* en technologie CMOS, il est possible de travailler avec une tension V, variable
bipolaire. De tels CNA R/2R sont appelés Multiplying DAC ou MDAC.

Inconvénients: » la polarité de sortie est opposée a celle de la référence, d'ou la nécessité de deux
alimentations, en général symétriques.

* en technologie CMOS, les résistances sont coliteuses en surface de silicium.
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2.3.3. Variante 2: CNA a échelle M/2M et commutation de courant.

En technologie CMOS, lorsque le colit est un facteur primordial, et que la résolution requise ne
dépasse pas 8 bits, les résistances sont remplacées par des transistors PMOS en mode de
conduction, car ils nécessitent une surface de silicium bien plus réduite.

Le schéma de principe d'un CNA a réseau M/2M est le suivant:

Irefr
Vref o—
_Eol PMOS
M/2M
.EOI Ladder
Irefr
2Il
NMOS
Switches

R
el
0
_. Vout
----- +
L

2.3.4. Variante 3: CNA a échelle R/2R inversée et commutation de tension.

Le schéma de ce CNA est le suivant:

out

Le réseau R/2R + switches est inchangé, mais, a l'inverse de la "classique" variante 1: V,, est
appliqué sur ce qui €était la sortie en courant, et V ,, apparait 1a ou était I'entrée de référence.

Le résultat découle de la propriété 4 décrite précédemment avec chaque source de tension V; valant
V..s ou OV, suivant les positions des deux switches associés au bit b; correspondant. La tension de
sortie du réseau, recopiée en sortie du suiveur de tension, vaut:

fef Eb 2l = fef (b 2" b, 2" 2+ +by4+b 2+ by)
i=0

Avantages: * pour une référence positive, la sortie 1'est aussi, permettant d'alimenter tout le
circuit avec une unique source positive (single supply).

Inconvénients: » la commutation de tension est moins rapide que la commutation de courant.
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2.3.5. Variante 4: CNA échelle R/2R et commutation de sources de courants identiques.

Le schéma de ce CNA est le suivant:

T -  I— r Vout
—o
2R 2R 2R 2R 2R —

Le résultat découle de la propriété 3 décrite précédemment, avec chaque source de courant I, valant
I, ou O, suivant les positions des deux switches associ€s au bit b; correspondant. La tension de
sortie du réseau, recopiée en sortie du suiveur de tension, vaut:

I, 2R 2R
—rof — Eb 20 = 1L 22 (b, 1 2" b,y 27244y 44by 24 by)

out =

Avantages: * larésistance des switches n'a plus d'influence sur la précision

e les deux switches associés a la source de courant peuvent aussi €tre remplacés
par un aiguillage a paire différentielle (voir 2.4.1), réalisable aussi bien en
technologie bipolaire que MOS.

Inconvénients: » des sources de courant a haute impédance de sortie sont nécessaires. En effet,
plus on s'approche de la sortie, plus les sources débitent sur un noeud dont le
potentiel est variable. Or, ces sources correspondent aux bits de poids forts.

2.4. CONVERTISSEURS N/A A SOURCES DE COURANT PONDEREES

2.4.1. Introduction, pourquoi des sources de courant ?

Dans la plupart des convertisseurs étudiés jusqu'a présent, on a vu que la résistance parasite des
switches posait un probleme important et limitait la résolution des convertisseurs. Ce probleme était
lié au fait que les switches se retrouvaient en série dans une branche dont la résistance avait une
valeur finie R qui devait impérativement étre précise.

Une source de courant présente par contre une impédance de sortie extrémement élevée. Si la
commutation de courant peut s'effectuer a la sortie d'une source de courant, la résistance parasite du
switch devient des lors totalement négligeable devant la résistance propre de la source.

Pour commuter des sources de courant, une paire de switches commandés en opposition par b, et
son inverse /b;, peut étre avantageusement remplacée par un aiguillage de courant réalisé par une
paire différentielle. Cette solution est utilisable tant en technologie bipolaire que MOS.
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Réalisation d'un aiguillage (ou commutateur) de source de courant "sortant":

+V

digital digital
input input
\A Vi
VTh ..).Ij VTh VTh ..... ‘_4
V, Vo

La base ou la grille de droite est a un potentiel de seuil fixe V. La base ou grille de gauche est
commandée par un signal binaire de valeurs V, < V, lorsque b,=0, et V, > V., lorsque b,=1, telles
que la tension différentielle d'entrée est suffisante pour que les transistors fonctionnent en tout-ou-
rien. La totalité du courant est aiguillée dans une des deux branches, tandis que la valeur du courant
débité par la source ne change pas, ce qui évite des parasites (ou "glitches") a la commutation.

Un tel aiguillage est aussi réalisable pour un courant "entrant" avec des transistors PNP ou NMOS.

2.4.2. CNA a sources de courant pondérées avec sortie en courant sur charge passive

Le schéma de base d'un CNA a sources de courant pondérées est le suivant:

: ref

f(Veep)

IrLf
Y
=z
g I
4—
<
=]
=

Le parametre k est une caractéristique du circuit, qui lie le courant de référence a celui sortie de
pleine échelle (Full Scale). Ce dernier est généralement spécifié.

Le courant et la tension de sortie valent:

n-1 n-1 n-1
I I 1 1 4
Iout=225§i-bi= E—;ns-bi-2‘=2LnS-Ebi-2‘=zlns-(bn_l-2“ +.tbyd+b 2+ by)
i=0 i=0 i=0

Vout:RL'I

out =

-1
Ry Ips i Rplgs n-1
= -gobi-z =2—n-(bn_1-2 + .t by d+b 2+ by)

Avec un courant I de quelques mA a quelques dizaines de mA et une charge R, inférieure au k€2,
voire 50 €2, de tels CNA sont les plus rapides réalisables.
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2.4.3. CNA a sources de courant pondérées et ampli op avec sortie en tension

Dans la précédente réalisation avec une charge passive, la chute de tension aux bornes des sources
de courant se modifie en fonction du code de commande. En raison de la conductance de sortie
non-nulle des sources de courant réelles (effet Early des transistors), le courant débité par celles-ci
peut donc légerement varier, ce qui constitue une premicre limite a la précision atteignable par ce
principe.

Pour éviter ce phénomene, on utilise un amplificateur opérationnel, ce qui permet de faire débiter
les sources soit sur un noeud a un potentiel toujours nul (masse ou masse fictive), selon le schéma
suivant:

...... +V
Ips= KL
R
Iout
------ ' —
Vout
""" Iv

La tension de sortie vaut:

RI
S (b, ;2" '+ ..+by4+b-2+by)

21’1

R1 n-1 )
Vout = _R'Iout = _Z—HFS' Ebi‘Zl =—
i=0

Outre l'inversion du signe de la tension de sortie, I'ampli op introduit aussi sa propre limite a la
vitesse du circuit.

2.4.4. Réalisation des sources de courant pondérées en technologie MOS

Les sources de courant pondérées sont faites a 1’aide d'un miroir de courant a sorties multiples de
rapport croissant en puissance de deux.

Un tel miroir peut €tre réalisé avec des transistors MOS selon le schéma suivant (exemple n = 3):

Iref 7 Iref Iref [ Iref Iref Iref ! Iref Iref VDD
T
T ALy 21,

11 \ A

ref

Iref= f(Vref) _‘ Vref
+
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2.4.5. Réalisation des sources de courant pondérées en technologie bipolaire

Les sources de courant pondérées sont faites a 1’aide d'un miroir de courant a sorties multiples de
rapport croissant en puissance de deux.

Un tel miroir peut étre réalisé avec des transistors bipolaires PNP selon le schéma suivant (exemple

n=3):
A%
Iref Ill‘g Iref Iref lj Iref Iref Iref l} Iref ce

T 4.Iref 2'.Iref 1.Iref Y Il‘ef
ref_ f(Vref) _. Vref
b

A cause de la caractéristique exponentielle des transistors bipolaires, leurs disparités ont une grande
influence sur les rapports des courants. Pour diminuer celle-ci, on insere des résistances d'émetteur.
En plus, pour réduire l'erreur provoquée par la somme de tous les courants des bases, on modifie
I'entrée du miroir. On arrive ainsi a la solution améliorée suivante (cas n = 3):

3 -
AL

Une premiere limitation de ce circuit est la surface importante occupée par les 2" résistances. On
peut réduire ce nombre en utilisant des résistances pondérées, ce qui donne le schéma suivant:

VvV
R R ce

ref

et Y1

ref
N &
\

y 1

ref

ED

11

ref ref ref

1[?

Li=f(Ve) |—@ V o
—

A\
R/4 R/2 R R ¢
2'.Iref 1.Iref Iref
KK —<
4 I 2'.Iref 1.Iref Y Iref
La=t(V) —@ V ¢
e

Le nombre de résistances est minimal. Mais on retrouve le probleme de la précision du rapport
extréme (2"") des valeurs des résistances pondérées.
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Avec un nombre raisonnable de résistances dont le rapport des valeurs est limité a 2, le réseau en
échelle R/2R permet de réaliser des sources de courant pondérées selon le schéma suivant:

I .
ref
‘ :

ref

AR

Tous les transistors étant identiques et parcouru par un courant égal I /2", ils ont tous un méme
Vge. Par conséquent, tous les émetteurs se trouvent au méme potentiel Vi, +Vy:. Donc le pied de
toutes les résistances 2R se trouvent au méme potentiel, méme s'ils ne sont pas connectés, et la
répartition des courants est conforme a la propriété 2 du réseau R/2R. Ces courants se retrouvent
directement a la sortie de chaque source.

Une autre limitation, commune a tous les circuits bipolaires présentés jusqu'ici, est la surface
prohibitive occupée par les 2" transistors nécessaires pour faire les n sources de courant pondérées
en puissance de 2. La solution a ce probleme est la segmentation.

2.5. CONVERTISSEURS N/A A CAPACITES PONDEREES

Ces convertisseurs appartiennent a la famille des circuits a capacités commutées. Ils reposent sur le
principe de la redistribution de charge entre capacités que I'on commute a I'aide de switches réalisés
avec des transistors MOS. Ces circuits sont bien adaptés a une intégration en technologie CMOS.

2.5.1. Variante 1: CNA a capacités pondérées et distribution passive de charge.
Le principe de la distribution passive de charge est illustré par la figure suivante:

» iy
I

a

. Vout

Lo Lo
i1

Vref

. Vout

Cy TCY

\%

out

o -

ref

Phase a Phase intermédiaire Phase b
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Le processus s'effectue théoriquement en 2 phases:

e phase a: décharge totale de toutes les capacités
Vou=0 et Qx=Qy=0

e phase b: charge des capacités par la source V

ref

le méme courant traversant les deux capacités, leur charge finale est égale

Qx=Qy
(Vref out) CX out CY
V.. =V Cx Cx

out ref’

=X _Vv ..=X

ref
Cx+Cy Ciot
Dans la pratique, une phase intermédiaire, d'une durée minimum, est ajoutée entre les deux phases
principales, pour garantir que le switch qui court-circuite V,, a la masse est ouvert, avant que ne
débute la charge, a la fermeture du swich connecté a la référence de tension. Ainsi est assuré, que
tout électron qui arrive sur la plaque supérieure de Cy vient de la plaque supérieure Cy.

Sur la base de ce principe de distribution passive de charge, un CNA a capacités pondérées en
puissance de 2 peut étre réalisé selon le schéma suivant:

\
J_zn IC [2c a2 Jc c ,\ o

+ /b b, 4 /b ‘b, + /b b + /b :
(MSB)

Durant la phase a, toutes les capacités, ainsi que le noeud commun A, sont connectés a la masse.
Toutes les capacités sont déchargées.

Durant la phase b, les capacités dont le bit correspondant est a 0 restent connectées a la masse, car
¢,+/b, =1, celles dont le bit correspondant est a 1 sont connectées a V,, car ¢,-b,=1, La capacité

globale connecté a V ; vaut:
n-1 n-1

Cx = Yb;:2-C=C" Yb;:2'
i=0 i=0
La capacité totale, y compris la capacité de terminaison C qui n'est pas commutée, vaut:
n-1 )
Cio =C+ Y b;2-C=C-2"
i=0
A la fin de la distribution de charge, potentiel du nceud A, recopi€ a la sortie du suiveur de tension a
ampli op (supposé idéal), vaut:

Vout =Va = Vier _X ref Eb 21

re
tot
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Le suiveur de tension a ampli op est nécessaire pour qu'aucun courant ne soit soutiré du nceud A, ce
qui fausserait la distribution de charge.

Inconvénients: * la capacité parasite totale au nceud A introduit une erreur de gain, et de linéarité
si elle-méme est non-linéaire.

* l'offset de I'ampli op s'ajoute directement a V,,.

2.5.2. Variante 2: CNA a capacités pondérées et distribution active de charge.

Le principe de la distribution active de charge est illustré par la figure suivante:

q)‘d
—QJ’S— —e *—

Cy Cy

oy N o NI

L. L,

Phase a Phase intermédiaire Phase b

P

a

Le processus s'effectue théoriquement en 2 phases:
e phase a: décharge totale de toutes les capacités
Vou=0 et Qx=Qg=0
e phase b: charge des capacités par la source V.,

le méme courant traversant les deux capacités, leur charge finale est égale

Qx=0Q¢F
Vref'CX =_Vout'CF

Cx Cx
Vour =- ref'a=_ ref'a

Dans la pratique, une phase intermédiaire, d'une durée minimum, est ajoutée entre les deux phases
principales, pour garantir que le switch qui court-circuite C est ouvert, avant que ne débute la
charge, a la fermeture du switch connecté a la référence de tension.

Sur la base de ce principe de distribution active de charge, un CNA a capacités pondérées en
puissance de 2 peut étre réalisé selon le schéma de la page suivante.
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D

a

e

@ﬁ«bb A wﬂn
e
(MSB)

—@ Vout

oV

ref

Durant la phase a, la capacité de réaction est court-circuitée, et toutes les capacités pondérées sont
entre la masse et la masse fictive. Elles sont toutes déchargées.

Durant la phase b, les capacités dont le bit correspondant est a 1 sont connectées a V,
globale connecté a V ; vaut:

la capacité

ref*

n-1 n-1

Cx = Yb;:2-C=C- Yb;:2'
i=0 i=0

Si la capacité de contre réaction Cy est égale a 2"-C, a la fin de la distribution de charge, le potentiel
a la sortie de I'ampli op, vaut:

V,

out

C Vv n-1 ]
- ref'_X=_ rsf'zbi'zl
Cr 27 i

Le signe — dans cette expression peut étre supprimé par une gestion judicieuse des switches.

Avantage: * la capacité parasite totale au nceud A n'a pas d'influence car ce point est a un
potentiel fixe (masse fictive).

Inconvénients: * la capacité totale a intégrer, donc la surface occupée, est de 2-:2"-C, soit le double
que dans le circuit précédant.
* ['offset de I'ampli op apparait directement a la sortie.

2.5.3. Caractéristique générales des CNA a capacités pondérées

Les circuits a capacités pondérées sont bien adaptés a la technologie CMOS qui permet de réaliser :
* des capacités de haute qualité, avec des rapports de valeurs bien controlés
¢ d'excellents switches (transistors MOS)

En outre, dans ce type de circuits, la résistance série des switches n'influence que la vitesse de

conversion (temps de charge et de décharge des capacités), mais n'affecte pas la précision du
résultat final.

La précision des CNA a capacités pondérées est limitée par:
* la précision des rapports des capacités.

* [D’injection de charge des interrupteurs: lors de la coupure d'un MOS, une partie des
charges de son canal est transférée vers la capacité qu'il contrdle.
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2.6. CONVERTISSEURS N/A SURECHANTILLONNES

2.6.1. Principe du CNA suréchantillonné.

Un signal numérique est une suite de nombres a intervalles de temps réguliers T = 1/f5, ou f est la
fréquence d'échantillonnage. En théorie, celle-ci doit étre au minimum le double de la composante
fréquentielle la plus haute du signal.

Le suréchantillonnage d'un signal numérique consiste a générer, par interpolation numérique, des
échantillons intermédiaires, donc avec une fréquence d'échantillonnage plus élevée f,q. Le rapport
fos/fs est appelé taux de suréchantillonnage ou OSR (OverSampling Rate).

Dans le signal suréchantillonné, le bruit de quantification est uniformément réparti entre O et f,5/2
alors que les composantes utiles du signal sont toutes en dessous de fy/2 = fy, .- Si, apres
conversion N/A du signal suréchantillonné, on fait un filtrage passe-bas a fy .y, on réduit le bruit
de quantification, sans toucher au signal utile, ce qui équivaut a augmenter la résolution.

Donc, un signal numérique avec une résolution de n bits, peut étre suréchantillonné avec une
résolution moindre, voire réduite a un seul bit, puis convertit N/A a basse résolution, et enfin filtré
passe-bas a fy,; ou plus bas encore. La précision du résultat analogique correspondra a celle qu'on
aurait obtenue par la conversion N/A a n bits classique des échantillons numériques d'origine, a
condition que le taux de suréchantillonnage soit suffisant.

Le schéma de principe d'un CNA suréchantillonné, avec une conversion rapide a une seul bit, est le
suivant:

Vref
(MSB) by y ——py dB £ <fxyquist
b —*| Modulation Vm 4 —4((]10 ) S a
Nin 2 : ° ll. b, Ii ¢ —@ Vout=Vs
b, —— logics
wsB)by, — | . -Do»}-
CK (fys)
2.6.2. CNA suréchantillonné a modulation PWM.
Les signaux générés sont représentés ci-dessous:
CK
< 2"Tos .
b, 1 L (2"-Nin)Tos I
0 — NinTos L J
Vref
\%
m ov Vout

La logique de modulation fabrique un signal binaire dit PWM (Pulse Width Modulation) a
fréquence fixe égale a f,4/2" et dont le rapport cyclique d est égal a N,/2". Une telle logique est
essentiellement composée d'un compteur et d'un décompteur a n bits.

Les deux switches convertissent cet unique bit en un signal V,_, de valeur précise OV ou V,,, de
méme fréquence et rapport cyclique que le bit.
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Le filtre passe-bas ne laisse passer que les composantes a basse fréquence de V,,, c'est a dire sa
valeur moyenne, qui vaut:

Vout =V,

e

f'd V

ref Eb 21
i=0
Le taux de suréchantillonnage nécessaire est directement proportionnel a la résolution désirée:

OSR=—108 _pn
2'fNyquist

Dans la pratique, pour qu'un filtre simple soit suffisamment efficace, on prendra une fréquence de
coupure bien inférieure a celle de Nyquist. C'est pourquoi ce type de CNA n'est utilisé que pour des
signaux lents.

2.6.2. CNA suréchantillonné a modulation Z-A.

Les signaux générés sont représentés ci-dessous:

o QT e
b _ LA NN NN Nmnr
™

Vref

' v
ov

out

La logique de modulation sigma-delta fabrique, selon un algorithme complexe, une série de bits
(bit-stream) dont la moyenne est égale a N, /2", et de facon que le bruit de quantification soit
repoussé vers les hautes fréquences.

Les deux switches convertissent cet unique bit en un signal V , de valeur précise OV ou V

ref*

Le filtre passe-bas ne laisse passer que les composantes a basse fréquence de V,,, c'est a dire sa
valeur moyenne, qui vaut:

V,

out

-V . 1n= ref Eb 21

e

La théorie de la modulation sigma-delta, qui se trouve en 3.7, donne le taux de suréchantillonnage
nécessaire pour une modulation 2-A d'ordre 1:

OSR=—105 - 1(02n
2 fNyquist

Dans la pratique, ce type de CNA permet d'obtenir une résolution de 16 a 18 bits, avec une
fréquence de conversion pouvant atteindre 100 kHz. Ces convertisseurs sont surtout utilisés dans les
applications audio de qualité CD.
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3. CONVERSION ANALOGIQUE / NUMERIQUE

3.1. INTRODUCTION

Un convertisseur A/N idéal génere un nombre codé en binaire selon la loi:

n-1 . V
Nou = Db;2' = arrondi(zn-i)
i=0 ref

Certains convertisseurs A/N font 'approximation:

n-1 i V

Nout = Ebi' 2! =entier(2“- i)
i=0 ref

Cela génere une erreur d'offset systématique d'un demi-pas de quantification, comme le montre la

figure ci-dessous (exemple a 3 bits). Cette erreur est d'autant moins significative que le nombre n

de bits est élevé.

aNou = arrondi(2™-V, /V ) ANou = entier(2™-V, /V_ 0
O RS [ S s
111 (7) A n=3 111 (7) 1 n=3
110 (6) - < 110 (6) i
101 (5) - ! 101 (5) 1 !
100 (4) - 100 (4) - !
011 (3) 1 i 011 (3) 1 I
0101 01021 . |
01 (] = Ve IO F Vo
000 (0) +—+—1—T—T——T——+> 000 (0) +F=—t——1—T—T—T—1—+>
0 g 2/g3/g 43 g 7/ 1 0 g 2/g3/g 43 g 7/ 1

De maniere générale, les convertisseurs A/N peuvent €tre caractérisés par leur précision, leur
vitesse de conversion et leur colit en surface et consommation. D'un point de vue algorithmique, on
peut les diviser en quatre familles, suivant le principe de base utilisé:

* intégration
* approximations successives
* "flash" et dérivés

* modulation sigma-delta

Bien entendu, ces techniques peuvent étre combinées a volonté dans un méme convertisseur.
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3.2. CLASSIFICATION DES FAMILLES DE CONVERTISSEURS A/N

3.2.1. Convertisseurs A/N a intégration
Principe:

La grandeur analogique d'entrée est convertie en une durée selon une loi proportionnelle,
cette durée est chronométrée pour donner un résultat numérique. La plupart de ces
convertisseurs sont basés sur le principe de l'intégration a double pente, qui effectue un
rapport des temps d'intégration des grandeurs d'entrée et de référence.

Caractéristiques:

¢ Haute résolution, haute précision (16 bits ou plus)

* Excellente linéarité différentielle et intégrale

* Temps de conversion assez long: de la milliseconde a plusieurs seconde. Une conversion
nécessite 1'exécution de 2", voire méme 2", opérations élémentaires.

Technologie utilisée:
Typiquement la technologie CMOS
Applications typiques:

® Instrumentation de précision
* Télémétrie

3.2.2. Convertisseurs A/N a approximations successives

Principe:

N

Il est similaire a celui d'une pesée avec des poids sur une balance. On commence par
comparer la grandeur analogique d'entrée avec la moitié de la référence, ce qui permet de
déterminer le bit de poids le plus fort; on compare ensuite la grandeur d'entrée avec '4 ou %
de la référence, suivant que le bit résultant de la comparaison précédente était O ou 1, ce qui
permet de déterminer le bit de poids juste inférieur; et ainsi de suite, réduisant a chaque fois
de moiti€ la plage d'incertitude.

Caractéristiques:

* Résolution moyenne, typiquement de 8 a 14 bits. La précision dépend essentiellement de
celle du CNA utilisé dans le systeme.

e Temps de conversion moyen, typiquement de 1 us a 100 ys. Une conversion nécessite
I'exécution de n opérations élémentaires.

Technologie utilisée:

Typiquement CMOS, en circuit standard, ou dans un ASIC.
Aussi en technologie bipolaire pour des circuits standards rapides.

Applications typiques:

Les CANSs a approximations successives font un excellent compromis entre la précision, la
vitesse et le prix. Ils représentent la grande majorité des convertisseurs a usage général.

® Télécommunications
® Traitement du signal
* Interface avec un microprocesseur
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3.2.3. Convertisseurs A/N "flash"
Principe:

Il est similaire a la mesure immédiate d'une longueur, par comparaison de celle-ci avec les
graduation d'une régle. Les 2"-1 seuils de quantification sont obtenus, a partir de la tension

de référence, par un diviseur de tension formé de 2" résistances identiques. On compare
simultanément la tension d'entrée a chaque seuil grice a autant de comparateurs. La
conversion est effectuée en une seule étape, mais le résultat, disponible sous forme d'un
code thermometre (ou bargraph), doit encore étre encodé€ en binaire sur n bits.

Caractéristiques:

* Résolution faible, typiquement de 6 a 8 bits, limitée par la taille du circuit et sa
dissipation, a cause du grand nombre de composants.

* Temps de conversion court, typiquement de 1 ns a 1 ys. Une conversion s'exécute en une
seule opération.

Technologie utilisée:

CMOS, BiCMOS et bipolaire.
Applications typiques:

Les CANs "flash" sont les plus rapides.

® Radar
® Traitement numérique rapide du signal
® Oscilloscopie numérique

3.2.4. Convertisseurs A/N a structure"pipeline"

Les CANSs a structure pipeline sont dérivés de ceux a approximations successives. Au lieu
de traiter un échantillon du signal dans un seul étage au cours de n cycles successifs, on
utilise n étages en cascade. L'étage de rang "i" est chargé de déterminer le bit de poids (n-i).
C'est le principe du travail a la chaine: n conversions sont toujours en cours simultanément,
mais chacune décalée d'un cycle, un résultat de conversion sort a chaque cycle, mais avec un
retard de n cycles sur la prise de 1'échantillon analogique.

3.2.5. Convertisseurs A/N Sigma-Delta (Z-A)

Les CANs sigma-delta forment une catégorie a part dans le monde des convertisseurs. Leur
principe de base consiste a effectuer initialement une conversion a une fréquence
extrémement rapide (suréchantillonnage) avec une résolution limitée, souvent a 1 seul bit.
On échange ensuite la vitesse contre la précision a l'aide d'un filtre numérique complexe.

Les convertisseurs 2—A ont des caractéristiques tres bien adaptées au traitement de signaux
audio, car ils permettent d'atteindre des résolutions 18 a 22 bits avec des fréquences de
Nyquist de plusieurs dizaines de kilohertz.



Conversion A/N et NJA  p.34

3.3. FENETRE D'ECHANTILLONNAGE, SAMPLE & HOLD

3.3.1 Durée de la fenétre d'échantillonnage et précision de la conversion A/N

Le temps de conversion d'un convertisseur A/N dépend du procédé utilisé, de la résolution désirée,
et de la consommation de puissance tolérée. Durant l'opération de conversion, la plupart des
convertisseurs A/N font plusieurs fois appel a la tension d'entrée a quantifier. Si cette valeur varie
durant 1'opération, cela peut affecter gravement la qualité du résultat. L'erreur associée s'appelle
"erreur d'ouverture". L'objectif est que cette erreur ne dépasse pas le pas de quantification.

Prenons pour exemple un signal sinus d'amplitude égale a la pleine échelle du CAN:

En faisant une approximation du premier ordre, la variation de la tension d'entrée AV,, est liée au
temps "d'ouverture" AT, qui est semblable au temps de conversion t_,,, par la relation:

d(2"!- Ag- sin(wt)
dt dt

AV, . =2""1Aq0-AT=2"Aq-nu-f-AT

in,max

‘AT =2""1Aq- " AT cos(wt)

Si l'on veut que cette variation soit inférieure au pas de quantification Aq, il faut un temps
d'ouverture plus court que:

1
2"m-f

AT, . =

max

AT, représente le temps maximum durant lequel la conversion doit se dérouler. Dans la pratique
cela conduit a des temps de conversion irréalistes. Par exemples:

- application audio de qualité moyenne: f=10kHz,n =12 bits => t,, <7.8ns

conv

- oscilloscope numérique: f = 100 MHz, n = 8 bits => t_,, <12.4ps!

Pour éliminer cette contrainte, on utilise un circuit échantillonneur-bloqueur (Sample-Hold) en
amont du convertisseur, pour fournir a l'entrée de ce dernier une tension constante durant tout le
temps de conversion. La seule exigence a respecter est alors le théoreme d'échantillonnage, qui
impose une fréquence d'échantillonnage d'au moins 2 fois la composante fréquentielle maximum du
signal a échantillonner. Pour les deux exemples précédents, le temps de conversion maximum

devient 50 s pour l'application audio, et 5 ns pour l'oscilloscope numérique, ce qui est réalisable.



Conversion A/N et NJA  p.35

3.3.2 Sample-Hold en boucle ouverte

Le Sample-Hold le plus simple est le suivant:

La résistance R, représente la somme de la résistance interne de la source du signal V,, et de la
résistance de passage du switch.

Lorsque le switch est fermé (Sample), apres un transitoire d'acquisition, v, (t) tend a étre égal a
v,,(t), pour autant que le spectre de ce dernier soit borné a une valeur bien inférieure a 1/2nR C.

Lorsque le switch est ouvert (Hold), V., reste constant, égal a sa valeur a l'instant de I'ouverture du
switch, pour autant que le courant de décharge soit suffisamment faible.

Pour assurer une décharge minimale de la capacité en mode Hold, un suiveur de tension (Buffer) a
haute impédance d'entrée est souvent ajouté apres la capacité.

Pour assurer une valeur de R, faible, et donc une acquisition rapide et une large bande passante, ce
circuit simple est souvent précédé d'un suiveur de tension (Buffer) a fort courant de sortie.

Le schéma d'un Sample-Hold en boucle ouverte est le suivant:

S/H
Vin J_é° II> Vea
L

Le principal défaut de cette structure est sa relative imprécision, car les erreurs d'offset et de non-
linéarité du switch, ainsi que les erreurs de gain et d'offset des deux suiveurs de tension s'ajoutent.

3.3.3 Sample-Hold en boucle fermée

De nombreuses solutions existent permettant d'améliorer la précision et/ou la rapidité par une
structure en boucle fermée. Un exemple est donné dans schéma suivant:

S/H




Conversion A/N et N/A p.36

3.3.4 Sample-Hold a capacité commutée

Le schéma de ce circuit, bien adapté a une intégration en technologie CMOS, est le suivant:

S/H
C
V., 06— o
—@ Véch

Le fonctionnement est analysé ci-dessous, avec V, modélisant la tension d'offset en entrée de L'AO,
plus une éventuelle polarisation:

S, S,
S, S,

Vin - Vln._. —

| () -0V icn Y oV,

S, .I:e_ + S, _Ee- +
?
Sample Hold
Veen =Vo Ue =V, (ts.y) -V, inchangée
Uc =Vin = Véenh =Vin — Vo Véen =Vo+Uc = Vi (tspp)

Ou V, (ts_y) est la valeur de V,, a l'instant de 1'ouverture de S,.

Dans la pratique, une phase intermédiaire, avec tous les switches ouverts, de durée minimum est
nécessaire, pour garantir que S, soit ouvert avant que S; ne se ferme.

Avantage: La tension de sortie ne dépend pas de l'offset de 'AO, ni d'une éventuelle polarisation.
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3.4. CONVERTISSEURS A/N A INTEGRATION
3.4.1 CAN a double rampe

Le schéma de principe est le suivant:

o
out =—
£ = = -
g B <~ . )
) = D
1 T : = = L
Start End < I ....... I I
F LT TP TP e e TP PP T T EEUPRRT L LU PPITELCP PP ELOPRITTELeS In/Ref B
: OFF to Integrate w Logique de Rf—R Compteur
U ON o Reset controle binaire
K .
_&_ Stop  MCK CCK —=pC n bits
C Clock
Vramp fck

Hormis la phase initiale de "reset", durant laquelle la capacité est déchargée, d'ou V., =0, et 1'état
du compteur est maintenu a zéro, la conversion, illustrée ci-dessous, se fait en deux étapes:

A —
_ | A Vramp,peak - Vin.TO/RC
Veamp(t) =— EJ -V, dt N 1
Vramp(t) - Vramp,peak - E '[Vrcfdt
0V >t
To = ZH.TCk =cst Tl = TG.Vin/Vl’ef

4 €
Al £

A
N

Reset

Counter 0 0,1,2,3.... counting clock periods .... (2"-2),(2"-1);0,1,2 ... counting... N: stopped at N =int(T1/Tck)=Nout

MSB |

Stop End

1. rampe montante par intégration de la tension d'entrée V,, durant un temps T, fixe, imposé par le
systeéme, en général égal a 2T, , soit un "tour" complet du compteur; la rampe atteint alors:

v _Vin Ty _ Vip 2" Ty
ramp,peak — RC - RC

2. rampe descendante depuis la valeur de créte atteinte a 1'étape 1, par intégration d'une tension de
référence V., de signe opposé a V,,, durant le temps T, nécessaire pour ramener la sortie de

mn?’

l'intégrateur a zéro, et comptage du nombre de périodes de "clock" durant ce temps:

V, ! ! T V.
T, =RC- —2mp-peak _ Vi -T,, =V—m-2“.TCk = N,y =entier(—-) = entier(2"- —2)
ref Vref Vref ck ref



Conversion A/N et NJA p.38

Le résultat numérique ne dépend ni de R ni de C, et n'est donc pas influencé par leur précision. En
effet, les pentes montante et descendante étant toutes deux inversement proportionnelles a la méme
constante de temps RC, le rapport des temps de montée et de descente est indépendant de la valeur
du produit RC.

Le résultat numérique ne dépend pas non plus de la fréquence d'horloge, et n'est donc pas influencé
par sa précision. En effet, les deux temps T, et T, étant tous deux mesurés avec la méme base de
temps T, leur rapport est indépendant de celle-ci.

Si V,, varie durant le temps d'intégration T, le résultat de la conversion correspond a la valeur
moyenne de V,, durant T,. En particulier, si la variation est purement alternative, avec une période
correspondant a une fraction entiere de T, le résultat numérique y est insensible.

Avec quelques astuces de circuiterie, il est possible de compenser automatiquement 1'offset de
I'ampli op et du comparateur.

Si le compteur binaire est remplacé par un compteur BCD, le résultat est alors décimal, et peut étre
affiché grace a un décodeur BCD - 7 segments. C'est le principe utilisé dans nombre de Volt-metres
a affichage numérique.

Caractéristiques: - résolution possible de 16 bits, voir plus.

- temps de conversion important, compris entre 2" et 2+ périodes de 1'horloge

de base, ce qui fait que ce type de convertisseur est principalement utilisé
pour la mesure de tensions continues.

3.4.2. CAN a équilibre de charge ou "incrémental"

Le CAN incrémental est basé sur le principe de la double rampe, mais avec un intégrateur a
capacité commutée. Celui-ci génere des escaliers, a la place de rampes, comme le montre la figure
suivante:

Double rampe classique Incrémental
A‘Irampe A‘]escalier
nombre
t de pas
T, = 2"Tcy fixé T, g
o P etxe 2" pas Npas
Intégration de -V _ Transferts de charges
durant le temps T, proportionnelles a
nécessaire pour -V,.»>le nombre N de
passer par zéro fois nécessaire pour

passer par zéro
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Le schéma de principe est le suivant:

S % 8 : -------
2 g .
S e NS 52 v Logique
Vin ._.\._ § 1 = i PR de;\
1 (3 D rnnres controle
<
% G, C, o h
A i i | :
AO escalier
r‘&o— e + Osc. a
fek
Filtre
numeérique
(compteur)

Nout
Chaque cycle d'intégration de V,, se fait selon la procédure suivante:
Vin Vin C
oo o Th
C
Vref Vref -— Il (I)ib
- ® -
OV VCSC OV b — .I VCSC
Phase a Phase b

Durant la phase a, la capacité C, stocke une charge Q, = C,-V,, , alors que le courant a travers C, est
nul, et que sa charge reste a la valeur atteinte a la fin du cycle précédent : Q,= C, V. (-1),

Durant la phase b, la capacité C, est court-circuitée, sa charge diminue de Q,= C,-V,,, et, comme le
méme courant traverse C, et C,, la charge de C, augmente de la méme valeur, pour atteindre
Q,=C,V, . (-1)+C-V,,=C,'V_.() ; on en déduit que la tension de sortie a la fin du cycle i vaut:

Vescalier (1) = Vescalier (1 -+ C_l . Vi
2

Si, apres une phase initiale unique de reset, durant laquelle S, est fermé, on part d'une valeur
initiale nulle, aprés 2" cycles, on atteint le sommet de I'escalier de valeur:

G

\ i=2")=2"
( ) s

escalier,peak = Y escalier

\&

2

Dans la pratique, on a une succession de phases a-o-b-0-a-0-b-o0-a-..., avec une phase intermédiaire
o, durant laquelle tous les switches sont ouverts, pour assurer que la charge de C, n'est pas faussée
par un recouvrement, méme minime, des phases a et b.
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Chaque cycle d'intégration de —V ; se fait selon la procédure suivante:

Vin Vin C
o o oo o Th
Vre Vre q)b Cl q)b N
.f_. o .f—l‘Lo— I QJ" —
AO —

€esc

v _y°

Durant la phase a, la capacité C, est en court-circuit, donc sa charge est nulle, le courant a travers C,
est nul, et sa charge reste a la valeur atteinte a la fin du cycle précédent: Q,= C, V. (-1).

Phase a Phase b

Durant la phase b, la capacité C, est chargée a Q, = C,-V,;, et, comme le méme courant traverse C,
et C,, la charge de C, diminue de la méme valeur, et atteint Q, = C,'V . .(i-1) - C;-V,,= C,V_ () ; on
en déduit que la tension de sortie a la fin du cycle i vaut:

. . C
Vescatier (1) = Vescatier (1=1) = “Vief
G
Dans la pratique, on a une succession de phases a-o-b-0-a-0-b-o0-a-..., avec une phase intermédiaire
o, durant laquelle tous les switches sont ouverts, pour assurer que la charge de C, n'est pas faussée
par un recouvrement, méme minime, des phases a et b.

L'escalier descendant partant du sommet atteint lors de l'intégration de V,,, il faudra N cycles pour
qu'il passe en dessous de zéro:

S

(N)=2n' C 'Vin _N'%.Vref SO

2 2

Vcf:scalier

V.
N =1+entier(2"- —2)
ref

On constate que le résultat ne dépend pas du rapport C,/C,, la précision de ces capacités n'a pas
d'influence sur celle du CAN.

Le résultat de la conversion A/N s’obtient simplement en effectuant le comptage binaire de N. Le
terme +1 disparait si I'on considere que le premier pas descendant porte le numéro zéro et non un.

Toutefois, pour ce type de CAN, il n’est pas possible de procéder comme pour le convertisseur a
double rampe continue, en effectuant la totalité de 1’intégration de V,, dans une premicre étape, puis
la totalité de I’intégration de —V,; dans une deuxieme étape. En effet, dans le cas ou V,, est proche

de la pleine échelle V , apres les 2" cycles d'intégration de V,,, V.. atteindrait:

\Y/ E2n'%'vref

escalier ,peak ,max
2

Comme en pratique, pour des raisons de bruit (injection d'horloge), de précision, et de surface de
silicium, on ne peut pas travailler avec un rapport de capacités beaucoup plus petit que 1'unité,
V eseatierpeak max att€indrait une valeur considérable, totalement irréalisable pour un ampli op en
technologie CMOS courante.
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La solution adoptée pour limiter la valeur de V.. consiste a entrelacer les intégrations de V,, avec
celles de —V ., selon I'algorithme suivant:

Initialiser V., =0,— boucle: Intégrer une fois —V ., puis intégrer V, autant de fois que
nécessaire pour que V.. repasse au dessus de zéro, alors
recommencer la boucle jusqu'a avoir fait 2" intégrations de V,,.

Le résultat de la conversion est le nombre N d'intégrations de V,

ref*

La tension V., a alors l'allure suivante (ex: n = 5):

A Vesc

iEnd

Les valeurs extrémes de V.., sont:

C; C, C
— = Vescalier = Vin,malx == =+Vf’ C_
2 2 2

~ Vref®

Caractéristiques: - temps de conversion important, compris entre 2" et 2+ périodes de 1'horloge
de base, ce qui fait que ce type de convertisseur est principalement utilisé
pour la mesure de tensions continues.

- la précision dépend de 1’offset du comparateur et de “I’injection d’horloge “
des switches MOS. Ces deux effets peuvent toutefois étre compensés par des
techniques spéciales, qui ne seront pas abordées ici.

- résolution possible jusqu'a 16 bits, en circuit intégré, ceci sans ajustage.
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3.5. CONVERTISSEURS A/N A APPROXIMATIONS SUCCESSIVES

3.5.1. Principe général

Les convertisseurs A/N a approximations successives sont des systemes bouclés construits autour
d'une logique générant une valeur numérique, d'un CNA convertissant celle-ci en une tension dite
de test, et d'un comparateur de cette tension avec celle d'entrée. Le schéma de principe est le
suivant:

V.
vV, @—{SH ) Successive
bit »| Approximation
S/H Register
nécessaire Vet .
car V,;, est = = o =
reutll.lse | > b, . (st
n fois
> t_’n—Z
i Nout
» b, (LsSB)

L'algorithme de génération des valeurs de tests successives est le suivant:

Vin < —; Vref Vin> —; Vref

1
MSB=0 W MSB=1

Vin < Vref
4

Vref

MVt “;T_:O U:;T_)oo Lo“;T_)oo ':>GTJ_°° ':;T_)OO
> £ s £ £ £
0 18 1/4 3/8 12 5/8 3/4 78 1

Vin/ Vref

A chaque étape, on réduit de moitié la plage ou se situe V,,, déterminant donc la valeur d'un bit, en

m?
commengant par celui de poids le plus fort. Tous les bits sont déterminés, et la conversion est donc
terminée, apres n étapes.
La conversion nécessitant la comparaison de V,, avec n valeurs successives de V.., dans l'intervalle
de temps t.,,, il est indispensable que la tension d'entrée reste constante sur cette durée. D'ou la
nécessité d'un Sample-Hold a l'entrée d'un tel CAN.
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Un schéma plus détaillé de la logique d'approximation successive est le suivant:

bit Logique de controle g, |l¢— Start

V., &—SH
OK bitOK CK Shift Init Store

S/H 5
nécessaire y ri—l*
car V,, est o7 b
réutilisé T > B
n fois .
ﬂbn-l
Q D
X Nout
p-b, (LSB)
QD
R
» End

Registre de test
Registre de décision

La succession des opérations avec le contenu des registres est la suivante (exemple a 4 bits):

A
Vref—
3/4\/ref—_
= : V.
1 N 1 i i mn
/ZVref—_ : ! ! !
| . ! ! ! !
/4Vrer - - ! P ! P ! P !
A I R I
0 : ; ; ; >t
1l J 1 L 1
bitOK | . | | | : r— résultat
0. ﬂ) o o !
: 5| £l ol i
L Msifofaffa I foffa]S] [afoffr]g|:]1]o 1]off1]
$ ! ! = = !
E 50050155005500 i 0ffo]
B Holollo| ifofo]lo] :ifofr]{1]7 i[o]o ; 0ffo]
STy o o o O 2 |
D T D+T D T D+T D T D+T DT T D+T

N

Le premier test, ou premiere approximation, consiste a mettre provisoirement a 1 le MSB en
initialisant a 1 1'étage supérieur du registre a décalage de test, tandis que les autres bits sont
initialisés a 0. Cette approximation est convertie en une valeur analogique qui est comparée a la
grandeur d'entrée. Le résultat de la comparaison permet de décider si le bit testé doit étre mémorisé
dans le registre de résultat (registre de décision) comme 1, ou laissé a 0. Cette valeur n'est ensuite
plus modifiée.



Conversion A/N et NJA  p.44

On teste ensuite le bit de poids immédiatement inférieur en descendant d'un étage le 1 dans le
registre a décalage, et en répétant les processus de comparaison et de décision.

Apres n étapes, le registre de décision contient le résultat de la conversion.

Si le CNA générant la valeur analogique de test a la caractéristique de transfert classique:

Viest = ref Eb 2!

le résultat de la conversion A/N est:

n-1 A V
Nou = Db;-2! =entier(2“-i)
Vref

i=0
Pour abaisser les seuils de comparaisons d'un demi-pas de quantification, et compte tenu que la
valeur de test N = 0 n'est jamais générée, on peut modifier légerement le CNA pour qu'il donne:

vV — ref ref Eb 21
i=1

test 2n +1

Le résultat de la conversion A/N sera alors sans offset:

n-1 . V
Nou = Db;-2! =arrondi(2“-i)
Vref

i=0

3.5.2. CAN a approximation successives a base d'un CNA potentiommétrique

Le schéma de principe est le suivant (exemple a 3 bits):

Successives Approximations Register

A

b, (LSB) b, b, (MSB) bitOK

Do b, '[>° b, * Suppression

d'offset

ref

Comp
Vi,.@&{sHH*+

La modification des résistances terminales du diviseur de tension permet la suppression de 1'offset.
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3.5.3. CAN a approximation successives a capacités pondérées

Ce CAN utilise, dans sa boucle de réaction, le CNA a capacités pondérées et redistribution passive
de charge étudié en 2.2.1. Le schéma de principe est le suivant:

S
.E.y |2n—lc J_ZC Comp bit OK

A :
(MSB) (LSB) =
Bn-l bn-l B1 b1 B0 :c: &
v s _T_T +s t _T_T +s -t Bl g

@-o ¢ -t S <« "é
Vref .—.} £

Premiere étape: échantillonnage de V,,, en mettant s=1, t=0. Toutes les capacités sont chargées a
V... La charge totale vaut:

Qut =V @" 1 C+2"2C+..42:C+C+C)=-V,,-2"-C

Etape intermédiaire: s =0 et t = 0 pour s'assurer qu'il n'y a pas de recouvrement entre 1'étape
précédente d'échantillonnage et la suivante de test. A partir de cet instant, la somme de tous les
courants a travers les capacités est nulle, donc la charge totale reste constante.

Etape de test: s=0, t=1 et tous les b, bougent selon les n cycles successifs de comparaison de V,,
avec V. En effet, durant cette étape, la charge totale reste constante, et donc:

n-1 n-1

(VA=Vier) Eb 2LC+V,- Ebl 21-C=Qy=-V;,-2"C
i=0 i=0
n-1 n-1

(VA=Vier)» 2b;25C+ V(2" C= Fb;-2C) ==V, -2™-C
i=0 i=0

V n-1 .
Va=-Vin + zrﬁf ) Ebi' 2' = ~(Vin= Viest)

La sortie du comparateur est haute lorsque V,,> V.

Caractéristiques: - CAN bien adapté a une réalisation intégrée CMOS
- résolution typiquement jusqu'a 10 bits, limitée essentiellement par la
précision du rapport extréme des capacités.
- le Sample-Hold fait partie du circuit de base
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3.6. CONVERTISSEURS A/N "FLASH"

3.6.1. CAN "Flash"

Le schéma de principe est le suivant:

Vin ®
n_q code
Vier compa- thermo- bicr(l);liie
rateurs  meétre
3R/2 N ¢
c2n_1
g
g
= = b
2 > Pn2 . Vi
: 8 e N, = arrondi(2™ V"' )
% % : bl ref
O
= H |— b,(LsB)
+
&
R/2 conv_CK

Les comparateurs sont du type "Latched", c'est a dire que la valeur binaire de sortie s'établit au front
montant de 1'horloge conv_CK et n'est valable que durant conv_CK = 1.

La modification des terminaisons du diviseur résistif permet d'éliminer 1'offset.

Exemple de résultat pour un CAN "flash" a 3 bits:

1S
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Caractéristiques: - CAN le plus rapide, le temps de conversion est la somme du temps de
réaction d'un comparateur et d'une logique combinatoire (plus éventuellement
un registre). La conversion s'effectue en un seul cycle.

- résolution typique limitée a 8 bits, essentiellement par le nombre de
composants et leur dissipation.

- la capacité d'entrée est élevée

- I'ajout d'un Sample & Hold rapide a l'entrée réduit fortement 1'"erreur
d'ouverture"
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3.7. CONVERTISSEURS A/N SIGMA-DELTA (Z-A)

3.7.1. Quantification et rapport signal/bruit

La quantification, méme parfaite, est une opération qui introduit une erreur comprise entre —% et
+% pas de quantification Aq, comme le montre la figure ci-dessous.

Y = sortie quantifiée droite idéale y = x

» X =entrée analogique

2n.Aq

& >

dynamique d’entrée autorisée

, € =erreur de quantification

KRR R R R
Aq] NOSOSOSOSON

v
»

Le signal e(t) est entiecrement déterminé par celui d'entrée x(t) et la résolution, donc le nombre n de
bits, de la quantification.

Avec un signal sinus de pleine échelle, le signal d'erreur a une allure qui s'approche d'autant plus
d'un signal triangulaire que la résolution est élevée. Un exemple a 6 bits, avec l'erreur amplifiée
d'un facteur 4 pour plus de visibilité, est donné a la figure ci-dessous.
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En admettant que tous les niveaux entre —Ag/2 et +Aq/2 sont équiprobables, la densité de
probabilité est:

1
rob(y) =—
prob(y) Aq

Son carré moyen, qui est proportionnel a la puissance, vaut:

+Aq/2 A 2
2 2
etws = J % prob(y)-dy=—2-
-Aq/2
Apres échantillonnage a la fréquence fg le systtme a une bande passante utile f, €gale a fy = fs/2.

En admettant que, une fois échantillonné, ce signal d'erreur a une densité spectrale de puissance
uniformément répartie de zéro a fy/2, elle vaut:

2 2
S (f)=eRMS=Ai,£
¢ f, 12 f
S S
2

Le rapport signal/bruit est donné par:

211—1. Aq

X X2 ( \2 )
SNR g =20- log(eR—MS) =10- 1og(e§—MS) =10- log(A—qz) =10-log(2™1.5)=6.02:n+1.76 [dB]
RMS RMS a4
12

Soit un CNA idéal a n bits avec une fréquence de conversion fg, appelé "Nyquist Rate Converter":

n
o sy

A

échantillonnage a fy=2-f é
Il peut étre modélisé par le circuit linéaire suivant:

bruit de filtre passe-bas
quantification idéal implicite a

f,=fy2

Pour un signal sinus de pleine échelle, le rapport signal/bruit vaut:
SNRdB =6.02-n+1.76

Inversement, un systeme d'échantillonnage et quantification, avec un rapport signal/bruit en sortie
donné, aura une résolution correspondant a un nombre équivalent de bits enob, valant:

SNR 4 -1.76
6.02

enob =
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3.7.2. Suréchantillonnage (Oversampling)

Avec un convertisseur A/N "Nyquist Rate", donc avec une bande passante utile égale a la bande de
Nyquist, si I'on augmente la fréquence d'échantillonnage, on augmente dans la méme proportion la
bande passante utile et le rapport signal/bruit est inchangé.

Par contre, dans un convertisseur A/N dit suréchantillonné, on augmente la fréquence
d'échantillonnage d'un facteur OSR (pour OverSampling Rate), tout en maintenant constante la
bande passante utile par un filtrage passe bas du signal numérique, selon le schéma suivant:

X AD 2 H o (2) >z

filtre passe-bas

échantillonnage a f;=OSR-2 - f 4 idéala f,

Le modéele linéaire est le suivant:

bruit de filtre passe-bas
quantification idéal a
e f,=1/(2:OSR)
Y
+
X Hyp(p) 2

Les spectres du signal sinus et du bruit a la sortie sont les suivants:

S
A
X%{MS
Partie du bruit de quantification
eZRMS supprimée par le filtre passe-bas
f./2
S
T T » f
0 f, fy/2

Le signal étant dans la bande utile, il se retrouve sans atténuation a la sortie z.

Pour le bruit de quantification, dont la puissance totale est répartie uniformément de 0 a fy/2, seule
la fraction de celle-ci comprise entre O et f, parvient a la sortie z. On en déduit donc:

2 2
o2 _p.Srus _ 2 Zhy Crus
PV g ™ i OSR

Le rapport signal/bruit a la sortie z vaut:

SNR 45 =6.02-n+1.76 +10-1og(OSR)
La sortie numérique z peut donc atteindre une résolution n* donnée par:
0t o SNR4p -1.76 _ e 10-1log(OSR)
6.02 6.02

En d'autre termes, on gagne 1 bit de résolution chaque fois qu'on multiplie la fréquence
d'échantillonnage par 4.
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Ce résultat n'est vrai que si la valeur instantanée de bruit contenu dans chaque échantillon quantifié
est équiprobable entre —Aq/2 et +Aq/2 et si le spectre de ce bruit est uniforme de 0 et f5/2. Or ceci
est d'autant moins vérifié que le nombre de bits du CAN est bas, ce qui est justement le but ultime
des convertisseurs suréchantillonnés. Cette assertion est également fausse, quelle que soit la
résolution, si I'entrée est constante. En effet, dans ce cas l'erreur est aussi constante et se retrouve a
l'identique a la sortie du filtre passe bas. Il n'est alors pas possible d'affiner le résultat z en faisant la
moyenne de plusieurs valeurs successives de y.

Pour garantir une densité spectrale uniforme du bruit de quantification, on ajoute au signal utile x(t)
un signal de dithering (tremblement) avant quantification selon le schéma suivant:

dither

+
x—3 AD = H () >z

échantillonnage a f,=OSR-2-f, ¢ ﬁltl:e pass e-bas

idéalaf
Ce "dither" peut étre un triangle, un sinus ou un bruit gaussien (mais pas un carré). Il doit étre
symétrique en positif et négatif, donc avoir une valeur moyenne nulle, une amplitude supérieure au
pas de quantification, mais ne saturant pas le quantificateur, son spectre doit étre hors de la bande
utile, il ne doit pas étre corrélé avec 1'échantillonnage.

La figure ci-dessous illustre le cas d'un signal x(t) = cst avec une "dither" de type bruit gaussien,
pour trois valeur de x, qui, sans dithering, donnent toutes y =i.

i+1 i+1 i+1

it |

Si l'on dresse une statistique sur un grand nombre d'échantillons numériques, on obtient:

a gauche:  quasiment la moitié des échantillons donnent y =i—1, l'autre moitié y=i;
la moyenne vaut i-0.5

au centre:  une grosse majorité d'échantillons donnent y =1, les autres donnent y=i-1 ou
y=i+1, en nombre égal; la moyenne vaut i

a droite: quasiment la moitié des échantillons donnent y=i+1, l'autre moitié y=i;
la moyenne vaut 1+0.5

Le simple suréchantillonnage permet donc d'augmenter la résolution d'un CNA, mais dans des
proportions limitées, la fréquence d'échantillonnage devenant rapidement excessive pour la
technologie des circuits intégrés CMOS mixtes. De plus, il faut générer le signal de dithering.
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3.7.3. Suréchantillonnage (Oversampling) et "Noise Shaping"
Modulation Sigma-Delta et conversion A/N Sigma-Delta

Pour obtenir une meilleure amélioration du rapport signal/sur bruit, et donc une plus forte
augmentation de la résolution, il faut combiner le suréchantillonnage avec le "Noise Shapping".
Cette derniere technique permet de modifier la densité spectrale du bruit de quantification pour
l'atténuer en basse fréquence. Le bruit dans les hautes fréquences étant éliminé par le filtre passe-
bas, le bruit résiduel est ainsi diminué plus efficacement.

Pour rester simple, seul le modulateur 2-A de 1 ordre sera analysé ici. Le schéma de principe de

celui-ci est le suivant:

échantillonnage a f,=OSR-2-f, ¢

n iy n*
J. e(t)dt A/N —» H,,(z) > Z
H Filtre passe-bas Sortie
/ numérique numérique a
N/A af, haute résolution
: Modulateur 2-A N————

Le modulateur 2-A est la partie entourée d'un pointillé. C'est un systeme bouclé, avec une intégrale
dans la boucle, donc l'erreur e moyenne est nulle, et donc la moyenne du signal numérique y
suréchantillonné, converti en analogique par le CNA de réaction, est égal au signal analogique x. Le
filtre numérique passe-bas calculant cette moyenne, le signal numérique z est égal au signal
analogique x. Le signal de dithering est automatiquement généré par la réinjection dans la boucle de
l'erreur de quantification et son intégration.

Le modele linéaire du CAN 2—A de 1% ordre est le suivant:

........................................................................................................................ filtre passe-bas

Modulateur Z-A erreur de idéal a
: quantleﬁcatlon f, =f/(2-OSR)
P+ A% _ i + y
X > » H(p)= (t;p) > > HLP(P) > Z

Le modulateur Z-A est caractérisé par I'équation suivante.
y=e+H(p)-v=e+H(p) (x-y)
La fonction de transfert du modulateur Z-A pour le signal est:

y_Hp 1 1
x 1+H(p) 1+7;p l+p/w;

C'est la fonction de transfert d'un filtre passe-bas, avec un fréquence de coupure a f,=1/27r,.
Si f,>f,, le signal utile x est transmis sans atténuation.
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La fonction de transfert du modulateur Z-A pour le bruit de quantification est:

y I __wp _ poj

e _1+H(p)_1+1:i-p_1+p/u)i

C'est la fonction de transfert d'un filtre passe-haut, avec un fréquence de coupure a f;=1/2nt;. La
densité spectrale du bruit subit une mise en forme (shapping) avec une atténuation en base
fréquence, en particulier dans la bande utile du signal.

Les spectres du signal sinus (en noir) et du bruit en gris) a la sortie du modulateur sont les suivants:

S

A

2
XRrms

2
€ RMS

f/2

: . \ » f
o f f /2

Apres le filtre passe-bas numérique, la majorité du bruit, correspondant a la surface hachurée dans
la figure ci-dessus, est éliminée. La puissance du bruit résiduel a la sortie d'un CAN Z-A de 1
ordre est (réf.: Data Converter, Franco Maloberti, 2008 Springer):
el=el s ul L
2 = ORMS" ST R

Le rapport signal sur bruit a la sortie d'un CAN 2-A de 1* ordre vaut:

SNR 45 =6.02:n+1.76-5.17+ 30-log(OSR)

La résolution n* d'un CAN 2-A de 1* ordre est donnée par:

0t o SNR4p -1.76 _ 1—0854 30-1log(OSR)
6.02 6.02
En d'autre termes, chaque fois qu'on multiplie la fréquence d'échantillonnage par 1.6, on gagne 1 bit

de résolution.

On peut faire encore mieux en remplacant le simple intégrateur par un circuit plus complexe
réalisant plusieurs intégrales, ce qui équivaut a autant de pdles en p=0 dans la fonction de transfert
H(p), et correspond aussi a 1'ordre du modulateur Z-A.

Pour un modulateur 2-A d'ordre L, la puissance du bruit a la sortie est donnée par (réf.: Data
Converter, Franco Maloberti, 2008 Springer):

62—62 . J'CZ.L . !
Z RMS 2L +1 OSRZ.L+1

Le rapport signal sur bruit a la sortie d'un CAN 2Z-A d'ordre L vaut:
2L

SNR 45 =6.02-n+1.76 10 log(—

+(2-L +1)-10-1og(OSR
———)+ (2L +1)10-log(OSR)
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La résolution n* d'un CAN 2-A d'ordre L est donnée par:

2-L
10-log(-~—)
o _SNRgy-176 _ 2L+ (2L +1)-10-log(OSR)
6.02 6.02 6.02

La principale difficulté dans la conception des modulateurs Z-A d'ordre supérieur a 1 est d'en
garantir la stabilité.

3.7.4. Modulateur et convertisseur A/N X—A a 1 bit interne

La précision d'un systeme a réaction négative est directement liée a celle des éléments de réaction,
le CNA interne dans le cas du convertisseur A/N A-X. Méme si ce CNA a une résolution réduite, sa
précision, et en particulier sa linéarité, doit étre du méme degré que la résolution élevée finale. Ceci
représente une contrainte tres difficile a respecter. C'est le principal défaut de cette architecture, dite
"multi-bit".

Toutefois, ce défaut disparait si la résolution du CNA interne est réduite a un seul bit, car ce CNA
ne comportant alors que deux niveaux quantifiés, il est, par principe, parfaitement linéaire. Bien que
nécessitant un taux de suréchantillonnage plus élevé, cette solution est souvent adoptée, a cause de
cet avantage de linéarité, ainsi que pour la simplicité du modulateur.

Le schéma de principe d'un convertisseur A/N A-X du 1¥ ordre a 1 bit interne est le suivant:

échantillonnage a f;=OSR-2-f, ¢

Latched —p Hip(z) > Z

comp
Filtre passe-bas Sortie
: numérique numérique a
\ af, haute résolution

Le rapport signal sur bruit a la sortie d'un CAN 2-A de 1* ordre a 1 bit interne vaut:
SNR 45 =2.61+30- log(OSR)

La résolution n* d'un CAN 2-A de 1* ordre a 1 bit interne est donnée par:
30-1log(OSR)
6.02

n“=0.15+

La sortie numérique du modulateur est un "bitstream" avec un débit de fg bits par seconde.
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3.7.5. Modulateur Z-A du 1* ordre a un bit interne a capacités commutées

Le schéma de principe d'un tel modulateur est le suivant:

Chaque période a fg est décomposée en deux phases a et b, non recouvrantes, c'est a dire avec un
bref temps mort au passage de a a b, ou de b a a, durant lequel tous les switches sont ouverts.

Phase a: V,=V,, = Q,=CV,
1=0 => Q, et V,; inchangés, a la valeur acquise a la période précédente
V>0 => bg=1
V<0 => bs=0
le bit by est mémorisé (Latched) au front descendant de @,
Phase b: b= valeur stockée a la finde laphasea  V,=bgy'V,, == Q,=C-bs'V,
AQ;=-AQ,=—C:(bg'V,;—Vi) => V=V cctent K (Vis—bsV )

3.7.6. Commentaire

Les convertisseurs A/N Z-A sont le plus souvent caractérisés en termes de rapport signal/bruit et de
bande passante. En effet, la valeur numérique qui en sort a un instant donné ne peut étre associée a
un échantillon précis dans le temps, le filtre numérique passe-bas se comportant comme une fenétre
de moyennage qui glisse sur la suite des valeurs a basse résolution et haut débit qui sortent du
modulateur.
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Exercice

CMOS R-2R Multiplying n-bit DAC.

1.  CNA unipolaire :

Ir..-]’ I E

.

CHMIOS MDAC

Etablir la relation liant Vgyt 8 Vyer €t au code binaire (by-1, ... by, bg).

Que vaut Iier ?

Quelle doit étre la précision relative des résistances du réseau pour garantir la monotonicité du

CNA ?

2.  CNA bipolaire :

CHNIOS MIDAC

L.
<4 Rib R
vl -
It
R 1
IH R,
'—
S

Etablir la relation liant Vgyu b @ Vier et au code binaire (by-1, ... by, bg).

Pour quel code binaire Vqyt p vaut exactement 0 V 7

Que vaut Lier ?

r
v otk




3.  Filtres analogiques programmables numériquement.
Pour les trois circuits ci-apres:
Etablir la fonction de transfert Uyy/U;jy et montrer qu'il s'agit d'un filtre passe-bas du 1¢ ordre.
Etablir la relation liant la fréquence de coupure au code binaire (by-1, ... by, bp).
Discuter des avantages et inconvénients relatifs des trois circuits.
R R |
1 —— |

R CMOS MDAC

GND

R ChOS MIDAC

L
T

R
1
| I |
R
R [
i
—_ | ref R CHOS MDAC
Ui C) Rib
R
1 IH
|,
GND _L
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CNA R-2R unipolaire

1V, 1 Ve 1 Vi

ef .
n-2270R * +b2n22R +bo n12R

n-1
V
Vou = R 1=-R- Y bjl; =-R: (bn—l 2rle{f'+b
0

Viet 1 1 1
Vout:_R' 11’{3 (bn 12+bn ZZ+"'+b12n—1+b02_n)

V.,

0

V n-1 .
utz-—zfef (baoi2" ™ +b, 52724 4b,2" +b2%) = - flff- Sb;- 2!
0

Ve[ 1 S

Lrep = Inoy Flpop o F 1+ Ty =50 1+§+"'+2n_2+2n—1+2n—1
Ve (1 1 1 1 L) Vi
Ler = R (§+Z+m+ n-1 +2_n 2_n T R

Le cas le plus délicat pour lequel le CAN risque d'étre non monotone est lors du passage du
code 0111--111 au code 1000---000.
Il faut garantir que : I,_; =I,,_, +- +1; +1, méme en présence de légeres inégalités des

résistances du réseau en échelle.

Le cas le plus défavorable est celui ou la premiere 2R (celle connectée directement a V ;) est

trop grande et toutes les autres R et 2R sont trop petites d'une valeur relative e.

\Y \Y 11 1 V.. 2™l

ref ref ref

n-1 = 2R(1+e Ri-02 7" o) "3RI —e) Hn-1
2 2

o1 =3R4 =2 T Hlo =

n-1

1+es(1—e)2n_l

2" lie @ o =2 —e 2!
11
es< ~—
2"-1 2"

=>

ou e est l'erreur relative maximum de chaque c6té de la valeur moyenne des résistances du

réseau en échelle




CNA R-2R bipolaire

AV n-1 )
Vout == ;f' Ebi' 2! résultat du CNA unipolaire
0
Vout’b ==Vt =2Vout sommateur inverseur
Vref n-1 o i . .
Vout,p = 2.1—_1 (—2 + Ebi' 2 ) CNA bipolaire
0

code 000000 => V==V,
code 100--000 => V=0
code 111111 => V= Ve (1=12") =V,

Vref Vref

Lier = Ire,f,DAC t1, = T + R_
a

Filtre programmable.

Circuit a un seul amplificateur opérationnel.

Vu depuis la borne "ref" le DAC représente une simple résistance R contre la masse.

R//R R//R
ref = ——1 int —1U0ut = kUin + kaut
(R//R1)+Rl (R//R1)+R1
R' Rl
avec: k= R+Ry = RRy 5= R
R+ Rl
U n-1 )
[=—tL. §p, 2! CNA
R-2" 7
1 L )
Ugut =——=1 intégrateur inverseur
JoC
En combinant ces relations :
n-1 )
—k Y'b;-2'
1 k(U + Ugy) "L
Uout N c ( n nout) Ebi 0l =(Uin + Uout)_o—n
Jo R-2 0 joRC-2
n-1 . n-1 .
kY b; 2! —k Y'b;-2'
. 0

U

Ugut(1+- =Ujp————
JoRC-2 JoRC-2



joRC-2"

Ugut( ol +1)=-Uj,
k Y b;-2'
0
H(jo) = 2o o =L
in JoRC-2 Jo
142 1+
n-1 . We
kY b;-2!

0

C'est un passe-bas avec une pulsation de coupure a :

n-1 . R n-1 .
k Yb;-2! b; - 2!
%‘ 2R+R1§]

RC-2" RC-2"

We =

Dans le cas particulier ot R, =R :

n-1 .
Y b; 2!
-0

W, = "
3RC-2

Circuit a deux amplificateurs opérationnels.
R R

Upp=— LU +—1—
ref R1+R1 in R1+R1

1
Uout = E(Uin + Uout) V R

o " 1
Le reste du calcul est identique au cas précédant avec k = > :

H(jo) = 20 o =L
in jo2RC-2" ]9
l4o ==
n-1 . (Dc
> b; 2!
0
n-1 .
Y b; 2!
e =0
2RC-2

R, peut étre choisie indépendamment de R.



Circuit a trois amplificateurs opérationnels.

Uier ==Uin = Ugue sommateur inverseur
U n-1 )
U, = -2+ff- %bi- 2l CNA unipolaire
1

Uyy=—-——"—U intégrateur inverseur
out jOR,C X g

En combinant ces relations:

n-1 )
_ Ebi ol

-1
1 Uin + Uout s 1
- b2 = (U + Ugye) —o——
t t
ou J(DRZC o % i in ou j(DRZC on
n-1 ) n-1 )
Y b;-2! - ¥b; 2!
Ugut(1+ 'O—n) = Ui ,O—n
JoR,C-2 JoR,C-2
j(DRzC . 2n
Uout(T + 1) = _Uin

S -2!
0

H(joy = St oL~
Uin joR,C-2" 4, J®
I+5—=——
n-1 . ®e
> b; 2!
0
C'est un passe-bas avec une pulsation de coupure a :
n-1 )
Y b; 2!
W, = R
R,C-2"

La pulsation de coupure ne dépend pas de la valeur du réseau R-2R du CNA.
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Convertisseur A-N a double rampe pour Volt-meétre 3 /2 Digits

Le schéma simplifié€ ci-dessous est celui d'un ADC intégré, a 1'exception de R et C, pour Voltmetre

a affichage numérique a 2000 points.

IREIREIREI

Schéma simplifié d'un Voltmétre

numeérique a 3'/2 digits
75eg dec 75eg dec Tseg dec
0< U, <+200 mV o | b | D || D | store s
D, D,D,D,D, D,D,D,D, D,D,D,D,
(1 1l [[]]
o [eoe] [eeee] [ .
0 okl onfedd  ckfedd  cx Horloge
| +2 +10 +10 +10 ‘ 20 kHz

Logique de ©ovf clk |«

controle end |«
ref/in reset

end

Déterminer :

la relation entre le nombre affiché N, et U,,, en supposant I'AO et le comparateur parfaits;

le nombre de mesures par seconde;

la valeur de la constante d'intégration RC pour que U, ne dépasse jamais 3 V;
- l'influence d'un signal parasite purement alternatif, a 50 Hz, superposé a U,,;

- les principales causes d'erreur de mesure.
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Fonctionnement:
L1
l |-‘-|'|1P l' ':|III|I 'II|I
c i
= i &
:.\" w | ;}J{'
gt i k .
by ; “t saturation AQ
i N, ennégatif
: .
1
0 , . - -
! =M1y ! I, ! !
g b i iz!
r _ K g
L ! I,=M-T,, L
."E :" 1 =
i e i " N i
i 1 mesure | ! P
P i : | 1
U -l —_ = |
f.l.'.I]'I'I|HII'IJ]' e e L L LR ::Eiﬁ'—"" --------- :LI.ZE ------ g%:a.&—ﬂl
End s
]
Sibore

Comme il y a trois compteurs par 10 en cascade suivis d'un compteur par 2, cela forme un compteur
par M = 2-10-10-10 = 2000, codé en BCD.

Hauteur de la rampe montante :
U = ﬁ T, = ﬁ M- T
ramp,top — RC 0= RC CK

Equation de la rampe descendante :

U
1ref,t

Uramp )= Uramp,top - E

Temps pour que la rampe descendante arrive a z€ro :

Uramp,top _ Uin M- TCK
U Uref
Etat du compteur mémorisé dans les FFs au moment ou la rampe croise OV:
T U; U;,[mv
= entier—— =entier(M- —1-) = entier(2000: M) =10-U;,[mV]
CK ref 200[ mV]

Tl = RC'

ref

N

out

Comme on affiche un point décimal avant le digit de poids faible, celui-ci représente des dixiemes,
et on lit donc directement des mV avec une résolution de 0.1 mV.

Thesure = 2 M Ty + Ty =4000- T + T
Si l'opération de remise a zéro ne dure que quelques périodes d'horloge :
T =~ 4000 T=0.2s

On fait donc pratiquement 5 mesures par seconde.

reset resett

mesure




On veut que la rampe ne dépasse pas U, ., opma =3 V. Or :

U. Uer
Uramp,top,max = %gl“' Ty - Rr(e: M- Teg
U
RC-— " M T =6.7ms

U

ramp,top,max

Tout signal d'entrée parasite alternatif périodique, de fréquence 50 Hz, est une somme de sinus de
fréquence égale aux multiples entiers de 50 Hz. Ce parasite sera intégré durant T, = M-T = 0.1 s,
ce qui correspond exactement a un multiple entier des périodes de tous ces sinus; donc l'intégrale du

parasite sera nulle, et il n'aura pas d'influence sur le résultat de la mesure.

Les principales causes d'erreur sur la mesure sont:
1. L'imprécision de la tension de référence, qui correspond a une erreur de gain, donc a une

erreur relative sur la valeur affichée égale a ’erreur relative sur la référence.

2. L'offset U,, de I'ampl op, qui produit a la sortie de 1’intégrateur un terme:

Uio +éfUio' dt
En exprimant que la montée + la descente =0, on a :
Uio + Uio TO + Uin TO + Uio T1 _ Uref Tl _0
RC RC RC RC
On en tire :
T, =Ty Uin +U;o(1+RC/Ty)
Uref _Uio
Donc :
N gy =entier(2"- Uin +Ujo(1+RC/Ty)
Uref _Uio

Ce qui correspond a une erreur relative sur le résultat d’environ U, /U, , plus une erreur

systématique (offset) a peu pres égale a U,, , car RC/T, << 1.

3. L'offset U,, du comparateur produit une erreur sur T,, donc sur N, :

T, =RC- Usramp,top ~Vio _Uin T, - Uio RC
Uref Uref Uref
-U; U. U.. RC
N =entier(RC: — PP 710y _ optier(—n- M - —© M)

Uref Uref Uref T0
Ce qui donne une erreur systématique sur l'affichage bien inférieure a la tension d'offset du

comparateur, car RC/T, << 1.



CIRCUITS ET SYSTEMES ELECTRONIQUES . EXERCICE

Convertisseur A-N CMOS a approximations successives

Le CAN dont le schéma de principe est donné ci-dessous, combine astucieusement plusieurs
techniques, dont : un échantillonneur du signal d'entrée, un comparateur a compensation d'offset, un
CNA a capacités pondérées, un CNA potentiométrique, pour minimiser les exigences de précision

et le nombre de composants analogiques a intégrer.
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a) Principe du comparateur a échantillonnage.
51 U
e e Ll

0 i

—a o {- ]
- /5]

Phase 1, échantillonnage : S1 ON, /S1 OFF, S2 OFF, /S2 ON et S3 ON.
L'AO est supposé idéal, Ug modélise 1'offset d'un AO CMOS réel.

Déterminer toutes les tensions une fois le circuit stabilisé.

Phase transitoire : Tous les S OFF.

Les tensions aux bornes des capacités changent-elles?

Phase 2, comparaison : S1 OFF,/S1 ON, S2 ON, /S2 OFF et S3 OFF.
Déterminer la tension Us une fois le circuit stabilisé.
En déduire la tension U, et 1'état de la sortie en fonction de Ujp et Uret .

L'offset de I'AO a-t-il une influence ?

b) CAN a approximation successive, étude de la partie a capacités pondérées (d; a d,)
Avec les valeur données des capacités, établir 1'expression de la tension de test comparée a Ui, lors
des 5 premieres étapes de la conversion a approximations successives (durant ces étapes la derniere

capacité 1C est toujours a V). Donner le détail des opérations pour Ujn = 0.6-Uyef

c¢) CAN a approximation successive, étude de la partie a CNA potentiométrique (d, a d,)
Avec les valeur données des capacités, établir 1'expression de la tension de test comparée a Ui, lors

des 3 dernicres €tapes de la conversion a approximations successives.
Pour quelle raison a-t-on adopté cette solution plutot que de conserver le méme principe de

capacités pondérées pour tous les bits ?



Circuits et Systemes Electroniques . Corrigé

a) Comparateur a échantillonnage
Phase 1, échantillonnage : S1 ON, /S1 OFF, S2 OFF, /S2 ON et S3 ON.

Uy
_h_

|
L-ini Cy

(g Ure

L'AO est en suiveur de tension => Uj(1)=0 => U (1)=U3(1)=Ugy et Uji(1) =Uj, - Uy

Phase transitoire : Tous les S OFF.

Uy
—- _ —_

|
L-ini C)

|
I e
Cz

Le courant dans toutes les capacités est nul => leur charge et donc la tension a leurs bornes

reste inchangée par rapport a la phase 1




Phase 2, comparaison : S1 OFF,/S1 ON, S2 ON, /S2 OFF et S3 OFF.

Uy
—- _ —_

) il
Lini g C)

l1=12+ 13
=> C'AU; =AQ = [ijdt = [irdt+ [izdt = AQs + AQ3 = Cy'AUj + C3-AU3

=> Cp(U1(2) - Uy(1)) = Co(U2(2) — Ua(1)) + C3-(U3(2) — Us(1))
or Uj(2)=-U2(2) et U3(2)=U22) - Uper
=> C1"(-U2(2) - Uin + Ug) = Cp:(Ua(2) — Up) + C3:(Uz(2) — Uper — Up)

Gs G
=> U2(2) = Up +Uref C1+Cy+C3 —UinC{+Cp+C3

Cq C3
or Ui(2) =Uo - U2(2) = UinC+Co+C3 — Uref C1+Co+Cs
L'AQ est en boucle ouverte avec un gain tres grand et donc :
. . . Ci Cs
Uout(2) =Vsathigh < "1" logique si Uj(2) >0 et donc si Uinm > Urefm

. . . Ci Cs
Uout(2) =Viatjow < "0" logique si Uj(2) <0 et donc si Uinm < Urefm

Ci &
Ainsi on compare Uin'_Ctot a Uref'_ctot sans que Ug n'intervienne.



b) CAN a approximation successive, étude de la partie a capacités pondérées (d; a d,)
Pour l'instant dp, d; et dg restent a O et donc la capacité 1C du bas est connectée a OV.

Avec les valeurs des capacités données sur le schéma du CAN :

C; =32C
Ciot=32C+16C +8C +4C +2C+ 1C+ 1C=64C
C3 =16C-d7 + 8C-dg + 4C-d5 + 2C-dg + 1C-d3 avecdi=0ou 1

1 1 1 1 1 1
Dans ce cas on compare Uing a Urer(7:d7 +3°dg +Tg'ds +373°d4 +g4°d3) avecdi=0oul
) 1 1 1 1 1
Cela équivaut a comparer Uiy a Uper(3°d7 +7-dg +3ds + Tg'd4 +37°d3) avecdi=0oul

1
La lere comparaison se fait entre Uj, et Uper? en mettant seulement dy = 1.
Suivant le résultat du test, 1 ou 0, on garde d7 a 1 ou on remet d; a 0, et la 2éme comparaison
3 1
se fait entre Ujy et Urerg ou UperZ en mettant dg = 1.

Et ainsi de suite en mettant ds, puis d4, puis dz a 1.

Exemple avec Ujy = 0.6 Uper

1
d7=1 0.6:Upef = Ujn> Uper5 =0.5-Uper => on mémorise dy7 = 1
3 .
de=1 0.6-Upef = Ujp < Uper 7 =0.75-Urer => on mémorise dg =0
5 . .
ds=1 0.6-Upef = Ujp < Uperg = 0.625-Uref => on mémorise ds =0
9 L
dg=1 0.6-Upef = Uin > Uper 76 = 0.5625-Uer => on mémorise dg4 = 1

19
d3=1 0.6-Upef = Uin> Uper35 = 0.59375-Uper => on mémorise d3 = 1



c¢) CAN a approximation successive, étude de la partie 2 CNA potentiométrique (d, a d,)

Pour déterminer les trois bits de poids faible, on ne commute plus des capacités pondérées sur une
tension fixe, mais une capacité fixe de 1C sur une tension variable issue d'un CNA potentiométrique
a trois bits.

Le potentiel sur la borne droite de la capacité 1C du bas vaut:

1 1 1
V =Uer(3'd2 +7:d1 +3dg) avecdij=0oul

1C 1
Ce potentiel influence la tension de comparaison avec le poids Ciot = 64

Le circuit complet compare donc :
1 . 1 1 1 1 1 1 1 1
Uin7 8 Urer(Fd7 +gde +Teds +37d4 +64°d3 + 6142 d2 +3d1 +3°do))  avecdi=0oul
Cela équivaut a comparer :

1 1 1 1 1 1 1 1
Uin @ Uger(3°d7 + 7:dg +3°ds + 7g'd4 +353°d3 + g4-d2 + T28°d1 +7356°do) avecdj=0oul

Cette astuce permet de n'utiliser que 7 capacités avec un rapport entre Cpax/Cmin = 32, ce qui donne
un Ciot = 64-Cpin , d'olt une économie de surface d'intégration par rapport a une solution n'utilisant
que des capacités pondérées qui aurait nécessité un rapport Cpax/Cmin = 256, avec Cior = 512:Chyip -

De plus les rapports entre les capacités pondérées sont plus précis si Cpax/Cmin n'est pas trop élevé.

Exemple avec Uiy = 0.6 Uper
On a déja mémorisé d;=1,dg=0,d5=0,d4=1,d3 =1

39

do=1 0.6-Upef = Uin < Urergg = 0.609375-Urer => on mémorise dp =0
77 .

di=1 0.6-Upef = Uip < Urer 728 = 0.6015625-Uper => on mémorise dj =0

153
dO =1 0.6'Uref = UlIl > Uref'm = 0.59765625Uref => on mémorise dO =1
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l. DEFINITIONS ET PROPRIETES GENERALES DE LA
REACTION NEGATIVE

1.1 Introduction

N

Le principe de la réaction (feedback), utilisé dans nombre de circuits électroniques, consiste a
réinjecter une partie du signal de sortie a I'entrée du circuit pour la combiner avec le signal d'entrée
extérieur. La réaction change fondamentalement les propriétés du circuit auquel elle est appliquée.

On distingue deux types de réaction, la positive et la négative.

* Dans la réaction positive, on réinjecte une partie du signal de sortie en phase avec le signal
d'entrée extérieur. Ceux-ci vont donc additionner leurs effets pour produire un signal de
sortie plus grand que celui qui existerait en "boucle ouverte" (c'est a dire sans réaction).
C'est le principe qui est utilisé notamment pour faire des oscillateurs ou des bascules.

* Dans la réaction négative, ou contre-réaction, on réinjecte une partie du signal de sortie en
opposition de phase avec le signal d'entrée extérieur. Ces deux signaux vont donc soustraire
leurs effets pour produire un signal de sortie inférieur a celui qui existerait en boucle
ouverte. C’est le principe utilisé pour faire des amplificateurs de qualité.

Un amplificateur auquel on applique une réaction négative, ou contre-réaction, jouit de propriétés
extrémement intéressantes, parmi lesquelles on peut citer:

- la stabilisation du rapport des amplitudes des signaux de sortie et d'entrée (rapport désigné
par le terme général de "gain"), c'est-a-dire sa désensibilisation aux variations des
caractéristiques des composants de l'amplificateur, dues notamment aux variations de
température, aux tolérances de fabrication, etc.;

- la linéarisation de la caractéristique de transfert entrée — sortie, qui se traduit par une
réduction du taux de distorsion, la sortie restant 1'image fidele de I'entrée, malgré les non-
linéarités internes de l'amplificateur;

- la réduction du bruit (signaux électriques parasites) généré par 1'amplificateur;

- I'extension de la bande passante de l'amplificateur contre-réactionné par rapport a sa bande
passante initiale en boucle ouverte;

- le contrdle de la valeur des impédances d'entrée et de sortie, c'est-a-dire la possibilité de les
augmenter ou de les diminuer a volonté, en fonction de la configuration de circuit choisie.

La réaction négative permet donc de transformer un amplificateur imparfait en un amplificateur
dont les caractéristiques sont proches de 1’idéal. Le prix a payer pour cette amélioration des
performances est la réduction du "gain". On verra d'ailleurs qu'il y a une proportionnalité directe
entre la réduction du "gain" et I'amélioration des autres caractéristiques de 1'amplificateur.

Certaines des propriétés de la réaction négative, telles que la réduction du "gain", la
désensibilisation aux caractéristiques propres de l'amplificateur et 1'élargissement de la bande
passante, ont déja été abordées dans le cours Electronique I, lors de I'étude des applications de
I'amplificateur opérationnel.

Ce chapitre est consacré a une étude plus complete et plus systématique de la réaction négative et
de ses propriétés.



La réaction négative p.6

1.2 Configuration générale et relations fondamentales

La configuration générale d'une boucle de réaction négative est présentée a la figure suivante:

Charge
extérieure

Source

L'amplificateur dont le "gain" vaut A en boucle ouverte délivre a sa sortie un signal xp. Ce signal
est appliqué a une charge extérieure, ainsi qu'a l'entrée d'un circuit de réaction § dont la sortie x3 est
soustraite du signal d'entrée extérieur xg.

Les relations fondamentales de cette boucle peuvent s'exprimer de fagon simple lorsque les
conditions suivantes sont applicables:

- le circuit de réaction 3 ne charge pas l'entrée, ni la sortie, de 1'ampli, ce qui revient a dire que
le "gain" en boucle ouverte A de 1'ampli n'est pas affecté par les impédances d'entrée ou de
sortie du circuit de réaction f3;

- la transmission du signal dans le sens direct (source vers charge extérieure) se fait
uniquement au travers de I'ampli A;

- la transmission du signal dans le sens inverse se fait uniquement au travers du circuit de
réaction [3.

On verra ultérieurement comment une configuration quelconque peut étre ramenée a ce cas idéal.

En admettant que les conditions ci-dessus sont applicables, on peut écrire les relations suivantes:

X2=A'X1
X3 =P"X,
X1 =Xg~ X3

Le "gain" de l'amplificateur avec réaction négative, noté A; (indice F pour Feedback) s'obtient en
combinant les relations précédentes:
Xg Xj+X3 Xj+AP-x; 1+AB

La quantité A-f} s'appelle le gain de boucle. Elle doit étre positive pour que la réaction soit bien une
réaction négative.

La quantité (1 + A-p) s'appelle le taux de réaction T. C'est la quantité par laquelle il faut diviser le
"gain" A de I'ampli en boucle ouverte, c'est a dire sans réaction, pour obtenir le "gain" en boucle
fermée Ag, c'est a dire avec réaction.



La réaction négative p.7

2. PROPRIETES GENERALES DE LA REACTION NEGATIVE

Les notations ci-apres font référence la figure de la page précédente, représentant un amplificateur
de "gain" A en boucle ouverte, auquel on applique une réaction négative f3.

2.1 Réduction et stabilisation du gain

On a établit au point 5.1.2, que le "gain" en boucle fermée, noté A, vaut:

AF=X_2= Xp _ A-xq _ A
Xg Xj+X3 Xj+AP-x; 1+AB

Le "gain" en boucle fermée est réduit par rapport a celui en boucle ouverte d'un facteur égal au taux
de réaction (1 + A-p).

Si B est constant, et que le "gain" de 1'ampli en boucle ouverte est affecté d'une variation relative
AA/A, la variation relative du "gain" en boucle fermée AA./A; est:

Mp 1 dAp . 1+AB 1 1 AA

Ap  Ap dA A (1+AB)  1+AB A

La variation relative de Ay est donc (1 + A-f) fois plus faible que la variation relative de A. C'est
pourquoi le taux de réaction (1 + A-p) s'appelle également "facteur de désensibilisation".

Circuits a gain de boucle élevé

Dans les cas ou le gain de boucle A-f est treés supérieur a 1'unité, le "gain" en boucle fermée peut

s'exprimer par la valeur approchée:
X2 A 1 1

xg 1+Ap 1 +B p

lorsque AB>>1 & A>>Ag

Le "gain" en boucle fermée est alors déterminé uniquement par le circuit de réaction B et devient
indépendant du "gain" en boucle ouverte. Le circuit de réaction est généralement constitu¢ de
composants passifs qui peuvent étre sélectionnés avec précision et qui sont peu sensibles a la
température. Ce principe est utilisé dans les applications de I'amplificateur opérationnel.

En combinant les relations de départ, on peut également montrer que:

A-B
X3 = *Xg
1+A-B
X1 = ! X
P rap S

Si A-B>>1, alors x;= x5 et x; =0

On en conclut que lorsque le gain de boucle est élevé, xg et x5 sont pratiquement identiques et leur
différence x,, appliquée a l'entrée de 1'ampli, est pratiquement nulle. Ce résultat est a la base des

N

montages a amplificateur opérationnel dans lesquels on considére que la tension différentielle
d'entrée u,, I'équivalent de x, , est nulle.
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2.2 Elargissement de la bande passante

N

Si les blocs d'amplification et de réaction sont linéaires, la réponse a un signal sinusoidal est
sinusoidale. On peut alors passer en notation complexe pour étudier la réponse en fréquence.

La fonction de transfert en boucle fermée est:

. X A(jm)
A ===
Ar () Xs 1+ A(jo) B(w)

Tant que le gain de boucle est bien supérieur a l'unité, cette fonction de transfert en boucle fermée
est quasiment:

X 1
An(jo)y==2=—— 1 IAGjo)-B(jo)l >> 1
Ap(jo Xs  BGo) orsque lA(jw)-B(jw

Dans le cas particulier trés courant ou 3 est une constante réelle, et ol la réponse en fréquence de
I'amplificateur A est du type passe-bas de 1* degré, on peut écrire:

: A A
A(jo)y=—2— =1
I+ jo/wy 1+ jo-Ay/or
Ao
A (J(D): A(J(D) _ 1+j(1)/(1)0 _ AO _ AO . 1
=r 1+ A(jw)-B 1+$'B 1+ Ay B+jo/oy 1+Agp 1+jw/og 1+ Ay )
1+ jo/w,

La réponse en boucle fermée est donc de la forme:

: Aro Ag
AF(J(D)=1.— avec: AFO=T et wgg =g (1+Aqyp)
+ jw/wgg + Ay P
Sur un diagramme de Bode, les courbes de réponse en boucle ouverte et fermée sont ainsi:
dB
A
Sans réaction négative
20-log(A,) ' &
e
éo
-
b= “
2 %
S %
v Avec réaction négative \’0
20-log(A o) 2,
Fo %
O&.
S
%
— o (log)
W, Wgy W

On voit que le produit "Gain X Bande_passante" est constant, quel que soit 3, et égal a A, w,= wy.

Si Ay B>>1, la fonction de transfert en boucle fermée peut étre approximée par:

1
o B Agg

1+
Brwr o /Afg

1+
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2.3 Linéarisation et réduction des distorsions harmoniques

Une non-linéarité de la caractéristique de transfert en boucle ouverte peut étre considérée comme
une variation du gain A en fonction de la valeur de x,, ou de la valeur correspondante de x,. Comme
la contre-réaction réduit le gain en boucle fermée, ainsi que ses variations relatives, d'un facteur
(1+ A-p), elle linéarise la caractéristique en boucle fermée, comme illustré ci-dessous.

XZ

A sans réaction négative

avec réaction négative

En mode sinus, un amplificateur non-linéaire génére des harmoniques. Il peut étre modélisé par un
ampli linéaire, et sa fonction de transfert A, avec ajout des composantes harmoniques X,; a son
signal de sortie, selon le schéma suivant:

X, | -
X i+ +l” Ul XX,
> A —:O >
B
Ay

On peut alors écrire:

X+ EXZ,i =A"|Xg —ﬁ' X+ 252,1 + EXh,i
i=2 i=2 i=2

Ce qui donne a la sortie de I'ampli en boucle fermée:

DX
.XS + i=2

A
1+ AB 1+ AB

%
Xt 252; =
i=2
En faisant correspondre les composantes de méme fréquence, on constate que:
* le sinus source est amplifié et déphasé selon la fonction de transfert en boucle fermée:
Ap=A/(1+AB)

e pour une amplitude donnée du signal de sortie, I'amplitude de chaque harmonique parasite est
atténuée par rapport a ce qu'elle serait en boucle ouverte, d'un facteur égal au module du taux
de réaction |11 + A-fBl a la fréquence correspondante.
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2.4 Réduction du bruit

Tout amplificateur génere du bruit. Un amplificateur réel bruyant peut étre modélisé par un ampli
idéal, avec ajout d'un bruit x, a son signal de sortie. En supposant que le bloc de réaction est idéal,
non bruyant, on a le schéma suivant:

On peut alors écrire:
Xy =A(xg - X5)+ X,
Ce qui donne a la sortie de 'ampli en boucle fermée:

A X
= 'XS
1+ AP

n

+
1+ AP

X2

Une fois contre-réactionné, le bruit propre généré par l'amplificateur A est divisé par le taux de
réaction (1+ A-p).

On peut aussi modéliser le bruit propre de I'ampli par une source de bruit équivalente en entrée:

Xnei
Xg + >_:% A X, >
+
—
[5 AF i

On peut alors écrire:
Xy = A-(Xg =B X5 + Xpei)

Ce qui donne a la sortie de I'ampli en boucle fermée:
__A ‘Xg + A "X
1+AB ° 1+Ap ™

X2

Une fois 'amplificateur A contre-réactionné, son bruit équivalent d'entrée est multiplié par le "gain"
en boucle fermée A;.

2.5 Modification des résistances d'entrée et de sortie

Pour déterminer les résistances d'entrée et de sortie du bloc A, il faut analyser plus en détail ce qui
se passe suivant que les signaux d'entrée X, X, et x5 et celui de sortie x,, sont des courants ou des
tensions, et comment sont alors interconnectés la source indépendante de signal, les blocs A et 3, et
la charge extérieure. Ce qui conduit a 1'étude de quatre types de réaction.
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3. LES QUATRE CONFIGURATIONS FONDAMENTALES DES
CIRCUITS A REACTION NEGATIVE

3.1 Connexions série et parallele

Dans la configuration générale de la boucle de réaction négative, représentée pour rappel ci-
dessous, l'amplificateur et le circuit de réaction ont un premier point de connexion du co6té de la
source de commande, et un second du c6té de la charge extérieure.

X + X4 X X Charge
Source S >Q > A 2 Z, téri g
4 ) extérieure
X3
Soustraction Mesure de
Xg - X3 B X,
4_

Du coté de la sortie de 1'ampli, ou encore de la charge extérieure, la connexion a pour but de
"capter" ou de "mesurer" le signal x, de sortie de 1'ampli, pour en ramener une "image" x, a I'entrée
de l'ampli, a travers le circuit de réaction. Du c6té de l'entrée de 1'ampli, ou encore de la source
extérieure, la connexion a pour but de "soustraire" le signal "image" x; du signal extérieur de
commande Xg pour obtenir X;.

Pour bien définir les connexions nécessaires suivant que les signaux sont des tensions ou des
courants, il est nécessaire de remplacer le schéma symbolique ci-dessus, de type "unifilaire", par un
schéma plus détaillé, ou l'amplificateur et le circuit de réaction sont représentés sous forme de
quadripdles.

Entrée série

Pour soustraire des tensions a l'entrée du circuit complet, la sortie du quadripole de réaction est
connectée en série avec l'entrée de 'amplificateur et la source indépendante:

Pour, qu'indépendamment de la valeur de R, on puisse écrire les équations v;=f-Xx,, et
V| =Vg—Vj3=Vg—P-X,, il faut satisfaire les conditions, dites de "réaction id€ale": Ry=0et R, ;=0.

Dans un cas réel, il suffit que R et R, 4 soient nettement inférieures a R;,. Si cette condition n'est
pas remplie, on integre Rg et R, 5 au quadripble A en série avec R,,, pour revenir au cas idéal.
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Entrée parallele

Pour soustraire des courants a I'entrée du circuit complet, la sortie du quadripole de réaction est
connectée en parallele avec I'entrée de 1'amplificateur et la source indépendante:

e T A

Pour, qu'indépendamment de la valeur de R;, on puisse écrire les équations: iz =p-x, et

mn?2

i} =ig—i3 =ig—P-X,, il faut satisfaire les conditions, dites de "réaction idéale": Rg=00 et R, ;=0°.

Dans un cas réel, il suffit que Rq et R_ . . soient nettement supérieures a R, . Si cette condition n'est
q S out, p in
pas remplie, on integre Ry et R, 5 au quadripOle A en parallele avec R;,, pour revenir au cas idéal.

1n 2

Sortie parallele

Pour capter la tension de sortie du circuit complet, I'entrée du quadripdle de réaction est connectée
en parallele avec la sortie de 'amplificateur et la charge:

Pour, qu'indépendamment de la valeur de R, on puisse écrire 1'équation: v, =A-x,, il faut
satisfaire les conditions, dites de "réaction idéale": R; =« et R;,;=0°.

Dans un cas réel, il suffit que R; et R, . soient nettement supérieures a R_.. Si cette condition n'est
L in,p out

pas remplie, on integre R, et R;, ; au quadripdle A en parallele sur sa sortie, pour revenir au cas

idéal.

Sortie série

Pour capter le courant de sortie du circuit complet, 1'entrée du quadripole de réaction est connectée
en série avec la sortie de I'amplificateur et la charge:

Pour, qu'indépendamment de la valeur de R ,, on puisse écrire I'équation: i, =A-x,, il faut
satisfaire les conditions, dites de "réaction idéale": R; =0 et R;,;=0.

Dans un cas réel, il suffit que R et R;, ; soient nettement inférieures a R . Si cette condition n'est
pas remplie, on integre R, et R;, ; au quadripdle A en série dans sa sortie, pour revenir au cas idéal.
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3.2 Réaction négative du type série - parallele

Le schéma de principe, avec connexion série en entrée et parallele en sortie, est le suivant:

3.3 Réaction négative du type parallele - parallele

Le schéma de principe, avec connexion parallele en entrée et parallele en sortie, est le suivant:
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5.3.4 Réaction négative du type série - série

Le schéma de principe, avec connexion série en entrée et série en sortie, est le suivant:

A
v l V1=VBE\\> I;=1,
S V{ R; ﬁ

3.5 Réaction négative du type parallele - série

Le schéma de principe, avec connexion parallele en entrée et série en sortie, est le suivant:

Dans cet exemple, le bloc 3 est actif, c'est un miroir de courant de rapport 1.
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4 LA REACTION NEGATIVE IDEALE

ETUDE ELEMENTAIRE DES CARACTERISTIQUES DE
"GAIN" ET D'IMPEDANCE AUX ACCES DES QUATRE
CONFIGURATIONS DE REACTION NEGATIVE

4.1 Préliminaires

L'étude élémentaire des propriétés des quatre montages fondamentaux de la réaction négative
repose sur certaines hypotheéses qui simplifient considérablement le traitement mathématique du
probleme. Ces hypotheses permettent de définir ce que 1'on appellera la "réaction négative idéale".
Ces hypotheses sont:

1. Le signal d'entrée est transmis vers la sortie uniquement au travers de 1'ampli A.

2. Le signal de réaction est ramené de la sortie vers l'entrée uniquement au travers du circuit
de réaction f.

3. Le circuit de réaction § ne charge pas I'ampli A et ne modifie pas ses performances. En
particulier, le gain de I'ampli A n'est pas affecté par la valeur des impédances d'entrée et de
sortie du circuit 3.

4. La charge extérieure R; ne modifie pas les performances de I'ampli A.

5. La valeur du facteur de transmission 3 du circuit de réaction n'est pas affectée par la valeur
de la résistance de source Rq.

6. La valeur du facteur de transmission [} du circuit de réaction n'est pas affectée par la valeur
de la résistance de charge R; .

Comme démontré en 5.3.1, les hypotheses 3, 4, 5 et 6 imposent les conditions suivantes:

* pour une sortie a connexion série, en théorie il faut que R; =0etR; ;=0
en pratique il suffit que R;+R; ;<<R,,

* pour une sortie a connexion parallele: en théorie il faut que Ry = etR;, ;=
en pratique il suffit que R, et R, ;>>R,

e pour une entrée a connexion série: en théorie il faut que Rg=0¢etR, ;=0
en pratique il suffit que R¢+R; ;<<R,,

* pour une entrée a connexion parallele: en théorie il faut que Rg= et R, z=2°
en pratique il suffit que Ry=0et R, >>R,,

out,|

Les hypotheses 1 et 2 reviennent a admettre que les quadripdles A et B ont un fonctionnement
unilatéral. Pour I'amplificateur A, cette condition est généralement satisfaite. Le réseau de réaction
B, par contre, est généralement passif, souvent constitué uniquement de résistances, dont le
fonctionnement est bilatéral lorsqu'il est considéré seul. Connecté a une boucle de réaction, il est
toutefois admissible, dans la plupart des cas, de considérer le fonctionnement du quadripdle f3
comme unilatéral, car 1'apport de ce dernier dans le sens source—charge est négligeable, puisque

l'atténuation de ce réseau passif est a comparer au "gain" élévé de 'ampli A.

La différence éventuelle entre les résultats obtenus en appliquant la théorie simplifiée de la réaction
négative idéale, et ceux résultant de I'application d'une théorie plus complete de la réaction négative
réelle, tient essentiellement aux hypotheses 3,4, 5 et 6.
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4.2 La réaction série-paralléle ou I'ampli de tension

Le schéma, avec les hypotheses de la réaction idéale, est le suivant:

o :
WO T e BT
Conditions de la | Conditions de la
réaction négative —— i réaction négative
idéale: V3 l < B-v 5 lv 5 P ideale:
Rg=0¢ct Ry, g=0 : i Ry=oet Ryg=o

Les parametres A et § sont tous les deux des rapports de tension, donc sans dimension.

Le gain en boucle fermée est donné par la formule générale établie précédemment:
Vo A

Foyg T 1+AP

La résistance d'entrée en boucle fermée R, . est donnée par:

R Vs VitVs Vi#Bvy vi#BAv, Riyip(+Ap)
T i iy iy I

=R,,-(1+Ap)
D'une fagon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion d'entrée série,

I'impédance d'entrée est multipliée par le taux de réaction (1+A-p).

La résistance de sortie est déterminée en appliquant une source de tension auxiliaire aux bornes de
sortie, et en calculant le rapport v,/i, avec vgnulle:

h
y -

vs=10 l Vll R;, A'Vll Rou l"z l"z

| e
— outF

~

La résistance de sortie en boucle fermée R, est donnée par:

out]
Vo Vo Vo Vs R

RoutF = = =
(V2+A'V3)/R (V2+A'B'V2)/R

out

T1+ AP

i, (v,-Av)/R out

out out

D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion parallele en sortie,
I'impédance de sortie est divisée par le taux de réaction (1+A-p).

Conclusion:

Un amplificateur en réaction série-parallele est transformé en un ampli de tension, soit une source
de tension commandée en tension, d'autant plus proche de I'idéal (A,z =1/p, R,r =%, R =0),
que le taux de réaction est élevé.
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4.3 La réaction parallele-série ou I'ampli de courant

Le schéma, avec les hypotheses de la réaction idéale, est le suivant:

. Is iy ‘iz 1
! i Rin RO“t
Conditions de la i3 i2 Conditions de la
réaction négative [312 < réaction négative
idéale: i idéale:
Rg=o et Ry pg= i i Ry=0et Ryz=0

Les parametres A et § sont tous les deux des rapports de courant, donc sans dimension.

Le gain en boucle fermée est donné par la formule générale établie précédemment:

iy A
AF =T =
IS 1+ A B
La résistance d'entrée en boucle fermée R, . est donnée par:
Ro.-vi_ Vi _ R _ Rinly _ Ry
inF = -

iS il+i3 i1+[?)'12 i1+B'A'i1 1+AB
D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion d'entrée parallele,

I'impédance d'entrée est divisée par le taux de réaction (1+A-p).

La résistance de sortie est déterminée en ouvrant la sortie pour y appliquer une source de courant
auxiliaire aux bornes, et en calculant le rapport v,/i, avec ignulle:

La résistance de sortie en boucle fermée R, est donnée par:

V2 Rout'(iZ A'il) Rout'(iZ a i3) Rout'(iZ a |3'i2)
R == = = = R * 1+ A’
outF i2 i2 i2 i2 out ( '3)

D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion série en sortie,
I'impédance de sortie est multipliée par le taux de réaction (1+A-p).

Conclusion:
Un amplificateur en réaction parallele-série est transformé en un ampli de courant, soit une source

de courant commandée en courant, d'autant plus proche de 1'idéal (A =1/, R,z =0, R, =),
que le taux de réaction est élevé.
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4.4 La réaction série-série ou I'ampli a transconductance

Le schéma, avec les hypotheses de la réaction idéale, est le suivant:

i i I 1
v E A.Vl < <
: A%
VS l ! i Rin Rout

Conditions de la i2 Conditions de la
réaction négative < : réaction négative
idéale: V3l < B, P idéale:
Rg=0ctRyyz=0 i i Ry=0ct R;,z=0

Le parametre A a une dimension de conductance et 3 de résistance.

Le gain en boucle fermée est donné par la formule générale établie précédemment:
iy A

vg 1+AP

Ap =

La résistance d'entrée en boucle fermée R, . est donnée par:

Vs Vi +V3 Vi +6'i2 Vi +[3'A'V1 Rin'il'(1+ AB)
Ryp=T=—7T—="""7"—= , = ;
1 1 B L L

=R;, (14 A'p)

D'une fagon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion d'entrée série,
I'impédance d'entrée est multipliée par le taux de réaction (1+A-f).

La résistance de sortie est déterminée en ouvrant la sortie pour y appliquer une source de courant
auxiliaire aux bornes, et en calculant le rapport v,/i, avec vgnulle:

2 jz
v A'Vl b A
vg=10 l li R, R, l"z
4__
412 RoutF

La résistance de sortie en boucle fermée R, est donnée par:

(1 — A- - (1 . - (1 A. .1
Ry =2 = Rou (22 AV _Rou (o AVs)_Row Gt APh) g1y ap)

Iy Iy Iy Iy

D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion série en sortie,
I'impédance de sortie est multipliée par le taux de réaction (1+A-p).

Conclusion:

Un amplificateur en réaction série-série est transformé en un ampli a transconductance, soit une
source de courant commandée en tension, d'autant plus proche de 1'idéal (G, = 1/, R,r = =,
R . =), que le taux de réaction est élevé.
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4.5 La réaction parallele-parallele ou 1'ampli a transrésistance

Le schéma, avec les hypotheses de la réaction idéale, est le suivant:

ig — :
s N
Vil R. Ay l ‘ l"z l"z

Conditions de la I_,li | Conditions de la
réaction négative B.VZ — réaction négative
idéale: @ lvz L idéale:

Rg=wet Ry g=o0 i ! Ry=wet Ry g=

Le parametre A a une dimension de résistance et 3 de conductance.

Le gain en boucle fermée est donné par la formule générale établie précédemment:
Vo A

P T1+ AP

La résistance d'entrée en boucle fermée R, . est donnée par:
R -vi_ Vi _ Rl _ Ry, R

inF =~ =7 . —. =" =
' ii, Ij+i3 11+Pvy, 1 +PAL 1+AP

in

D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion d'entrée parallele,
I'impédance d'entrée est divisée par le taux de réaction (1+A-p).

La résistance de sortie est déterminée en appliquant une source de tension auxiliaire aux bornes de
sortie et en calculant le rapport v,/i, avec vgnulle:

Ig fﬁé Iy )y P D
> H . R N é N
R, AfDE |

B

La résistance de sortie en boucle fermée R, est donnée par:

Vs Vo \&) Vo R
RoutF =T = )
1 (V2—A'11)/R

out

T (va+ ARy (Va+ APvy)/Ryy 1+AP

out

D'une facon plus générale, dans un circuit a réaction négative avec connexion parallele en sortie,
I'impédance de sortie est divisée par le taux de réaction (1+A-p).

Conclusion:

Un amplificateur en réaction parallele-parallele est transformé en un ampli a transrésistance, soit
une source de tension commandée en courant, d'autant plus proche de l'idéal (R, =1/, R,z =0,
R..r =0), que le taux de réaction est élevé.
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4.6 Résumé

L'étude simplifiée des quatre montages fondamentaux de réaction négative permet de tirer les
conclusions qualitatives suivantes:

- La réaction négative permet de transformer un amplificateur imparfait en un ampli proche
de 1'ampli idéal.
- Le facteur important est le taux de réaction (1 + A-p). C'est par ce facteur que le "gain" de

I'ampli original est divisé, mais c'est également par ce facteur que sont modifiées les
impédances d'entrée et de sortie de 'ampli.

- Tant pour l'entrée que pour la sortie, on remarque qu'une connexion parallele du circuit de
réaction a pour effet de réduire I'impédance, tandis qu'une connexion série a pour effet de
l'augmenter:

connexion parallele:  impédance divisée par (1+A-f)

connexion série: impédance multipliée par (1+A-p)
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5. LA REACTION NEGATIVE NON-IDEALE ou REELLE

5.1 Introduction

Dans les circuits réels, souvent 1'une ou plusieurs des hypotheses simplificatrices 3, 4, 5 et 6 de la
réaction idéale ne sont pas satisfaites. En particulier:

- la résistance de la source indépendante d'entrée et la résistance de sortie du bloc de réaction
influencent l'entrée de I'amplificateur,

- la charge extérieure et la résistance d'entrée du bloc de réaction influencent la sortie de
I'amplificateur.

Si des éléments modifient le "gain" en boucle ouverte A, le taux de réaction (1 + A-B) s'en trouve
affecté, ce qui a un effet sur les performances de I'ampli en boucle fermée.

Par contre, les hypotheses d'unilatéralité des blocs A et B peuvent étre considérées comme vérifiées
pour les raisons déja évoquées au point 5.4.1.

Pour pouvoir conserver les résultats obtenus lors de 1'étude de la réaction négative idéale, la méthode
consiste a transformer le bloc A en un bloc virtuel A', en y incluant les éléments non-idéaux Ry, R,
R;s et R, 4. Ce bloc virtuel A' se trouve alors dans les conditions de la réaction idéale.

5.2 Laréaction série-parallele ou 1'ampli de tension

Le schéma, avec les éléments parasites de la réaction non-idéale, est le suivant:

Vsl A2 l [II] Rin A'Vll Rout lvz lvl RL
A

Ce schéma est identique a celui ci-dessous, ou les éléments parasites sont associés au quadripole A,
pour faire apparaitre A'.

= A AT
; = ;
Vsl() V'll Routﬁvll [:]Rin A.Vll o l"z *Rinﬁ *RL l"'z = lvz
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Les parametres du quadripdle A' seul, en boucle ouverte, sont:
Rin =Rj, +Rg+ Routﬁ

1 1 1
Ry = ——+—+ —
Rout RL Rlnﬁ
R 'Ring
A’=V_/2=Rin CA- RL+Rin[5 =Rin. . RL'Rin[:’;
vi Rj, Ry + RL'RinB Ri, Rout'RL + Ry Rin[i +Rp - Rin[S
ou
RL+ Rinﬁ
Le quadripdle A' est en réaction négative idéale, d'ou:
, Vs A,
F=— < /
VS 1+ A" B
’ ' ’ 4 Rlout
Ripp =Rjy (1+ A*B) et Rour “1r A
Finalement, en extrayant Rg de R', ., et R, de R' - (voir la justification en 5.5.6):
-1
R,r=Rir-R et Rour = ! !
inF inF S outF R L; L RL

5.3 La réaction parallele-série ou I'ampli de courant

Le schéma, avec les éléments parasites de la réaction non-idéale, est le suivant:

i i, AF i
iS > A'il < <
é *RS Rin ﬂ]Rout *RL
: A : ;
. — B'iz < H
Routﬁ Riﬂﬁ

Ce schéma est identique a celui ci-dessous, ou les éléments parasites sont associés au quadripole A,
pour faire apparaitre A'.

9 . .
R, A i',=1,
— <

i
iS > A.il
*Routﬁ . RS HRin Rout Rinﬁ
| A —-’

» !l
. 5[32 N
i’y =L
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Les parametres du quadripdle A' seul,en boucle ouverte, sont:
-1

) 1 1 1
n=|5—t5t
Rin Rs Rgug
R,out =R +Rp + Rinﬁ
Rou (Rp+ RinB
A’=£= Rin A~ ROUt+RL+RiHﬁ — Rin CA- Rout
i Ry, Ri+Ring Rin  Rou+Rp+Ryp
Le quadripdle modifié A' est en réaction négative idéale, d'ou:
. A’
Ap=2=—"
IS 1+ A" B
Ry et R. =R/ ~(1+A"p)
inF — 1+ A" B outF — ™ out

Finalement, en extrayant Rg de R', s, et R, de R' - (voir la justification en 5.5.6):

-1
1 1

RinF il et RoutF =R,0utF _RL
RinF RS

5.4 La réaction série-série ou I'ampli a transconductance

Le schéma, avec les éléments parasites de la réaction non-idéale, est le suivant:

Ry

A'Vl -4 <
VSl V1 l [j Rin é ﬂ]Rout *RL
A

Ce schéma est identique a celui ci-dessous, ou les éléments parasites sont associés au quadripole A,
pour faire apparaitre A'.

R R, A’ =i,
—1 A V1 1 <
vglc V'Il RoutﬁVII [|I:| o Rou Rinﬁ
— A M
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Les parametres du quadripdle A' seul, en boucle ouverte, sont:
!
Rin =Rjp +Rg+ Ry
!
Rout =Rou +Rp + Rinﬁ

Rou (Rp+ RinB

Al =i _ Rin CA- ROUt+RL+Rin[5 _ Rin CA- Rout
Vll Rin RL+Rin[3 Rin Rout+RL+RinB
Le quadripdle modifié A' est en réaction négative idéale d'ou:
, g A
F=— < /
Vs 1+ A" B
Ripp =Rj, (1+ AB) et Ré)utF =R,0ut'(1+A,' B)

Finalement, en extrayant Rg de R', s, et R, de R' - (voir la justification en 5.5.6):

Rir =Rijr-Rg et Rour =Rour —RL

5.5 Laréaction parallele-parallele ou 1'ampli a transrésistance

Le schéma, avec les éléments parasites de la réaction non-idéale, est le suivant:

——
SF 1 {0 o T

| 3 J

Ce schéma est identique a celui ci-dessous, ou les éléments parasites sont associés au quadripole A,
pour faire apparaitre A'.

i'
Ig > . 7
*Routﬁ*RS [:]Rin A'lll out l"z R;s @R lv'z =v,
| = |

i v,
3 v,=v
2=V,

Les parametres du quadripdle A' seul, en boucle ouverte, sont:

-1

et R/
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Ry Ring
A!=\.,_’12=Rgn 'A' RL;RI‘I’ﬁ =R;1’1 -A- RL.RII]B
Ly Rin R .+ L ™inB Rin Rout'RL +R0ut'Rin|3+RL'RinB
ou
RL + RIHB
Le quadripdle modifié A' est en réaction négative idéale d'ou:
Ap=za A
ls 1+ A" B
L= R—;n et ! = &
inF 1+ A" 6 outF 1+ A" B
Finalement, en extrayant Rg de R', s, et R, de R' - (voir la justification en 5.5.6):
o1\ 1 1)
Ripp =| 57— =5~ et Rowr =|=7—-5—
" RinF RS o RoutF RL

5.6 Extraction de R et R; du quadripéle A'g

La résistance interne de la source du signal a amplifier, ainsi que la charge extérieure ne font pas
partie de I'amplificateur réel en boucle fermée, il faut donc les extraire des résistances d'entrée R',
et R' s pour trouver les véritables résistances R, et R, aux bornes réelles d'entrée et de sortie.

Pour une connexion parallele a un acces, entrée ou sortie, les schémas respectifs sont les suivants:

,A’ """" E'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'
A

Ry —» Ry Rip

1 1y
Rip=|—7—"-—
Risr Rg

..................... A F A,F
i R()utF R R’
Li € Rur
1 Y
R tF = , -5
011 RoutF RL

Pour une connexion série a un acces, entrée ou sortie, les schémas respectifs sont les suivants:

R’r —»

¢ R, outF
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5.7 Détermination directe des impédances d'entrée et de sortie du quadripole
modifié A' en boucle ouverte

Sur le schéma détaillé de I'amplificateur, suivant la réalisation pratique de la réaction, il n'est pas
toujours aisé€ de distinguer R;; et R, et de déterminer leur influence sur les parametres du
quadripdle A'.

Détermination directe de R',, .

En observant les schémas de principe en 5.5.2 2 5.5.5, on voit que R',, correspond a la résistance
vue par la source indépendante a I'entrée, a condition d'annuler la source commandée de réaction
-x,, donc d'annuler x,.

Si la sortie présente une connexion de type parallele (mesure de la tension de sortie), v, est annulée
en court-circuitant les bornes de sortie.

Pour une réaction série-parallele, donc une entrée série en tension, le schéma est le suivant:

R
R
R,in Vi l Rin A.Vl l out lvz =0 RL =0
A
Entrée Sortie
série paralléle en
V3 l court-circuit

Onabien:  Rj, =R;, +Rg+R 4

Pour une réaction parallele-parallele, donc une entrée parallele en courant, le schéma est le suivant:

.l
- R
ll’in_> 'Rg Rin £ lll out lvz lvz =0 RL =0

A J ! Sortie

paralléle en
— court-circuit
lvz =0

L A

Entrée |
paralléle

. , 1 1 1
On a bien: Rl =(—+—+ ) !
Rin Rs Rgug

m
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Si la sortie présente une connexion de type série (mesure du courant de sortie), ip est annulé en
ouvrant le circuit de sortie.

On peut alors déterminer directement R',, en regardant la résistance vue par la source a l'entrée.

Pour une réaction série-série, donc une entrée série en tension, le schéma est le suivant:

Ry i i,=0
——1 Ay, < <
' VvV —_
R,in 1 l Rin Rout RL =
A
Entrée S,Oljtle
L. < série
série “ e
b ouve
Y l _::'lﬁ'iz =0 inp i,=0

Onabien:  Rj, =R;, +Rg+R 4

Pour une réaction parallele-série, donc une entrée parallele en courant, le schéma est le suivant:

i P ;=0
*— Aciy ‘ )
R, —> *Rs _[:]Rin é Rout Ry =
A
- ; Sortie
ntrée 3 eri

< - < série

paralléle i i, =0 . ouverte
Ryl e Ruglf | 1,0
) ) 1 1 I
On a bien: Rin=(—+—+ ) :
Rin RS Routﬁ

Détermination directe de R’ .

En observant les schémas de principe en 5.5.2 a2 5.5.5, on voit que R' ,, correspond directement a la
résistance vue entre les bornes d'une sortie parallele, ou a la résistance série totale dans la boucle
d'une sortie série, y compris R, ceci a condition d'annuler la source commandée d'amplification
A-x,, donc d'annuler x,.

Si I'entrée présente une connexion de type série (entrée en tension), en ouvrant la boucle d'entrée,
on annule i,, donc aussi v, =R, i;.

Pour une réaction série-série, donc une sortie série en courant, le schéma est le suivant:

Rg i,=0 i

—— Avy.— - .
v.=0 Vi 0* Sortie
1 R;, o Rout Ry série
A :

Entrée i,
série R < R,
ouverte V3 l L1 lﬁ-iz Ring

Onabien: Ry =Rg, +Rp +Rjpp
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Pour une réaction série-parallele, donc une sortie parallele en tension, le schéma est le suivant:

lvz

RL R, out

Ry

—i

Entrée

série

ouverte V3l Routﬁ lﬁ-vz Rinﬁ lvz

. , 1 1
On a bien: Ry =(—+—+ )
Rout RL RinB

Sortie
parallele

Si l'entrée présente une connexion de type parallele (entrée en courant), en court-circuitant les
bornes de la source d'entrée, on annule v,, donc aussi i, = v,/R,,.

On peut alors déterminer directement R' ,, en regardant la résistance entre les bornes d'une sortie
parallele, ou la résistance série dans la boucle d'une sortie série, y compris R; .

Pour une réaction parallele-série, donc une sortie série en courant, le schéma est le suivant:

Sortie
L  série

R,out

i,=0 iy
> A =07 <
Rg v, = ()l R,, R,
Py A :
Entrée | i .
N 3 12
parallele en > Bi, <
court-circuit
Routﬁ* é Riﬂﬁ ‘
Onabien: Ry =Rg, +Rp +Rjpp

Pour une réaction parallele-parallele, donc une sortie parallele en tension, le schéma est le suivant:

i, =0

9
2

F I

Ry

>

v1=Ol

RL R, out

Entrée
paralléle en
court-circuit

On a bien: R/

out

S

R

Sortie
parallele
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5.5.8 Détermination du facteur de réaction 8

Pour déterminer la valeur de la source de réaction B-x,, il suffit de court-circuiter les bornes de
gauche du quadripdle 3 si la source commandée est de courant, ou de laisser ces bornes ouvertes si
la source commandée est de tension.

Avec une réaction série-série ou série-parallele, le schéma est le suivant:

i
2
C L — [
onnexion série R
ouverte V3l outp <>ll3xz Riwp lvz
On alors:
V3 X
V3=5'X2 = f=— avec: Xp=1, OU X, =V,
X2

Avec une réaction parallele-série ou parallele-parallele, le schéma est le suivant:

i i,
i el g B-x,
Connex101} paralléle Ryus Rinﬁ v,
en court-circuit ou
On alors:
1 i3 .
13=[3'X2 = =— avec: Xp=1, OU X, =V,
X2

5.9 Résumé de la méthode d'analyse complete

1. Déterminer le type (ou la topologie) de réaction négative.
Définir les unités correspondantes de A et de .
Représenter la source d'entrée par un équivalent Thévenin ou Norton, adapté au type de
réaction.
2. Recherche des éléments parasites externes qui entourent le quadripdle actif A.
Dessin du quadripdle A' modifié.
3. Calcul des parametres caractéristiques A', R', et R' , du quadripdle A' en boucle ouverte.
4. Calcul du parametre f3.

5. Calcul du taux de réaction (1+A'-f) et des parametres A'g, R,z et R'  du quadripdle A'g
en boucle fermée.

6. Calcul des vraies valeurs de R, et R, du quadripdle Ay en boucle fermée, par extraction
de Rgetde R, .

7. Sinécessaire, transformation Thévenin-Norton de la source d'entrée.
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6. EXEMPLES

6.1 Amplificateur audio de puissance classe A

Soit le schéma simplifié de I'ampli classe A donné en exemple en 4.4.6:

+16 V
Rc|:]750£2 | Iy A)T B=250
| 26 pA \JLZ Vaz80V 1,7 184
L3040 = 0.9 mA Iy Y 6.4 mA
Ry =300 R, Igio T, 6=1000
1.8 mA
600 Q2 T V,=30V T 10kQ
3 4(1 -
Vg R,
2 .
I, $1.8mA
-16V

La paire différentielle d'entrée recoit, d'un c6té la tension Vg (moins la chute sur Ry), de 1'autre une
fraction de la tension de sortie, a travers le diviseur de tension formé de R, et R, , dont elle amplifie
la différence. On a donc une réaction série-parallele, entrée en tension, sortie en tension.

Le schéma "petits signaux", avec mise en évidence des quadripoles A et 3, est le suivant:

Api
O30 = 35 MAN 9,,2=250MAN A F
Obesis = 120 AV
Oceaia = 30 ANV
| v, Ry
8Q
" C R I_JI] 750Q |
C
-

A l'entrée, Rg et R ;=R //R, sont négligeables car bien inférieures a R;,=2/g;.;,=16 k€2 en série,
on est dans le cas idéal.

A la sortie, R, ,; =R,+R, est négligeable car en parallele avec R, bien inférieure. Par contre la faible
valeur de cette derniere fait qu'elle n'est a priori pas négligeable car elle a une influence sur le gain
A. Pour se retrouver tout de méme dans le cas idéal, on va considérer que le charge fait partie de A.

Le schéma du quadripdle A englobant R, est le suivant:

gm3l4 =35mA/NV gm2 =250 mANV A

Gbeais = 120 JAN Gpez = 1 MAV
Gee =80 ANV o
[~ <IN

| []m” |

Oceaia = S0 ANV
v - :
- 2 By=1000
Gpet = 35 MAV Py
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R, = ~16kQ
Ebe3/4
1 1 -1
Ry = (=—+ ) =50
Rp L, 1.1
Sml 8ce2 B

I I I I
A2 Y2 Vo2, %2, V2 _ ( IR/ ).gmz-(—//(i+Bl-RL))-lz%OO

—Em3’
Vil Vid Vid Vb2 Ve2 8ce3 ghe? 8ce2  Ebel

on peut considérer que les courants dans R, et R, sont

Toujours parce que R,,s=R,//R, << R;,,
égaux, et donc que:

Les parametres en boucle fermée sont:
T=1+A-$=287
Ap = A 1
1+Ap 1
—+ B
A

RitR2 _3i[viv]
R;

1
B

Ripp =Rjp 1+ A-B)=4.6 MQ (connexion série)

R
R outp = Ta Xltﬁ ~17mQ (connexion parallele)

Extraire R, de R n'est pas nécessaire puisque R ,<<R; .
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7. STABILITE DES MONTAGES EN REACTION NEGATIVE

7.1 La réaction négative, cause potentielle d'instabilité

Considérons le cas le plus courant, hormis en technique radio-fréquence, d'un amplificateur ayant
un "gain" en boucle ouverte de valeur constante A, en basse fréquence, puis décroissant
inévitablement lorsque la fréquence augmente. Ce comportement répond a la fonction de transfert:

Ag
(I+ jo/op) 1+ jo/wy) (1+ jo/w3)- .....

A(jw) =

Les poles de cette fonction de transfert sont créés par les inévitables capacités parasites entre les
bornes des transistors qui composent 'amplificateur.

Considérons le cas treés répandu d'un circuit de réaction purement résistif. Le facteur B est une
constante purement réelle.

La fonction de transfert en boucle fermée est alors:
A(jw)

Ap(jo)=—=12
A=A Gor

Pour que la réaction soit effectivement négative, le gain de boucle a basse fréquence A,-p doit étre
positif.

Malheureusement, lorsque la fréquence augmente, chaque pdle de A(jw) introduit un déphasage
croissant avec w, partant de 0, pour w<w,/10, atteignant —w/2 pour w> 10-w, . En conséquence, pour
une fonction de transfert a trois pole ou plus, il existe forcément une pulsation w, pour laquelle le
déphasage vaut —m. A(jw,) est alors réelle mais de signe opposé a A, et le gain de boucle A(jw,)-
est négatif. La réaction est devenue positive a la fréquence w,/2m. Si le gain de boucle a cette
fréquence est de valeur absolue supérieure a 1, une oscillation spontanée va naitre. L'ampli en
boucle fermée est alors instable.

Conclusion:

Un amplificateur stable, seul en boucle ouverte, peut devenir instable une fois mis en réaction
négative. Cette conclusion est aussi valable dans le cas plus général ou le bloc de réaction a une
réponse dépendant de la fréquence, avec:

A(jo)
1+ Ajo) B(jo)

Agp(jw)=

7.2 Méthodes d'étude de la stabilité et criteres de stabilité

L'étude de la stabilité de la fonction An(p) peut s'effectuer selon de nombreuses méthodes, dont les
trois principales sont:

» méthode du diagramme de Nyquist, qui consiste a représenter le lieu de (1 + A(jw)-B(jw))
dans le plan complexe; critere de stabilité: ce lieu ne doit pas encercler le point (-1)

» méthode du lieu des poles de Ax(p), donc des racines de (1 + A(p)-B(p)) dans le plan
complexe; critere de stabilité: tous les poles de Ax(p) doivent se situer dans le demi plan de
gauche, donc avoir une partie réelle négative.

* méthode du diagramme de Bode, qui consiste a représenter le diagramme en amplitude et
phase de A(jw)-B(jw); critere de stabilité: a la fréquence ou la phase franchit —180°,
I'amplitude doit étre négative en dB. Un second critere, plus souvent utilisé: a la fréquence
ou I'amplitude passe par 0 dB, la phase doit étre >—180°, 1'écart par rapport a cette limite,
appelé marge de phase, est un indicateur de 1'amortissement.
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7.3 Etude de la stabilité sur la base du diagramme de Bode
La méthode du diagramme de Bode est la préférée en électronique.

Dans le cas treés courant ol le bloc A est un amplificateur de tension (ou de courant) de type passe-
bas, avec des poles réels, et le circuit de réaction est résistif, on représente alors sur le méme
graphique le diagramme de Bode de l'ampli seul et celui de 1/f3, comme illustré par l'exemple
typique ci-dessous.

20logA,,
+60- 20log|AB|
+40- :
Marge de gain
IPP% Bl el o = 20log(1/8y,,,)
0 AN f(lo
f f, I f; \f4 (&)
Aﬂ f
0° \ » f(log)
-90° \\
Marge de phase I
-180°
-270° \

\

A, et B sont toujours de méme signe, puisque A, f doit étre positif. La courbe de phase correspond
au cas ou ils sont positifs, arg(f) =0 se confondant avec 1'axe horizontal. S'ils sont négatifs, il suffit
de décaler I'échelle de 180°, sans rien changer au graphique.

Le critere de stabilité de 1'ampli en boucle fermée s'exprime alors ainsi:

* les courbes d'amplitude IAl;; et de 11/1,; doivent se couper a une fréquence inférieure
a celle ou la phase de A est de —180°. En effet:

A(jo,) B<1l < 20-logA(jw,)|+20-logf|<0 < 20-logA(jw,)|<20-log[l/f|

On distingue aisément comment sont définies les marges de gain et de phase. Une marge de phase
de 60° est souhaitable. Une marge de phase insuffisante entraine 1'apparition d'un pic de résonance
indésirable dans la réponse harmonique en boucle fermée.

Le déphasage de —180° arrivant toujours dans le troncon ou la courbe d'amplitude |Al;; descend
avec une pente de — 40 dB/décade ou plus, la stabilité de I'ampli en boucle fermée est assurée si
I'horizontale 11/B1,; coupe la courbe IAl;; dans le segment de pente —20 dB/décade.

z N A

Un amplificateur opérationnel est destiné a €tre utilisé avec des réactions négatives de divers types,
la plus forte étant la réaction négative totale ou unitaire (pour un circuit de réaction passif). Dans ce
cas, 1/p=1, et 20-log(1/p)=0dB coincide avec 1'axe horizontal du diagramme de Bode.

Un amplificateur sera donc inconditionnellement stable, pour toute valeur de gain en boucle
fermée, s'il possede une marge de phase suffisante (en pratique 60°) lorsque la courbe de
réponse en boucle ouverte |Al,; croise 1'horizontale 0 dB.
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Le cas d'un ampli classique, avec une marge de phase suffisante pour une stabilité inconditionnelle
est illustré a la figure suivante:

Al
20-log(A,) — —
+60-

+40-

+20-

f (log)

v

Aﬂ

f (log)

v

00

/

-90°

Marge de phase \

\

-180°

7.4 Compensation en fréquence d'un amplificateur

Lorsqu'on souhaite appliquer un facteur de réaction négative élevé, a l'extréme une réaction totale
B.m 1, & un amplificateur dont le gain en boucle ouverte A(jw) est du 3° ordre ou plus, on risque

de dépasser la limite de stabilité. Dans ce cas, il est nécessaire de modifier la fonction de transfert
A(jmw) pour assurer malgré tout la stabilité du systeme. Cette opération s'appelle la compensation en

fréquence.

La compensation en fréquence est généralement étudiée sur la base de l'analyse du diagramme de
Bode asymptotique.

Compensation en fréquence par ajout d'un pole dominant

Celle-ci est illustrée a la figure suivante:

A/l
+60- non-compensée
+40- compensée
+20-
1/B, f \
0 ( Bmax)dB N1 b »f (log)
fo0 \ f, f3\
o 4 f (log)
e | > (log
-90° i \ -
\ non-compensée
Marge de phase
-180° £ p
. compenk
-270 N

Le pole ajouté en f, est placé suffisamment bas en fréquence pour assurer une décroissance du gain
en boucle ouverte a —20 dB/décade jusqu'a 0 dB, ce qui garantit la stabilité inconditionnelle.
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Cette compensation est facile a réaliser, comme le montre les deux exemples ci-dessous.

ﬂ +Vc

CO
L —

_Vcc

L'inconvénient majeur de cette compensation est qu'elle réduit considérablement la bande passante
de l'amplificateur en boucle fermée.

Compensation en fréquence par ajout d'un pole dominant et d'un zéro

Celle-ci est illustrée a la figure suivante:

Al
+60- non-compensée
+40- compensée
+20-
1/Bmax f
0 ( Bmax)dB 5‘2 ; »f (log)
pr \ f3\
9 i
A
»f (log)

o ~—
\\HOWC \
o0° -
Marge de m
-180° E P
compensN
-270°

Le zéro ajouté en f,, est placé sur le pole dominant original en f; de I'ampli non compensé. Le pole
ajout€ en f, est placé suffisamment bas en fréquence pour assurer une décroissance réguliere du
gain en boucle ouverte a —20 dB/décade jusqu'a O dB, ce qui garantit la stabilité inconditionnelle.

Cette compensation est facile a réaliser, comme le montre les deux exemples ci-dessous.

Cette méthode est nettement plus favorable que la précédente du point de vue de la bande passante
de I'ampli en boucle fermée.

La principale difficulté de cette compensation est que la correspondance entre le zéro ajouté et le
pole dominant original de I'ampli n'est jamais parfaite. Le couple formé d'un pdle et d'un zéro tres
proches induit des perturbations indésirables sur la réponse indicielle.
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Compensation en fréquence par déplacement du pole dominant

Celle-ci est illustrée a la figure suivante:

Al
+60- non-compensée
+40- compensée
+20-
1/Bmax £
0 ( Bmax)dB :‘2 ; »f (log)
fy \ fs\
29
0° i <~ »f (log)
-90° oo \
Marge de m
-180° E P
compensN
-270°

Le pdle dominant original en f, de I'ampli non compensé est déplacé suffisamment bas en fréquence
pour assurer une décroissance réguliere du gain en boucle ouverte a —20 dB/décade jusqu'a O dB, ce
qui garantit la stabilité inconditionnelle.

Cette compensation nécessite d'identifier la capacité parasite responsable du pole dominant, et d'y
avoir acces pour pouvoir I'augmenter, par ajout d'une capacité supplémentaire en parallele.

Cette méthode est nettement plus favorable du point de vue de la bande passante de l'ampli en
boucle fermée que celle de 1'ajout d'un pdle dominant, et ne présente pas le probleme du couple
pole-zéro de la méthode précédente.

Compensation en fréquence "poles splitting" par capacité Miller

La plupart des amplis posseédent un étage a grand gain en tension fait d'une transconductance sur
une charge élevée. Cet étage est souvent responsable du pdle dominant et du pdle secondaire de
I'ampli. L'ajout d'une capacité Miller entre 1'entrée et la sortie, pour autant que 1'étage soit inverseur,
est une méthode trés courante de compensation.

Le schéma "petits signaux" d'un tel étage est le suivant:

Cy

gm1'Ui J_ gm2'Uy J_
U; R, _|_ c, |U R, _|_ c, U
La transconductance g, représente l'étage précédent, R, correspond a la mise en parallele de la
résistance de sortie de 1'étage précédent et de celle d'entrée de 1'étage étudié, R, est la résistance de
sortie de 1'étage étudié en parallele avec celle d'entrée de 1'étage suivant. C, et C, sont les inévitables

capacités parasites. La capacité dite "Miller" C,, est la somme d'une capacité parasite et de la
capacité additionnelle de compensation.
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La fonction de transfert U,/U. est:

Uy(jo) _ i Ry gno Ry (- jo- Cyy /80))
Ui(jo)  1+jo- (R, (C;+Cp)+ Ry (Cy+ Cyp)+ gy R "Ry Cyp )+ (jo) (- Co + Cpp (C+C,)) Ry R,

Si la condition g,,'R,'R,-C,; >> R, (C,+C,,)) + R,/(C,+C,,) est satisfaite, cette fonction de transfert
peut étre approximée ainsi:

U, (joo) _ 8m1'Ri 8mo Ro(l-joo Cyp/gimo)

U,;(jo) Ci+G +C1'C2/CM)

(I1+ jo R"Cyr g Ro) (14 joo-

€m?2

La pulsation du pdle dominant est abaissée a:
1
Ri-Cym gm2' Ry

)=

Le pdle secondaire est repoussé vers les hautes fréquences:

gm?2
Cl +C2+C1'C2/CM

w5 =

Il apparait aussi un zéro réel positif a haute fréquence:

W, = gm?2
CM
Le diagramme de Bode est alors le suivant:
Al
160- non-compensée
+40- )
compensée
+20-
(I/Bmax)dB :
0 - = »f (log)
fy! f; 1‘zé\\f3\
0° | Il f (log)
° = »1 (log
-90°
180° Marge de phase \\
compensée
-270°

Cette méthode est tres favorable du point de vue de la bande passante de I'ampli en boucle fermée.

Cette méthode est intéressante en circuit intégré. En effet, la capacité C,, nécessaire restant
suffisamment petite, puisque multipliée par le gain g ,'R,, généralement tres élevé, de 1'étage, elle
peut étre intégrée avec tous les composants de I'amplificateur.
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Compensation en fréquence par ajout d'un zéro et d'un pole, dite a avance de phase

Cette compensation consiste a ajouter un zéro a la méme fréquence que le pdle secondaire de
I'ampli. Physiquement il n'est pas possible de créer un zéro, sans introduire aussi un pdle. Un circuit
possible est le suivant:

L | R

U,

U
R, 2

La fonction de transfert de ce circuit est:

I_Jz(j(u)= Rp I+jw-C-Ry =&.l+jco/(uZ
U (jo) Rp+R, 1+jw-C-Ry'Rp/(Ry+Rp) o, 1+jo/o,
Cette compensation est illustrée a la figure suivante:
A |A|dB
+60- non-compensée
+40
compensée
+20-
0 (l/ﬁmax)dB - \ ) : »f (10g)
f1 1[ - 12 fp
20log(w, /) : |
¢ & yA ]\ i
A 9
+90°
0° »f (log)
\

-90° \ ‘
180° Marge mcompensée

non-compensée

-270°

Cette méthode est la plus favorable du point de vue de la bande passante de 1'ampli en boucle
fermée.

Par contre cette compensation induit une diminution du gain en boucle ouverte, donc du taux de
réaction, ce qui amoindrit l'efficacité de la contre-réaction.

Compensation en fréquence de type mixte

Plusieurs des techniques présentées peuvent étre utilisées conjointement, en particulier en
combinant avance et retard de phase.



Circuits et Systemes Electroniques
I Réaction négative

Soit un amplificateur audio de puissance classe AB, dont le schéma est donné ci-
dessous :

Q& Qy:

Q3 & Qg

Q,.Q,,Qs5:

LED :

+Ve=+27V
/ cc
a70a[]R. o/ 1500 R,
Q. LAYl Q 60 mA ¥ lo
2 mA
2.2 uF
e 10 kQ
R .
— lout
1 Q2 — >
Rel]3300 R,
C, I 47 Vou[ | faq
2 | ]
= L V=27V

BDV65A : darlington NPN, BDV64A : darlington PNP
IVCEmax! =80V Icmax =20 A Ppax=125W B=1500 IVCEsal=1.3V

cut-off frequency f.. .y =50kHz fréquence a partir de laquelle le gain en courant diminue, ce qui

provoque un pdle dans la fonction de transfert de 1'étage driver comme s'il avait une charge capacitive.

BC 337A : NPN, BC 327A : PNP
IVCEmax! =60 V' Icmax=1A Ppax=625mW 6x200 [VCEsad =02V  VEgly =80 V

BC 557B : PNP
VECmax =45V ICmax=02A Ppax=500mW B=300 VECsat=02V VEarly=50V

BCMG61 : NPN double transistors
VCEmax =30V Icmax =100 mA Ppax =220 mW B=300 VCEsat=02V VEaly=30V

BD 239,NPN (=50 a Ic =10mA choisi pour son boitier TO126

rouge 640 nm : HLMP 1000, Vgp=16V r,=10Q a I[g=15mA AVE/AT=-2mV/°



2)

h)

J)

Calculer les résistances internes 1/g, et 1/g, des sources de courant I, et I, formées
par Qs-Rs et Q4-R,.

Dessiner le schéma "petits signaux" de 'ampli complet en bande passante (C; et C, =
court-circuit, C, = circuit ouvert), en faisant clairement apparaitre les quadripoles A

etp.
Déterminer le type de réaction et les unités de A et f.

En supposant une source de signal avec une résistance interne de 600 €2, montrer
qu'a I'entrée on est quasiment dans le cas idéal.

Etablir I'expression de f3.

Dessiner le schéma "petits signaux" de I'ampli en boucle ouverte, sans R, mais en y
incluant la charge R, .

Etablir les expressions et calculer les valeurs numériques des parametres en boucle
ouverte A, R, et R .

Calculer les valeurs numériques des parametres en boucle fermée A, R,z et Rz

En supposant une capacité parasite totale de C, =40 pF a la base de Q; et une capacité
C, au collecteur causant la baisse du gain a partir de f,, =50kHz, ainsi qu'un
troisieme pole en f ;= 1 MHz mod€lisant différentes autres causes de déphasage,
dimensionner la capacité de compensation C_ pour une marge de phase d'environ
70°.

En déduire la fréquence de coupure haute de 1'ampli en boucle fermée pour de faibles
amplitudes de sortie.

Pour cet ampli, le Slew-Rate en sortie, c'est a dire dv
SR=1,/C..

Calculer ce Slew-Rate.

/dt maximum, est donné par

out’

Calculer la fréquence maximum pour un signal sinus a pleine puissance sans
distorsion notable.



Circuits et Systemes Electroniques
Corrigé

a) Les résistances internes 1/g, et 1/g, des sources de courant I, et I, sont les résistances vues dans
l'acces collecteur de T, respectivement T .
Ces deux transistors partagent a leur base la résistance différentielle de la LED, qui, d'apres les
données du fabricant, est de 'ordre de 10 €, bien inférieure a 1/g,.s= BsU./I, = 3900 Q et a
1/g..6= BsU/L, = 870 €2, dont 1'effet est donc négligeable.

Comme 1/g,,s=U/[,=13 Q2 <Rs=470Q < 1/g,.s= BsU/I, =3900 Q :
1.t gmsRs = Yas I—IRS = Ya3
81 8ces I, Ur Ur
Comme 1/g,, = U/,=43Q <R,=150Q < 1/g;.,= BU/I, =870 Q :

1 1 V.6 V,

I, 6
2 Lot L, Urp Urp

R5 =900 kQ

b) En négligeant la résistance interne de la source équivalente de 4U; formée par R¢-R;-Q,, le schéma

"petits signaux" de I'ampli complet en bande passante, avec mise en évidence des quadripdles A et
B, est le suivant:

vsl()

Les parametres "petits signaux" des transistors sont:
Eige=1,/2Ur=38mA/V =1/26 Q
oerer=11/B1,2Ur= 130 uA/V =1/ 7800 Q
Ceeran=1/2V 100 = 20 UA/V = 1/ 50k Q

Beeom = 1i/2V s\ = 33UA/V =1/ 30kQ
2.5=L/U;=230mA/V=1/43Q

3= L/BUr=1.15mA/V =1/ 870 Q

2e3=1/V,3 =T5uA/V =1/ 13kQ



En supposant un courant de repos de I, =60 mA dans le push-pull, pour des petits signaux autour
de OV, les deux transistors darlington travaillent alors en parallele en classe A, avec :

8,052 212U =23A/V  1/g,,,,<043Q
Goens= 21/8,,2U = 15 mA/V  1/g,.,,,<330Q

Pour des signaux plus forts, donc des courants plus élevés, I'un des deux transistors darlington
conduit pour les alternances positives l'autre pour les alternances négatives, avec chacun des
valeurs de g, et g,. supérieures a celles calculées précédemment.

¢) On voit un branchement série a 'entrée et parallele a la sortie.

A=v_./u

out 1

4 €stun gain en tension B=vg/ Vv, estundiviseurde tension

La résistance R, apparait directement en parallele sur 'entrée de A;. Elle n'influence pas la
réaction. On n'en tiendra donc pas compte dans la suite des calculs.

d) La résistance différentielle d'entrée de la paire différentielle R,;=2/g,.,4,=15.6 k2 est bien plus
grande que R;=600 Q et que R,,,= R;//R,=320 Q, on peut donc considérer qu'a I'entrée on est
dans le cas idéal.

outh

Le schéma "petits signaux" de I'ampli A en boucle ouverte avec la charge R, incluse, mais sans R
p g p ge Ko 1
(voir point c), est le suivant:

Re

l/ M [] RL Vout
Q Q7/8 VC?/S
3 1/g2 Va
Ton Tom lvb3
v v

La résistance 1/g, est supprimée car, comme elle est bien plus grande que 1/g,,,4, , on sait qu'elle
n'influence pas le gain différentiel de la paire T,-T,.

g) Les parametres en boucle ouverte valent:

A= Yout _ Vb3 . Ve3  Ve7/8 . Vout
Uig  Uig Vp3 Ve3  Verss

A=g 1 o 1 C Ems(Rg+Rp) Ry
&2 Zcel T 8ceoM T Ehe3 m3 1 l1+gm743(Rg+Ry) Rp+Ry
ce3t82 t m
+B78(Rg +Ry)
Ebe7+8
A=g 150 ! “€m3 ! 1 ‘1-1=33-940 = 31000 soit +90 dB
Ebe3 gce3 t

B7sRL



Rin=Rid_ =156k£2
Ebel&2
1 1 1
ROllt=RL//(RE+ + )ERL// z3Q
Ems  P7/8(82 +8ce3) B7/88ce3
h) En boucle fermée, on a:
T=1+AB =990
Ap=—A L ! =L __3125vv
1+Ap l+f5 0.000032+0.032 0.032
A
. N . Rout
Connexion parallele en sortie => R, g = ~0.1 mQ
1+ AR

Connexion série en entrée => Ry, g =R;3(1+Ap) =490 MQ

La résistance d'entrée réelle de I'ampli complet est R;, /R, = R, =10 k€2
Calcul de la compensation par la capacité C..

Dans la figure de la page 37 du cours et dans les équations de la page 38, il faut remplacer:

Em1 PAr 140

Em2 Par i3
1{l par 1/(gcel+gceoM+gb63) = l/gbCS = 870 Q

R, par 1/(g.s+gy+(Brs(Re+R )+1/gu7.6) ") = 1/(eest+(B,5R1) ™) = 4100 Q

Cy par C,

C, est estimée a 40 pF

C,=12nf, xR,=780 pF

Avec l'effet Miller sur 'étage driver, on a:

un pole dominant en ', =1/27C. R, g, ;R,

un second pole en f',= g,./2m(C,+C+C,C,/C))

un z€ro réel positif en f',=g, ./27C_ qui provoque aussi un déphasage négatif

Pour obtenir une marge de phase de 70°, il faut que la fréquence critique f, ou A(f,) = 1 soit entre
le pole dominant et le pdle ou zéro supplémentaire le plus bas en fréquence, donc dans la zone a
-20dB/décade. Cela implique :

f.=1,AB

En combinant les expressions de f'z, f'p1 et fc ci-dessus, on en déduit que:
f,=fg,;RR,/AB=1.190

Donc le zéro n'aura aucune influence sur la marge de phase.

Comme C,>>C,, et en supposant a priori que C,>>C, (a vérifier a postériori):

f,= g./2nC,=50 MHz

Ce pOle n'aura aucune influence sur la marge de phase, car bien plus haut que celui a f;=1MHz.

Clest la position de ce seul pole a f;=1MHz par rapport a f, qui détermine la marge de phase.



Pour obtenir une marge de phase de 70° il faut:

f.=0.3-f;=300kHz

On en déduit:

f,,=f/AB=300Hz

C.,=12nf,R,g,;R,=650 pF

L'hypothese que C,>>C, est bien vérifiée.

La fréquence de coupure haute de I'ampli en boucle fermée pour des signaux de sortie de faible
amplitude est de f,=300kHz

+100 dB

90 dB 1~

h’\m\

A(f) |

™o
=
=}
0
=

30 dB - : Y , : bbbttt 2d oL

0dB
0°_ \
L arelag) TP —L__| | {
-90 { t > - > \\ i ' \\
e
Himarge + 1 {1 T
de phase | \N’“”N
-180 | ‘ .
100 1k 10k 100k 1M 10M
Hz

J) Le Slew-Rate en sortie de cet ampli (voir cours "Circuits Intégrés Analogiques") est donné par :
SR=I,/C,=3.1V/us
Pour qu’un signal sinus ne soit pas distordu, il faut que :
dv,,(t)/dt < SR
dAsin2nft/dt = A2nfcos2nft < SR
A, 2nf,, <SR

f =SR/A, 2n= SR/2%x (2R,P

bande passante a pleine puissance.

)?=21kHz c'est ce qu'on appelle la "Power Bandwidth", la

max.
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Boucles a verrouillage de phase (PLL) p.1

1. ETUDE GENERALE DE LA PLL

1.1 DESCRIPTION
1.1.1. Schéma-bloc d'une PLL

Les boucles a verrouillage de phase (Phase-Locked Loops ou PLLs) ), ou encore boucles a
asservissement de phase, existent depuis les années 30. Au début, leurs applications se
trouvaient essentiellement dans les systemes de radiocommunications par satellite, car leur
mise en pratique était complexe et coliteuse. Avec le développement de la microélectronique,
la facilité de mise en oeuvre des PLLs s’est grandement améliorée, et leur usage s’est étendu
aux systemes grand public. On trouve ainsi des PLLs dans tous les systtmes de radio
modernes (démodulateurs, synthétiseurs de fréquences, etc...), dans les systémes numériques
rapides (microprocesseurs), dans les systeémes de transmissions numériques sur cable ou fibre
optique (clock recovery), et bien d’autres applications.

Une PLL est un systtme bouclé dans lequel la grandeur asservie est la phase d'un signal
alternatif. Le schéma fonctionnel d'une PLL est le suivant:

Signal v +| Détecteur e Filtre Vo Sortie en
. , ——p - > .
d'entrée de phase passe-bas tension
T four Voltage- V,
Controlled [¢——
l =f+i, Oscillator
Sortie en F ree—mnni‘ng freiquency:
fréquence four="1yaV,=0

Les éléments constitutifs d'une PLL sont :
¢ un détecteur ou comparateur de phase,
+ un filtre passe-bas,

¢ un oscillateur dont la fréquence est commandée par une tension (ou VCO pour
"Voltage-Controlled Oscillator")

La boucle est en régime normal, ou verrouillé, lorsque, a terme, la phase du signal de sortie du
VCO est asservie a celle du signal d’entrée, ®(t) = P (t) — cst, ce qui implique alors que la
fréquence du signal de sortie du VCO est égale a celle du signal d’entrée, f,,; =fy, puisque la
fréquence est la dérivée de la phase.

Le détecteur de phase fournit un signal V, qui comprend une composante a fj ou 2-fy,
suivant le type de détecteur de phase, ainsi qu'une composante continue (mais pas forcément
constante) V, proportionnelle a 1'écart entre la phase ®, du signal d'entrée et celle @, du
signal généré par le VCO. Le filtre passe-bas permet de ne garder que la composante utile V,,.
Celle-ci est appliquée a l'entrée du VCO, qui génere le signal dont la fréquence f; varie a
l'image de V, autour d'une valeur propre au VCO.

L'écart de phase @ = O, — Dyr sert donc a maintenir la tension correcte a l'entrée du VCO
en régime verrouillé.
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Si la fréquence du signal d’entrée augmente (ou diminue) légerement, 1'écart de phase croit
(respectivement décroit) et donc le signal d’entrée du VCO varie de méme, forcant la
fréquence du VCO a rattraper celle d'entrée, jusqu'a ce que 1'écart de phase soit stabilisé.

1.1.2. Le VCO - Voltage-Controlled Oscillator

Le VCO, ou oscillateur contr6lé en tension, est un circuit qui fournit un signal alternatif dont
la fréquence varie a 1'image d'une tension de commande. A noter que 1’on rencontre aussi des
oscillateurs contrdlés en courant (CCO ou Current-Controlled Oscillator). La caractéristique
de transfert d’un VCO idéal est la suivante:

fOUT
A

f

OUT,max
M/Zn
/ ™~ Free running frequency; f0
fOUT,min

0

Elle répond a I'équation:
fOUT = fo + VO KO /275

La fréquence f, est appelée fréquence centrale ou fréquence libre (free-running frequency) du
VCO. Clest la fréquence a laquelle il oscille lorsque la tension de commande est nulle.

Dans la pratique, la caractéristique est plus ou moins linéaire, la fréquence libre n'est pas
toujours au milieu de la plage de variation et peut correspondre a une valeur particuliere, non
nulle, de la tension de commande. On n'utilisera alors le VCO que dans une partie restreinte
de sa dynamique, autour de f;, ol la caractéristique peut étre considérée comme linéaire.

Les VCOs courants sont de trois types qui seront étudiés plus en détail dans un autre chapitre:

* les oscillateurs sinusoidaux, en général du type LC, avec une diode Varicap dont la
capacité de jonction peut &tre commandée par sa tension inverse (surtout utilisés en
haute fréquence)

* les oscillateurs a relaxation, ou bascules astables, ou encore multivibrateurs, qui
fournissent des signaux carrés et triangulaires, par charge et/ou décharge d'une
capacité avec une source de courant commandée par une tension.

* les oscillateurs en anneaux qui fournissent des signaux carrés a haute fréquence, en
utilisant la dépendance du temps de propagation des cellules formant 1'anneau, en
fonction de la tension ou du courant d'alimentation, ou encore d'un élément R ou C
commandé par une tension.

1.1.3. Le détecteur de phase

Un détecteur de phase idéal fournirait une tension proportionnelle a 'écart de phase de deux
signaux alternatifs. Il répondrait a 'équation:

Vp =Kp' (d1n=Pour)
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Il existe plusieurs principes pour détecter le déphasage entre deux signaux alternatifs. En
pratique, les plus souvent utilisés sont: la multiplication pour les signaux analogiques (sinus,
triangles carrés), la détection des flancs pour les signaux binaires. Le fonctionnement des
différents détecteurs de phase sera étudié plus en détail en 2.1 de ce chapitre.

Les détecteurs de phase basés sur la multiplication (cellule de Gilbert ou fonction logique
XOR) génerent un signal a 2-fiy superposé au signal utile Vy . = (¢ — $Poyr) dont la
caractéristique est la suivante (sous certaines conditions):

v

D,moy

A\ p}nte: Ky\
n _EWC/Z +vc Pn > O =P —Pour

| S
Plage utile

La caractéristique étant périodique, la PLL ne peut se verrouiller que dans la seule partie de
pente positive. La gamme de phase utile est donc de  centrée sur /2.

La caractéristique peut aussi étre décalée verticalement (composante continue).

Les comparateurs de phase basés sur la détection des flancs sont des systemes logiques
séquentiels qui génerent des impulsions a f;y dont la valeur moyenne V.. est proportinnelle
a (O — dour)- Le type le plus répandu, appelé comparateur de "phase-fréquence", a la

VD,moy
-2n
I > Og = Oy - Pour
pente: K, !
Plage utile

caractéristique suivante:
La gamme de phase utile est donc de 4w centrée sur 0.
La caractéristique peut étre décalée verticalement (composante continue).

Comme l'indique son nom, ce comparateurs de "phase-fréquence" jouent aussi le réle de
comparateur de fréquence lorsque la PLL n'est pas verrouillée, et donc lorsque f,; # fiy. La
caractéristique en est généralement la suivante:

v

D,moy

» = fin-four
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1.1.4 Le filtre passe-bas F(p)

Le filtre passe-bas F(p) joue un role majeur dans le comportement de la PLL. Cet élément
capital a pour fonctions de:

L

atténuer les composantes indésirables (harmoniques de f}y) a la sortie du détecteur de
phase,

fixer "l'ordre" de la PLL,
fixer la "bande passante" de la PLL,
déterminer la stabilité et le comportement dynamique ou transitoire de la PLL,

éventuellement mémoriser V, (et donc f,y;) si le signal d'entrée a fjy disparait
temporairement.

C'est a l'utilisateur de choisir l'ordre et la fréquence de coupure de ce filtre, dit de boucle. On
utilise le plus souvent des filtres passifs constitués de résistances et de condensateurs (cas le
plus fréquent avec des circuits PLL intégrés). On peut aussi utiliser des filtres actifs
permettant, en plus de leur fonction initiale, d'apporter un gain supplémentaire.

1.2 FONCTION DE TRANSFERT GENERALE DE LA PLL
1.2.1 Le VCO

Comme déja vuen 1.1.2,le VCO répond a 1'équation:

fOUT =fo +VOK0/2JT

Ou fjest la fréquence libre ou "free-running frequency”, c.-a-d. la fréquence lorsque V =0.

L’€cart de fréquence par rapport a la fréquence libre, noté f,, vaut:

fo =four —fo = Vo Ko /27

L’€cart de pulsation par rapport a la pulsation libre est:

0, =27 (four —fo) =0oyr —wo =Ko Vo

La sensibilité Ko du VCO s'exprime en [rad/V-s].

La phase d’un signal sinusoidal est I’intégrale de sa pulsation par rapport au temps:

t t
dour (t) = f2n-fOUT (t)-dt =2mfy t + fooo(t)-dt = 2mfy t+ ¢, (1)
0 0

En introduisant la relation tension-fréquence du VCO, cela donne:

t t
dour (1) =27y t+ 4o (1) =27f t+ [Kg* v () dt =27y t+ Ko [ vo(t)-dt
0 0

Le VCO introduit une intégration entre sa tension d'entrée V, et la phase de sortie ¢qyr.

En utilisant la transformée de Laplace, cela donne :

() _Ko Vo(P)
p

q)o(p) =
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1.2.2 Le signal d'entrée

Lorsque la boucle est verrouillée, f,;; = f;y a terme. Les deux fréquences variant autour de la
méme constante f,, on peut définir I’écart de fréquence (ou de pulsation) par rapport a la
fréquence (ou la pulsation) libre:

fi =fin—1 ®; =WN— 0

De la méme facon que pour la phase du signal du VCO, on peut écrire:
t t
O () = [N (©)-dt =2mwfy t+ [0;(t)-dt =26y t+ ¢;(t)
0 0

En utilisant la transformée de Laplace, on obtient :

¢-(p)=wi—(m
' p

1.2.3 Le détecteur de phase

Comme vu en 1.1.3, le signal Vy, sortant du détecteur de phase a une composante utile Vy, .
proportionnelle a 1'écart de phase ¢ =d;—dour, avec un éventuel offset ¢p=m/2 (voir 1.1.3):

VD moy (1) =Kp* (d1x () = dout (= ¢ ) =Kp (¢:(t) = ¢4 () =0 ) =Kp* (9 () = dc ) =K (1)
En utilisant la transformée de Laplace, on obtient:
V() =Kp' ¢.(p)

1.2.4 Le filtre passe-bas

Le filtre est caractérisé par sa fonction de transfert qui s'exprime directement avec la variable
de Laplace:

Vo) =F(p)- Vp(p)

1.2.5 Fonction de transfert de la boucle

A partir des résultats précédents on peut établir le modele linéaire de la boucle a verrouillage
de phase (PLL), qui est le suivant:

w;(p) $i(p) Vo(p)

1
> F(p)

C’est un systeme bouclé a réaction négative avec:

K

A(p)=Kp'F(p) et B(p) = ?O
Le "gain de boucle ouverte" (open-loop) est:
do(pP) Kp F(p) Ko

Hy(p)= =A(p)-B(p)=

$i(p) .
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On en déduit la fonction de transfert de la PLL:

Vo)) A _ KpF(p) _ p-KpF(p)
%P 1+A(D)B(D) | KpF(P) Ko p+KpF(p)Kog
p

AN

La fonction de transfert entre l'entrée en pulsation et la sortie en tension, appelé
PLL, s'écrit:

gain" de la

1

Vo) 1 Ve® __ KpF) Ko

wi(p) p ¢i(p) Pp+KpF(p)Ko . p
KpF(p) Ko

Il s’agit d’une fonction de transfert de type "passe-bas", dont la fréquence de coupure
correspond a la bande passante de la PLL.

La fonction de transfert en fréquence (ou pulsation) s'écrit:

£ _ 0@ _Vo®  _ KpF@) Ko _ 1

£ oip) op) ° p+KpFp):Ky ;, D
Kp F(p)-Ko

La PLL est bien un "suiveur" en fréquence (f,=f;, et donc f,; = f;y) dans une certaine
bande passante.

La fonction de transfert de la boucle unitaire s'écrit:

Kp F(p) Ko
9o(p) __A(D)P(P) _ p _ KpF(p)Kg
0P 1+AP-BP 1, KpFP Ko p+KpFp)Kg
p
La fonction de transfert dite "d'erreur" s'écrit:
e (P) _ 1 _ 1 _ p
0P 1+APBP) 1, Ko FP) Ko p+Kp-F(p)-Kg
p

1.2.6 Le domaine de verrouillage ou "Lock Range" statique

Lorsque la boucle est verrouillée en régime quasi statique, c'est a dire que f,y varie autour de
f, suffisamment lentement pour ne pas perdre temporairement le verrouillage, f, = fiy, et
dong, si I'on considere 1'écart par rapport a la fréquence centrale, f, =f;, ou encore w,=w,.

En tenant compte des caractéristiques K, du VCO et K, du détecteur de phase, ainsi que du
facteur de transmission du filtre en continu, on peut écrire:

w, = Vo' Ko =9 Kp- |F(j0)|'Ko = W;

L'écart maximal de fréquence autour de f, est donc dépendant de la dynamique utile du
détecteur de phase et du type de filtre.

Dans le cas tres courant d'un détecteur de phase basé sur la multiplication ou le XOR, suivi
d'un filtre passif:

e oy = 772 autour de 71/2 F(j0) =1 Do, max = —Do,min = g Kp Ko



Boucles a verrouillage de phase (PLL) p.7

Ce qui correspond a 1'écart maximal de pulsation autour de w, sur lequel la PLL peut rester
verrouillée, appelé "Lock Range", qui s'exprime par:

T
Wiock = Wj max = ~Wj min = 5 I<D'I<O

Ce résultat sous-entend que la dynamique d'entrée en tension du VCO est plus large que celle
de sortie du détecteur de phase, sinon c'est le VCO qui impose le "Lock Range".

Dans le cas d'un filtre actif introduisant une intégrale supplémentaire dans la boucle, le "Lock
Range" est déterminée par la dynamique du VCO, ou celle de sortie du filtre.

1.2.7 Le domaine de capture ou "Capture Range"

Lorsque la boucle n'est donc pas verrouillée, donc lorsque f,; # fiy , un détecteur de phase de
type multiplicateur va donner une tension de sortie V,, avec une valeur moyenne nulle, une
composante a If;y —f,¢| (de forme sinus ou triangulaire, suivant les cas) et une composante a
If;y + fourl (de forme sinus, arcs de sinus ou rectangulaire, suivant les cas). Avec un filtre ne
comportant pas d'intégrale, V., =0, donc f,r =1, , et la composante a basse fréquence de
Vp, qu'on peut approximer grossierement par un sinus de pulsation w, = 2mw-If,y —f,l, va créer a
la sortie du filtre passe-bas une variation de V, dont I'amplitude peut s'exprimer par:

VO,créte = VD,créte. |F(.](D1)| = g KD' |F(J(01)|

Cette variation de V,, provoque a la sortie du VCO une variation de pulsation w, =Kq'V,
autour de la pulsation libre w, = 2m-f, . La PLL arrivera a se verrouiller si V,
pour produire un écart de pulsation w,= w;.

0.créte

est suffisant

créte

L'écart maximal de fréquence par rapport a f, sur lequel la PLL peut acquérir son verrouillage,
appelé "Capture Range", s'exprime par:

n :
@ = Vo cree Ko =7 Kp Ko ‘F(J(D

=Wjock’ ‘F(J w capture)

capture capture)

Cette équation non-linéaire est illustrée dans le cas d'un simple filtre passe-bas RC du 1¢
degré a un pole et sans zéro (voir 1.3.3.1), par la figure suivante:

w (log)
A (Ve
TT capt
E'KD'K()
= 2K, K, F(jo, )l
%‘éte_ 2_ p ™o’ (Jmcapt)
Ve i i " > W, (l0g)
/] (1)1 mcapt wlock

Bande passante du filtre T Lock Range
Capture Range

Dans la pratique, la PLL arrive a capturer une fréquence plus €éloignée de f, que celle établie dans le
calcul précédent. En effet, méme lorsque la tension V(t) a encore une valeur de créte trop petite
pour permettre le verrouillage immédiat, elle a déja un effet sur f,;; qui est modulée autour de f,, se
rapprochant et s'éloignant périodiquement de f}y.
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La tension V(t) n'est pas purement sinus, mais dissymétrique, avec une valeur moyenne non-nulle
qui a tendance a "attirer" f,,; vers fiy. Le phénomene s'amplifie a chaque battement jusqu'a
éventuellement aboutir au verrouillage de la PLL. Ce phénomene, appelé "Pull-In", est illustré par

la figure suivante:
AVy(®)

e G

Y aVa¥aWa¥A
VA VAV AR vER

v
-

La "Pull-In Range" est 1'écart de fréquence maximum par rapport a f, dans lequel la PLL peut
se verrouiller ainsi. Elle est supérieure a la "Capture Range".

La capture par "Pull-In" est beaucoup plus lente que la capture directe dans la "Capture
Range".

En régime quasi statique, c'est a dire si fjy varie autour de f, suffisamment lentement pour
éviter tout phénomene transitoire, on peut relever la caractéristique suivante:

AVO
2 F . <
2 32 F
S g3 &
[ i
oy
——* 4ﬂ=—>0)i
AA T
e
o= -
8 2 &
+ 3 3
;¢

Dans le cas d'un détecteur de phase-fréquence, suivi d'un filtre comportant une intégrale, le
"Capture Range" est identique au "Lock Range", imposé par la dynamique du VCO, ou celle
de sortie du filtre actif. Il n'y a pas de phénomene de "Pull-In"
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1.3 COMPORTEMENT DYNAMIQUE DE LA PLL

Le comportement dynamique d'une PLL est directement lié aux caractéristiques du filtre
passe-bas dans la boucle, c'est a dire, I'ordre du filtre, le nombre et la position de ses pdles et
de ses zéros.

1.3.1 Les différentes sollicitations

Pour qualifier le comportement dynamique d'un PLL, on va étudier sa réponse a quatre types
de sollicitations:

- le saut de phase, par exemple dans une modulation PSK

- le saut de fréquence, par exemple dans une modulation FSK

la rampe de fréquence, par exemple par effet Doppler
la modulation sinusoidale de fréquence, soit une modulation FM analogique

Le saut de phase est illustré par la figure suivante:

Xn(D)
A~ A
O N

JYOINQ)

Wy

/‘ >t
A%
Ad

En utilisant la variable de Laplace, cette sollicitation s'écrit:

¢1(P)=&
p
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Le saut de fréquence est illustré par la figure suivante:

N AL A
AR AR/

Aon(t)

v
—

| Aw=20-At

\4
—

A0

pente w(t)

(1)

\4
—

v
—

En utilisant la variable de Laplace, cette sollicitation s'écrit:

21 Af 27 Af
et q)l(p) = D)
P

w;(p)=

La rampe de fréquence est illustrée par la figure suivante:
Fy .\;l_\-[ﬂ

SVAVAVAVAVS

& [”1_\:“-]

Ipcnlc 2ma
* 1
JL{PL\‘“]‘
* 1
JL{P,{”
* 1

En utilisant la variable de Laplace, cette sollicitation s'écrit:
2m-a 27-a
(Dl(p) = D) et q)l(P) = 3
p p




Boucles a verrouillage de phase (PLL) p.11

La modulation sinusoidale de fréquence répondant a 1'équation fi(t) = f, + Af-cos(2m-f't), est
illustrée par la figure suivante:

AxpN(®)

N A N A\

FYOINQ)

En notation complexe, cette sollicitation s'écrit:
2m- Af

o;(jow)=2n-Af et ¢;(jw) =

1.3.2 Comportement dynamique de la PLL du 1* ordre
La PLL du 1* ordre correspond au cas ou F(p) = 1, c'est-a-dire a l'absence de filtre.
La fonction de transfert de la PLL du 1* ordre s'écrit:

Vo) __ pKpFp) _ pKp

oi(p) p+Kp F(p)- Ko p+KpKp

Le pdle qui apparait dans la fonction de transfert correspond a l'intégration implicite liant la
phase a la fréquence en sortie du VCO.

La stabilité est toujours garantie puisque le seul pdle (-K,-K) est toujours situé dans la
moitié gauche du plan complexe.

Le "gain" de la PLL du 1* ordre s'écrit:
Vo) KpF(p) _ Kp _ 1Kg
wi(p) p+KpF(p)Ko p+KpKg 1+p/KpKg

C'est une fonction du type passe-bas d'ordre 1, avec une bande passante B ,,; =K K,/27 [Hz].

La fonction "d'erreur" de la PLL du 1% ordre s'écrit:

@) __ pFP P
¢i(p) pP+Kp F(p)-Ko p+Kp Ko
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L’erreur de phase résultant d’un saut de phase A¢ en entrée est:
A A KKa-
o () = L—l(M._q)) - L-l(—q)) =Ad-e KpKp't
¢i(p) P p+Kp'Ko
C'est un transitoire qui tend vers z€ro en exp(-t/t), avec T=1/Ky K.
La réponse en tension a un saut de fréquence Af en entrée est:

Vo(p).Zn-Af)=L_1( 21 Af-Kp )_ZR-Af'(I_e_KD.KO.t)

w;(p) p - Ko

Vo(t)=L""
p (p+KpKp)

C'est un transitoire qui tend vers une valeur finie 2m- Af/K, en exp(-t/t),
avec t=1/Ky K.

L’erreur de phase résultant de ce saut fréquence Af en entrée est:

q)(t)=L_1(q)e(p)'2n~Af)=L_1( 2m- Af ) 2m- Af _(1_e_KD.KO.t)

¢i(p) p’ p-(p+Kp'Kg)) KpKp
C'est un transitoire qui tend vers une valeur finie 2 Af/K,-K,, il y a donc une erreur
statique de phase.

L’erreur de phase résultant d’une rampe de fréquence en entrée est:

27 27
o)=L BelR 2T 2] 2w
oi(p) p P~ (p+KpKp)
Elle n'est pas bornée car:
27 . 2m-
lim ¢ (1) = limp- ¢, (p) = limp-——=———  lim Td
t—0 p—0 p—0 p .(p+KD.KO) p—>0p'(p+KD'K0)

La PLL du 1 ordre est incapable de rester synchronisée sur une rampe de fréquence,

par exemple un signal soumis a l'effet Doppler, comme celui recu d'un satellite non-
géostationnaire.

La réponse a une modulation sinusoidale de fréquence est:
Vo(joo)'2 e Kp-2m-Af 2;-Af/Kg

- 7t Af = - = -
;(jo) jo+Kp'Kg 1+jo/KpKg

Vo(jw) =

alogVy
log(2n-Af/K,)

K, K, <> o (log)

Rappel: dans le cas trés courant d'un détecteur de phase basé sur la multiplication ou le XOR,
la plage de pulsation dans laquelle la PLL peut rester verrouillée, ou "Lock Range", vaut:

il
2

*Wx =+~ KpKg autour de w, =2 -
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Conclusions sur la PLL du 1° ordre:

- la stabilité est toujours garantie, et son régime transitoire est en exp(-t/t), parfaitement
amorti;

-la bande passante est toujours liée uniquement au “lock-range”, ce qui limite
considérablement les applications;

- les signaux issus du détecteur de phase sont appliqués sans filtrage a 1'entrée du VCO;
or ceux-ci comportent des éléments parasites a fy ou 2-f;y de forte amplitude (p.r. a
V,) que la plupart des VCOs tolerent mal, voir pas du tout;

- la PLL du 1 ordre ne peut rester verrouillée sur une rampe de fréquence;

-la PLL du 1% ordre n'a aucune mémoire de fréquence en cas de disparition
momentanée du signal d'entrée.

1.3.3 Comportement dynamique de la PLL du 2° ordre

La PLL du 2° ordre correspond au cas ou le filtre F(p) est de type passe-bas du 1* ordre. Le
comportement de la boucle differe selon la nature exacte de ce filtre.

1.3.3.1 PLL du 2° ordre avec filtre passe-bas passif a seulement un péle, sans zéro

Le filtre passe-bas du 1* ordre le plus simple est donné dans le schéma suivant:

=7
T

Sa fonction de transfert est:

1 1 1 ) 1 1
F(p) = = = = avec: Wy =—=——
I+p'R'C 1+p't; l+p/o; p+w, T, RC
Sa réponse harmonique en amplitude est la suivante:
2 [FGo)lgg
w, = 1/RC
0 > o (log)

Le "gain" de la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a seulement un pdle s'écrit:

Kp o,

Vo) KpF(p _ p+ro _ Kp o,

w;(p) p+Kp F(p)Kq p_,.M P2+P'(D1+KD'KO'(’01
p+w;

Cette fonction peut aussi s'écrire sous la forme canonique:

Vo) _ 1 wp

0i(p) Ko 2, . On 2
n
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avec: la pulsation propre w, = w/KD'Ko'(Dl - 20
Ty

KnH K
le facteur de qualité Q =4/Kp'Kqg T = =D 20 _Zn

W

Toutes les PLLs du 2° ordre sont toujours stables, car les poles de leur fonction de transfert
ont une partie réelle toujours négative:

W, W,
P12——E+2 Q 1-4-Q°

La réponse en tension a un saut de fréquence Af en entrée est:

Vo(t)=L"!

VO(p).Zn-Af)_L_I 2r- Af wh
wi(p) P Ko p-(p2+p'22'wn+wﬁ)

Normalisée a 2m- Af/K,=1, cette fonction a I'allure suivante:

A
g 16
)
g 14
O]
=
g
& 12
= \
f‘f; 1.0 .
) 0.5 \/
g 8
o
K
= 6
=
&
=
S 4
o)
[}
N
=)
£
Zo 0 » W -t

n

0 2 4 6 8 10 12

La réponse harmonique en tension a une modulation sinusoidale de fréquence Af est:
Vo(jw) _ Kp o, _L. !
0i(jo)  (jo)*+jo 0, +Kp Koo, Ko 1+j—0)+(jﬂ)2

(Dn'Q Wy

Pour un produit K,-K,, donc un "Lock Range" donné, la courbe de réponse est tres
variable suivant la pulsation de coupure du filtre, comme le montre la figure a la page
suivante.

Rappel: dans le cas trés courant d'un détecteur de phase basé sur la multiplication ou le
XOR, la "Lock Range", vaut:

T
2

*Wjek === Kp' Ko autour de wq =27 - f,
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Courbe de réponse a une modulation de fréquence de la PLL du 2° ordre avec filtre
passif a seulement un pole:

[V /oy (log)
A

=0.1"K 'K
\/m /“’1 o'Kp
Q= P i
o |
/K, - '
Wy = '\’KD'KO'(DI i
i » o (log)
0.01' Ky Ky 0.1' Ky Kp : 10-K, K,

En pratique, seules sont utilisables les valeurs de w, voisines de K, K, c'est a dire Q
autour de 1, ce qui donne les courbes de réponse normalisées a 1/K,, suivantes:

KoV, /o (log)

0, =0.5KyK,

0, =0.7Ky K,

o, =K,K,

w, = 14K, K,
o, =2Ky K,
— 0, =2.8KyK,
0.1
0.1'Ky'Kq KyKp 100 Ky'Kq

On voit sur le graphique, et une analyse détaillée le confirme, que la bande passante
est limitée a une valeur maximale:

B_34b.max ="/E'KD'KO pour w,=2-KyK,,

La fonction "d'erreur" de la PLL du 2° ordre avec filtre passif a seulement un pdle est:

Ap.(p) p p _ p(p+wp)

Ad;(p) p+Kp F(p)Kg p+Kp —A Ko p’+p-o;+w;-Kp Ko
p+w;
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L'erreur de phase provoquée par un saut de fréquence Af en entrée, une fois les transitoires

amortis, tend vers:
' i im p- 25 AL (p+ o)) 2m- Af
lim ¢ (t) = limp- ¢ (p) = lim pr ——+— p-(p+w, _
t—00 p—0 p—0 p p +p'(1)1+0~)1'KD'KO KD'KO

Il y a donc une erreur statique de phase.

L'erreur de phase provoquée par une rampe de fréquence en entrée, une fois les transitoires
amortis, tend vers:
: : : 21-a pr(p+ o)
lim ¢ (t) = limp- ¢ (p) = lim pr ——-—
t=e p—0 p=0  p° p +pw;+w;-KpKg

= 00

Cette PLL est incapable de rester verrouillée sur une rampe de fréquence, par exemple
un signal soumis a l'effet Doppler, comme celui recu d'un satellite non-géostationnaire.
Conclusions sur la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a seulement un péle, sans zéro:
- la stabilité est toujours garantie;

- si l'on veut conserver un amortissement correct (0.5 < Q < 1), la bande passante reste
liée quasi uniquement au “lock-range”, avec un marge de manoeuvre tres restreinte, ce
qui limite considérablement les applications;

- elle ne peut rester verrouillée sur une rampe de fréquence;

- elle posseéde une mémoire de fréquence en cas de disparition momentanée du signal
d'entrée, mais celle-ci s'éloigne de sa valeur de référence avec une constante de temps
T,=R-C=1/w,.

1.3.3.2 PLL du 2° ordre avec filtre passe-bas passif a un pole et un zéro

Le schéma d'un filtre passe-bas passif du 1* ordre avec un pdle et un zéro est le suivant:

Sa fonction de transfert est:

l+p-R,,C  l+p'1,p l+p/w, _ 0 (p+w,y)

F(p)= =
I+p-(R;+Ry)'C 1l+p't; l+p/w; o, (p+w)

avec: T,=(R+R,)C et t,=R,,C, ouencore: m;=1/(R;+R,):C et w,=1/R,-C
Sa réponse harmonique en amplitude est la suivante:

A FGo)|ss

W, W,

> o (log)

R
20log Fle
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Le "gain" de la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a un pdle et un zéro s'écrit:

R K—D'(P'Tz"'l)
Vo) _ KD F(P) __ P T1+1 _ Tl
1:1+1 T T

Cette fonction peut aussi s'écrire sous la forme canonique:

2 1
oy (p-( )+1)
Vo) _ 1 op(m+h) 1" 0,Q Ky Ko
wi(P) Ko 2, 5% 2 Ko prp- 2
Q Q
avec: la pulsation propre wn=w/KD'Ko'U’1= KD'KO= Kp'Ko

-1

-1
1
le facteur de qualité Q = |, ( +7T,) 0, (———+R,y0O)
Kp Ko

KD' KO
Le cas ot w,Q<<KyK,, c'est a dire w,<<KyK,,est le plus courant.

Avec o, Q=K K,, c'est a dire T,=0, on en revient a la PLL du 2° ordre avec un filtre
a un pdle, mais sans zéro.

Le cas w,"Q>Ky 'K, est impossible, car correspondant a t, négatif !

Toutes les PLLs du 2° ordre sont toujours stables, car les poles de leur fonction de transfert
ont une partie réelle toujours négative:

(D (1)
P12——E+2 Q 1 -4-Q*

La réponse en tension a un saut de fréquence Af en entrée est:

) 02 (p(— )+1)

Vo(p) 27 Af
w;(p) p

_p-| ZoAf ! w,Q Kp KO

!
Vo(©) ( Ky

P(p” +p- 3“”2)

Avec w,-Q <<K, K, et normalisée a 2m- Af/K,=1, cette fonction a 1'allure suivante:

A

g 1.6
=

% 14
% << Ky'Kp
H 1.2
2

>

2

g 8
o

2

= 6]
=

=]

=

© 4
el

Q

= 2
=
2 ol > ot
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La réponse harmonique en tension a une modulation sinusoidale de fréquence est:

) 1
. (I+ jo-( - )
Vo(J(l)) _ 1 . (Dn' Q KO KD
;(jo) Ko 1499 (£)2
wn'Q Wy

Avec w,-Q<<Ky K, et normalisée a 1/K,=1, cette fonction a I'allure suivante.

si: 0,"Q <<KpKg

Ko [V, /o (log)

0.1

0.1'w, w, 10w,

La fonction "d'erreur" de la PLL du 2° ordre avec filtre passif a un pdle et un zéro est:

Ad.(p) p ~ p ~ p(p+wy)
] - . . - . Ky K
Api(p) p+Kp F(p)»Kg p+Kp M Ko P2 +p ((1)1+0317D0)+001' Ky Ko
0y (p+0) 0,

L'erreur de phase provoquée par un saut de fréquence Af en entrée, une fois les transitoires
amortis, tend vers:
. . ) 27 Af p (p+w;) 21 Af
lim ¢ (t) = limp: = lim pr =
de)e( ) peop be(p) pﬁop 2 Ky Ko

2 wr Ky Ko
p+p (0+ )+or Ky Kg
o)
Il y a donc une erreur statique de phase.
L'erreur de phase provoquée par une rampe de fréquence en entrée, une fois les transitoires
amortis, tend vers:

. . . 2m "(p+wy)
lim (1) = limp ¢ (p) = lim pr =5 P -0
t—o0 p—0 p—0 p p2 +p ((1)1+ 1 ™D O)+(Dl' KD. KO
W2

Cette PLL est incapable de rester verrouillée sur une rampe de fréquence, par exemple
un signal soumis a l'effet Doppler, comme celui recu d'un satellite non-géostationnaire.

Rappel: dans le cas tres courant d'un détecteur de phase basé sur la multiplication ou le XOR,
la plage de pulsation dans laquelle la PLL peut rester verrouillée, ou "Lock Range", vaut:

T
EOlock == Kp-Kp autour de w, =2 -
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Conclusions sur la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a un péle et un zéro:
- la stabilité est toujours garantie;

- on peut dimensionner la boucle pour avoir le "Lock Range" désiré, une bande passante
voulue, mais forcément inférieure a K K, et un amortissement correct;

-elle ne peut rester verrouillée sur une rampe de fréquence;

- elle posseéde une mémoire de fréquence en cas de disparition momentanée du signal
d'entrée, mais celle-ci s'éloigne de sa valeur de référence avec une constante de temps
T,=(R,+R,)-C.

Du fait de ces qualités, et de sa simplicité, ce type de filtre est trés fréquemment utilisé.

Cette PLL du 2° ordre est souvent appelée de "type 1" car il y a 1 intégrale dans la boucle.

1.3.3.3 PLL du 2° ordre avec filtre passe-bas actif a une intégrale et un zéro

Le schéma d'un filtre passe-bas actif du 1* ordre avec une intégrale, c'est a dire un pdle a
l'origine, et un z€ro est le suivant:

Sa fonction de transfert est:
1+4p'Ry'C 1+p'1, l+p/w, wy(p+w,)
p'R;C P p/o, Wy P

avec: T,=R;"C et 7,=R,;C, ouencore: w;=1/R;-C et w,=1/R,-C

F(p)=

Sa réponse harmonique en amplitude est la suivante:

< IFGo)|4s

0

> o (log)

R,

20log ]
1

Le "gain" de la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a un pdle et un zéro s'écrit:

LZH.KD K—D'(p"52+1)
Vo Kp'Fp) P T _ T
w;(p) p+Kp F(p)-Ko P+KD'L2+1'K0 p2+p.72'KD'KO . Kp'Ko

Pt T T
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Cette fonction peut aussi s'écrire sous la forme canonique:
oy (

P

VO(p)= 1 wﬁ-(p~1:2+1) _ 1 an

n n

+1)

avec:  la pulsation propre w, =1,KD'KO'U‘)] =\/KD'KO =\/K1;)'Iéo
R

T

. 1 1
le facteur de qualité Q= Q2 _ =
w, 0,°T, ,‘R,-C

Toutes les PLLs du 2° ordre sont toujours stables, car les poles de leur fonction de transfert
ont une partie réelle toujours négative:

P12——w—+ “n 1-4Q?

2:Q 2-Q

La réponse en tension a un saut de fréquence Af en entrée est:

Vo(p) 2 Af
wi(p) p

1|2 AL W, Q

wp-(pr——+1)
V(t) =L—1( )
2
°p (p2+p'6n+°3n)
Normalisée a 2m- Af/K,=1, cette fonction a I'allure suivante:

A

16
Q=17
14 7\

1.2

Normalized Output Response v,,(t) to frequency step
oo

0 : > ot
0 2 4 6 8 10 12

Cette réponse est identique a celle de la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a un pdle
et un zéro, mais sans la contrainte w,"Q <<Ky-K,
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La réponse harmonique en tension a une modulation sinusoidale de fréquence est:

1+ jo
VO(ju))= 1 0, Q
o;(jo) Kqg 1+£+(£)2

n’ Wy,

Normalisée a 1/K,=1, cette fonction a l'allure suivante.

Ko [V, /o (log)

0.1
0.1'w

n

Cette réponse est identique a celle de la PLL du 2° ordre avec un filtre passif a un pdle
et un zéro, mais sans la contrainte w,"Q <<Ky-K,

La fonction "d'erreur" de la PLL du 2° ordre avec filtre actif a une intégrale et un zéro est:

Ade(p) _ p p p’

Api(p) p+Kp-F(p)-Kg p+KD.m.KO p2+p-w1.KD.KO+w1-KD'KO
WP )

L'erreur de phase provoquée par un saut de fréquence Af en entrée, une fois les transitoires

amortis, tend vers:
. . _ 2mAf p’
lim¢.(t)=limp- = lim p- . =0
t—>ooq)e( ) p—>0p (l)e(P) p—>0p p2 . (D].KD'KO

P2+P +0'Kp'Kg

w2
Il y a donc une erreur statique de phase nulle.

L'erreur de phase provoquée par une rampe de fréquence en entrée, une fois les transitoires

amortis, tend vers:

) ) . 2m-a p2 2m-a
lim ¢.(t) = limp- ¢.(p) = lim p- . =
o O p=0 0 p0 pd p2+p- 21 Kp Ko o KpKo

+ (DI'KD'KO
)

Cette PLL est donc capable de rester verrouillée sur une rampe de fréquence, par
exemple un signal soumis a l'effet Doppler, comme celui recu d'un satellite non-
géostationnaire.
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Avec un filtre comportant une intégrale, 'erreur statique de phase est nulle, donc le domaine
de verrouillage ou "Lock Range" n'est plus liée a la dynamique du détecteur de phase
multipliée par KK, mais ne dépend que de la dynamique du VCO, ou de la dynamique de
sortie du filtre actif (la plus restreinte des deux).

Conclusions sur la PLL du 2° ordre avec filtre actif a une intégrale et un zéro:
- la stabilité est toujours garantie;

- on peut dimensionner la boucle pour avoir le "Lock Range" désiré, une bande passante
voulue, sans limitation, et un amortissement correct;

- l'erreur de phase statique est nulle;

- elle peut rester verrouillée sur une rampe de fréquence;

- elle posseéde une mémoire de fréquence en cas de disparition momentanée du signal
d'entrée.

Du fait de toutes ces qualités, et de la facilité de dimensionnement, ce type de filtre est tres
fréquemment utilisé.

Cette PLL du 2° ordre est souvent appelée de "type 2" car il y a 2 intégrales dans la boucle,

celle du filtre et celle, implicite, entre la phase et la fréquence du VCO.

1.3.4 Comportement dynamique de la PLL du 3° ordre

La PLL du 3° ordre correspond au cas ou le filtre F(p) est de type passe-bas du 2° ordre. Le

comportement de la boucle differe selon la nature exacte de ce filtre.

1.3.4.1 PLL du 3° ordre avec filtre passe-bas actif a une intégrale, un zéro et un pole
secondaire

Le filtre passe-bas du 2° ordre avec une intégrale (pdle a l'origine), un zéro et un second pdle,
peut étre réalisé avec 1'un des schémas suivant:

CV
Il
R, R, C R, R,"C
—— 3+ H}
> R, >
1 (-1 (1
. C'J_ (-1) . (-1)
T
- i
Sa fonction de transfert est:
l1+p-R,-C I+p-T, _ 1+p/(u2 _wl-w3'(p+m2)

F(p)= ~= = =
p'Ry"C-(I+p-R3:C") p-1y-(I+p-T3) p/ml'(1+P/(D3) Wy pr(p+w3)

avec: T1,=R/C, 1,=R,,C et 1;=R;C
ouencore: w;=1/R;"C, ®,=1/R,-C et w;=1/R5C
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Sa réponse harmonique en amplitude est la suivante:

A IFGo)l4s
N

> o (log)

Ce type de filtre est utilis€ pour réduire, a l'entrée du VCO, l'amplitude des composantes
parasites de fréquence f}y ou 2-f;y générées par le détecteur de phase.

Le "gain" de la PLL du 3° ordre avec un filtre actif a une intégrale, un zéro et un pole
secondaire, s'écrit:

prTy+l
_Pht g,
Vo(p) KpF() _ po(pr3+l) _ Kp (p 7o +1)

(Dl(p) p+KDF(p)KO p+KD. p'T2+1 KO p3'Tl'T3+p2"Cl+p'T2'KD'K0+KD'K0
prty(prt3+l)
L'analyse détaillée de cette fonction du 3° ordre est plus ardue que celle du 2° ordre. On peut

néanmoins juger de la stabilité, de la bande passante et de la qualité de 1'amortissement de
cette PLL en étudiant son "gain de boucle ouverte" dans un diagramme de Bode.

Le "gain de boucle ouverte" de la PLL du 3° ordre avec un tel filtre s'écrit:

1+ 2

¢o(P)| _KpF(p) Ko _ o
: 2
q’1(P)|ol P p—_(1+1)
KD'Ko'(Dl ()

Dans le cas le plus courant o w, < 1/KD-KO- W ,et w3 =< 10-1/KD-K0- ®; , le diagramme de

Bode de cette fonction de transfert est le suivant:

Ho(p)=

A |Hol| (10g)
1000+

W\
L\

1 > @
>
(log)
NS
AN
0.1 \
degré 3
o0
o 4 , ®
0° = >
............. déphasage suppl. (log)
.............. causé par 2° pole
ol e
90 % vt !

-180° ¢
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La bande passante est approximativement la méme que celle de la PLL du 2° ordre avec un
filtre du 1% degré, donc sans le pdle en w;. Elle vaut:
Kp Ko
wp =—D 20 )
o)
La marge de phase est réduite a:

o ®
M, =45°-log 3

)

Dans la pratique on fera en sorte que w, corresponde au point d'inflexion de la phase, d'ou :

Wr = —\'(1)2'(1)3

Pour obtenir une bande passante w; donnée, avec une marge de phase de 45°, cela donne:

2 2
wT - wT _ 1/ - _1/ . - 3.
0 = = 0, =0 10=2w+/3 et w:=vV10r0o+r=3-®
1 o Ko 3Kp Ko 2 T/ T/ 3 T T

1.3.4.2 PLL du 3° ordre avec filtre passe-bas actif a deux intégrales et deux zéros

Le filtre passe-bas du 2° ordre théorique avec deux intégrales (pole a l'origine) et deux zéros
correspond au schéma suivant:

R

1 2

———H

——
Sa fonction de transfert est:
1+p~R2-C.1+p-R4-C _l+pty T+pty W03 (p+wy) (p+wy)

F(p)=
p-Ri-C p-R3C Pt P T3 002-0)4-p2

avec: T,=R;C et o,=1/R;-C
Avec ce filtre, la fonction "d'erreur" de phase est:
3
9c(p) p p P

9i(p) p+KpF(p)-Ko p+KD_1+P'T2_1+P'T4 Ko p3-rl-r3+p2-rz-r4-KD-Ko+p-(rz+1:4)-KD-KO +Kp'Kp
UL UK

L'erreur de phase provoquée par une rampe de fréquence en entrée, une fois les transitoires

amortis, tend vers:

3
P T T3

. . . 2m-a

lim ()= limp- ¢ (p) = lim p ~5—+— ; =0
= p—0 =0 p7 prTr T3 4P Ty Ty Ky K +p (124 14) Kp Ko +Kp K
Cette PLL est donc capable de rester verrouillée sur une rampe de fréquence, par
exemple un signal soumis a l'effet Doppler, comme celui recu d'un satellite non-
géostationnaire, et ceci sans erreur statique de phase.

En plus, elle possede une mémoire de rampe de fréquence, ce qui lui évite de prendre
un retard de fréquence en cas de disparition temporaire du signal d'entrée.
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2. BLOCS FONTIONNELS DE LA PLLf

2.1 LES DETECTEURS DE PHASE

2.1.1 Introduction

Le détecteur ou comparateur de phase doit fournir une tension moyenne proportionnelle a
I'écart de phase existant entre le signal d'entrée V,y de la PLL et celui de retour de boucle Vyyr
issu du VCO ou d'un éventuel diviseur de fréquence.

VIN
—

Oy Piy

D — Vb moy = Kp (@1 - Pout)

Vour
®ours Pourt

Le comportement du détecteur de phase doit étre soigneusement étudié en fonction des

critéres suivants:
¢ Linéarité.

4 Limite des écarts de phase admissibles.

¢ Comportement en présence de signaux de méme fréquence, mais d'amplitude
et/ou de forme variables.

¢ Comportement en présence de signaux de fréquence différente.
¢ Effet du bruit en entrée.

Les détecteurs de phase les plus répandus sont de trois types:

¢ Les détecteurs de phase basés sur la multiplication analogique, capables de
fonctionner avec des signaux d'amplitude et de forme variables, et en présence

de bruit.

¢ Les détecteurs de phase basés sur la fonction logique combinatoire XOR,
capable de fonctionner uniquement avec des signaux logiques ayant un rapport
cyclique proche de ', supportant un bruit binaire.

¢ Les détecteurs de phase et de fréquence basés sur une fonction logique
séquentielle, capable de fonctionner uniquement avec des signaux logiques,
sans contrainte sur leur rapport cyclique, mais ne supportant aucun bruit

binaire.
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2.2.2 Détecteur de phase analogique basé le multiplieur a cellule de Gilbert

Ce détecteur de phase analogique est en fait un multiplieur analogique a quatre quadrants dans
sa version la plus simple, soit la cellule de Gilbert, aussi appelée "balanced mixer". Il est
souvent représenté symboliquement par le schéma suivant:

Vb .moy = Kp (¢ - doyr - 7/2)

Vour
Oours Pourt

Le schéma interne de la cellule de Gilbert est le suivant:

VCC

Vour ¢

Vin ¢ ‘/I

VEE

La caractéristique de ce circuit répond a 1'équation:

V. V,
Vp =-I1-R¢+ (tanh—2-)- (tanh —2UTL)
2 ‘ UT 2 : UT
Le signal Vyyr provenant du VCO ou d'un diviseur de fréquence est toujours d'une amplitude
suffisante pour faire travailler les paires différentielles du haut en "aiguilleurs" de courant
"tout a gauche" ou "tout a droite". L'équation caractéristique du circuit se simplifie alors ainsi:

ViN

T

Vp =-I-R¢(tanh )- (signe(Vour))

Si le signal d'entrée V  est inférieur a quelques dizaines de millivolts créte a créte, 1'équation
caractéristique du circuit peut étre linéarisée ainsi:

A%
Vp =-I'R¢* = (signe(Vour))

T

Si le signal d'entrée V y est un petit sinus, de méme fréquence que V., avec une avance de
phase ¢ sur ce dernier, vp(t) s'exprime comme:

2'UT

vp(t)=- (A sin(wt))- (signe(sin(o-t — ¢g)))
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Si le signal d'entrée V est un "petit" sinus, v(t) a l'allure suivante:

ssigne (V,.p)

+1 | 9e | .
-1 7

“."

A D

. /7 .
Le signal vp(t) est périodique de fréquence 2-fiy. La composante alternative sera atténuée par
le filtre passe-bas de boucle.

La valeur moyenne de vp(t) peut s'exprimer ainsi:
1 21
VD,moy = g {VD(¢) ~d¢

1 . (% IR . T IR ,
Vi moy =g-2-({—2_U‘; A (5ing)- (1) dg +q£—2,U‘; Apy (sing)- (+1)-d)

I:R~-A
Vb.moy = # (cos(9g ) —cos(0) - cos(x) + cos(dg )
T
I:R~-A
VD,moy = ﬁ'COS((‘)E)
T

La caractéristique n'est pas linéaire comme le montre la figure suivante:
Vv

+l'l{(-'.\.l_\ i D.moy

Autour de /2 on peut considérer que le détecteur de phase est linéaire avec:

KD _ I.RC.AIN
TC'UT

On voit que pour des signaux d'entrée de faible amplitude, celle-ci influence K, et donc les
caractéristiques de la PLL.
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Si le signal d'entrée V, dépasse 200 mV créte a créte, toujours avec la méme fréquence que
Vours €t une avance de phase ¢ sur ce dernier, vp(t) peut alors s'exprime comme:

vp(t) =-I-R - (signe(sin(w-t)) ) - (signe(sin(wt — dg)))

Si le signal d'entrée V,y est assez "grand" (> 200 mV ), vp(t) a I'allure suivante:

Asigne(VIN)
+1
| | o
1 % > ¢
Asigne Vour)
+1 ) 9 | | .
-1 7
AVD
+I'R.
0 >
—I'R.

Le signal vp(t) est périodique de fréquence 2-fiy. La composante alternative sera atténuée par
le filtre passe-bas de boucle.

La valeur moyenne de vp(t) peut s'exprimer ainsi:

1 271
VD,moy = E fVD((I))d(I)
0

1 g T
VD’mOy=£-2-({—I-RC-(+1)-(—1)-d¢ +¢f—I-RC-(+1)-(+1)-d¢)

I'R IR 2-I'R T
VD,moy=—C‘(¢E—0—ﬂ+¢E)= C‘(2'¢E—Tﬁ)= C’(¢E—_)
T T T 2

La caractéristique est alors linéaire comme le montre la figure suivante:
\Y%

A D,moy

+I'R;

_I.RC

Le "gain" du détecteur de phase est:
1

Kp

On voit que pour des signaux d'entrée de forte amplitude, K, est constant, donc les
caractéristiques de la PLL aussi.
Remarques

Dans tous les cas, lorsque la boucle de phase est verrouillée sur sa fréquence centrale, les
deux signaux d'entrée et de réaction sont en quadrature (déphasés de m/2).
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Lorsque les fréquences d'entrée f et de réaction f, sont différentes, et donc que la boucle
n'est pas verrouillée, on a, suivant que V est "petite" ou "grande":

I-R
0=

(A sin(wpyt))- (signe(sin(woyrt))) pour Vy "petite"
T

vp(t) = -I-R - (signe(sin(wyyt))) - (signe(sin(woyr t))) pour V, "grande"

Un signal carré peut se décomposer ainsi:

signe(sin(o-t))) = % (sin(o-t) + % sin(3w't) + % sin(5-ort) + ...)
Le produit de deux sinus peut s'exprimer ainsi:

(sin(w;'t))* (sin(w,°t)) = % -(cos((m;-wy)t) —cos((w;+w,) t))

Le signal v(t) sera donc une somme de termes en cos((m-my + M Wyyy)-t), Ol m et n sont
entiers.

Dans tous les cas Vp, ,,, =0, et vp(t) comprendra une composante alternative, ou battement, a
basse fréquence If;y — fo1l, qui, si I'écart de fréquence est suffisamment faible, sera transmise
par le filtre et permettra l'accrochage de la boucle.

2.2.3 Détecteur de phase numérique basé sur la fonction logique "OU Exclusif"

Ce détecteur de phase est en fait une simple porte logique XOR, comme représentée dans le
schéma ci-dessous, avec sa table de vérité:

Voo IN |ouT| D
IN —\ oflofo
D 01111

OouT ﬁ‘
1 0 1
1 1 0

Lorsque la PLL est verrouillée, et que donc que fiy = fyyr, les signaux logiques ont 1'allure
suivante:

IN I, I I, I > ot
ouT | | | I . o
D I_I 1] 1] [ ] > ot

2 ¢EI 2n E

Le signal vp(t) = D-Vp, est périodique de fréquence 2-fiv. La composante alternative sera
atténuée par le filtre passe-bas de boucle.

La valeur moyenne de vp(t) peut s'exprimer ainsi:

1 T 1 v
VD moy =$'fVD(t)'dt=;'(VDD'¢E +0‘(2n—¢E))=_iD Op
0
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La caractéristique est alors linéaire comme le montre la figure suivante:

A\/D,moy
VDD
Voo
2
0 >
R
Le "gain" du détecteur de phase est:
Kp = Vop
T

Cette analyse n'est juste que si les signaux dont on veut comparer la phase ont un rapport
cyclique d'exactement '2. Si ce n'est pas le cas, ce comparateur de phase présente les
inconvénients suivants:

+ sa dynamique se réduit d'autant que le rapport cyclique differe de %2;

+ il permet un verrouillage de la PLL sur des multiples entiers ou des fractions enti¢res
des certaines fréquences normales de verrouillage, c'est a dire celles qui sont dans la
"Lock Range".

Lorsque les fréquences d'entrée f) et de réaction f,; sont différentes, et donc que la boucle
de phase n'est pas verrouillée, on a a la sortie du XOR un signal rectangulaire de valeur
moyenne égale a V,,/2, et présentant un battement a If, — f,¢l, qui, si I'écart de fréquence est
suffisamment faible, sera transmise par le filtre et permettra 1'accrochage de la boucle.

2.2.4 Détecteur de phase-fréquence numérique basé sur une logique séquentielle

Ce détecteur est un systeme logique séquentiel dont le schéma et le diagramme d'état sont les
suivants:

1D Q
IN ——pCK Q4 l
R
Reset —
Do (T Jvocva v,
R
OUT —»PpCcK 0 T
1e—D Q B
ouT £ IN £

h Reset
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Lorsque la PLL est verrouillée, et que donc que f;y = foyr, les signaux logiques ainsi que Vi,
ont l'allure suivante:

LN S I S N S LI S T S N N
ourT] ] 1 £, our 77 £ £,
Qi l | | - . ot Qe 1. T 11T 1,4
o I o Y o Y Qg I N
e e e K e e
WI;?O : TTE;OE
L on L 2m

Le signal V, est périodique de fréquence fiy. La composante alternative sera atténuée par le
filtre passe-bas de boucle.

La valeur moyenne de vp(t) peut s'exprimer ainsi:
\Y% —1'}V (t)-dt= ! -U-¢
D,moy T | D o E
La caractéristique est alors linéaire comme le montre la figure suivante:

A\/ D,moy

+U

+27 +37n

Le "gain" du détecteur de phase est:

2-U
Kp=—m
4-7
Lorsque les fréquences d'entrée f et de réaction f,; sont différentes, et donc que la boucle
de phase n'est pas verrouillée, on a les signaux suivants:

fIN < fOUT fIN > fOUT
N1 1 £, ., N S A S N S
OUT o our £ 1 £ 1 § .
0, | L QL1 1,
QI 11, ., Q; _I | L, o
Vi .ot Vo, T1 T1, .
O | | I I N
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On peut montrer que la caractéristique Vy, ., en fonction de la différence des fréquence est la
suivante:

A VD,moy

+U /
+U/2

> fE =IN— fOUT
-U/2

/_U

Ce détecteur de phase-fréquence présente les avantages suivants:

+ il est insensible au rapport cyclique des signaux;
¢ il présente une large gamme de détection de phase, allant de —2m a +2;
¢ il fonctionne en détecteur de fréquence en dehors de la gamme de synchronisme, ce
qui facilite la capture.
Ce détecteur de phase-fréquence présente néanmoins les inconvénients suivants:
+ il ne fonctionne qu'avec des signaux logiques;
¢ il est tres sensible aux impulsions manquantes;
¢ il est tres sensible a toute impulsion parasite (bruit logique).
L'étage de sortie, représenté par le rectangle V,= U-Q, —U-Qy dans le schéma de principe, est

souvent réalisé simplement avec deux switches. Ce détecteur de phase fréquence étant le plus
souvent associé a un filtre intégrateur selon le schéma suivant:

VDD
164D Q
IN ——pCK Qa
R
$ Reset ( —
R
OUT ——pcK Q
1D Q =

Le courant moyen de sortie est donné par:
1 V, 1
I -— .DD . _~ | O
Dmoy “on 2 R, T
La fonction de transfert détecteur + filtre est alors:

V, I V,
KD-F(p)—Lp)=ﬂ'Z(p)=i-(R2

“os(® 0 4R, 2 pC

1 _VDD.1+p.C.R2

e p-C'R,
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L'étage de sortie integre parfois deux sources de courant I. Cette structure dite "pompe de
charge" ("Charge Pump"), permet de réaliser une fonction de transfert comportant une
intégrale avec un filtre ne comportant que des éléments passifs, selon le schéma suivant:

Vb
|
1D Q
IN —pcK Qa
2 I
Reset : ;D > Vo
S 1
OUT —»pCK 0 C
1D Q B Z
| R,
Le courant moyen de sortie est donné par:
I ! I
D,moy = % ‘I-¢g
La fonction de transfert détecteur + filtre est alors:
V, I I 1 I 1+p-C-R
Ky Fp) =~ 00 L 0Py 1Ry oL LRER
o) e 2 pC 2m pC

On rencontre souvent une version simplifiée de la structure "pompe de charge", ne
comportant pas de sources de courant, qui, associée a un filtre passif, permet de réaliser une
fonction de transfert comportant une pseudo-intégrale. Le schéma est le suivant:

VDD

}l
1e—D Q )
A

IN ——pCK
R
$ ( || | R,
Reset B 1;) — -L >V0
R C
OUT ——pCcK

Z
14D Q Qs il R,

Tant que la tension aux bornes de la capacité est voisine de V,/2, le courant moyen de sortie
est donné approximativement par:

1 Vop 1 |
Dmoy Tom 2 R{+R,

O
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On a bien un circuit qui ressemble a un intégrateur, dans le sens que V, reste constant lorsque
les deux switches sont ouverts. La fonction de transfert détecteur + filtre est alors:
Vo) _ Ip(p)
Kp F(p)=—+—=-D-7(p) =
o) o)
Par contre, lorsque le point de fonctionnement s'écarte de V,,/2, le courant I
qui est équivalent a une diminution de K.

4-m-R,  ° p-C 4m p-C-(R+R,)

pmoy diminue, ce

2.2 LES VCOS

L'étude des principaux circuits permettant de réaliser cette fonction fait 1'objet d'un chapitre a
part, intitulé:

Oscillateurs et oscillateurs controlés en tension
Voltage-Controlled Oscillators (VCOs)
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3. APPLICATIONS DE LA PLL

Ce chapitre présente quelques applications courantes des PLLs.

3.1 RECEPTION D'UN SIGNAL AVEC EFFET DOPPLER

La réception des signaux de télémesure en provenance d'un satellite en orbite basse, donc non
géostationnaire, est historiquement 1'une des premieres applications de la PLL.

Signal émis par le satellite
f,=150MHz, B=100Hz

WVitesse: 36'000 km'h
Altitude: 250 km .-

A cause de l'effet Doppler, la porteuse HF regue est affectée d'un décalage de fréquence Af,
donné par:

Afy _ _Vsatellite  _ +10km/s Af. =+ 5kHz
£, Vonder_m 300000 km/s P

Pour minimiser le bruit recu, le récepteur a une bande passante minimum nécessaire pour
amplifier le signal modulé, c'est a dire 100 Hz, mais il doit suivre une porteuse qui bouge de
(150 MHz + 5 kHz), lorsque le satellite apparait a I'horizon et s'approche de la station de
réception, a (150 MHz — 5kHz), lorsqu'il s'éloigne et disparait a 1'horizon.

A,
(D) 10 kHz

150 MHz

Ceci est possible avec une PLL d'ordre 2 ou 3 avec un filtre de boucle intégrateur, qui peut se
verrouiller sur une rampe de fréquence.

150 MHz + 5 kHz %A By = 100 Hz
Signal + bruit J/ ‘
regu » F(p) >
150 MHz + 5 kHz
Image exacte /\/\
> VCO [¢——

du signal recu

Le filtre de boucle atténue le bruit recu autant que possible.
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De plus, la PLL d'ordre 3 peut avoir une mémoire de fréquence et de glissement de fréquence,

N

ce qui lui permet de continuer a générer une porteuse correcte, méme si le signal recu
disparait momentanément.

ﬁ\\/\\ Le signal regu dispara it momentanément / M‘H\L /

3.2 DEMODULATION DE SIGNAUX FM, ®M, FSK ET PSK

Rappelons la définition de ces abréviations:

¢ FM (Frequency Modulation) : expression générale désignant toute modulation de
fréquence, mais plutdt utilisée pour une modulation par un signal analogique m(t):

;.m0

f(t) =1y +Af- avec —A;<m(t) <+A ¢

ref
¢+ FSK (Frequency Shift Keying) : la fréquence du signal varie brusquement d’une
valeur a I’autre, en principe, sans discontinuité de phase

2D,
f(t)=fy +Af-(-1+ 3 =)  avec b;=0oul

n-1
i=0

¢+ ®M (Phase Modulation) : expression générale désignant toute modulation de phase,
mais plutét utilisée pour une modulation par un signal analogique m(t):

t
¢(t)=2n'fo-t+A¢-w avec — A <m(t) <+A

ref
¢ PSK (Phase Shift Keying) : la phase du signal saute d’une valeur a 1’autre. La phase
est discontinue.
n-1 2 . b
¢(t)=2n-fo-t+n-(—1+2 Il—ll) avec b;=0oul
i=0

Le schéma de principe d'un démodulateur FM, FSK, ®M, est le suivant:

Fp)  [Yo Fp) [ Vo 8

w 1 2 —
N ¢IN Low-Pass > Low-Pass > EM —§

, g
Entrée FSK 8
porteuse Vi albit %
modulée VCO |&— §
™M 11 VvV ® %ﬁ
FSK BP=p > Mg
oM PLL «—| g

— Post-processing

Pour obtenir de la PLL une réponse harmonique a peu pres plate et une réponse indicielle
correctement amortie, on choisira Q = 0.5 a 0.7. Le domaine de verrouillage devra étre
supérieur a Af. Enfin la bande passante de la boucle devra étre suffisante pour que l'erreur de
phase instantanée reste inférieure a m/2 en toute circonstance, afin de ne pas perdre le
verrouillage.
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Le post-filtrage F,(p) du signal V, permet d'éliminer la composante résiduelle a 2-f; pour
restituer au mieux le signal modulant. Si celui-ci est binaire, un comparateur identifie les 1 et
les 0. Pour la démodulation ®M, l'intégrateur F;(p) permet de retrouver le signal modulant,
puisque la phase instantanée est l'intégrale de la fréquence.

La modulation PSK génére une porteuse dont la phase instantanée peut faire des sauts
aléatoires entre —m et +m. Une PLL équipée d'un détecteur de phase de type multiplicateur (ou
XOR), seul capable d'accepter un signal bruité, mais dont la plage de phase est limitée a m, ne
peut pas rester verrouillée sur un tel signal. Ce principe de démodulation n'est alors pas
applicable.

3.3 DEMODULATION SYNCHRONE DE SIGNAUX AM

Une porteuse a haute fréquence modulée en amplitude par un signal a basse fréquence m(t)
purement alternatif, répond a 1'équation:

p(t) = (Aq +k-m(D))-sin(w, 1)

Un signal AM peut étre démodulé trés simplement par un détecteur d'enveloppe (détecteur de
créte) a diode et circuit RC, a condition que k'm(t) < A,.

Dans le cas ou k-m(t) dépasse parfois A, , le détecteur d'enveloppe ne restitue alors plus
(A,+k'm(t)), mais sa valeur absolue, ce qui introduit des distorsions inacceptables. On a alors
recours a la démodulation synchrone, qui consiste a faire une modulation inverse du signal
modulé AM avec une porteuse non-modulée, reconstituée en phase a l'aide d'une PLL, selon
le schéma de principe suivant:

V() \%
. Qi —_— F,(p) 0
(Agtkm(t))sinw,t s
sin(w,t —t/2)
VCO
Déphaseur Nécessaire car le détecteur

/2 de phase est centré sur /2

smmpt

F,(p) V(1) Sortie AM
Low-Pass démodulée

Mixer

Le filtre de boucle F,(p) sera dimensionné de fagon que la bande passante de la PLL soit tres
faible (quelques Hz), c'est-a-dire inférieure a la fréquence la plus basse du signal modulant.
Ceci implique que la phase de la porteuse reconstituée par le VCO ne s'inverse pas lorsque le
signe de (A,+k-m(t)) est temporairement négatif.

Le mélangeur qui effectue la modulation inverse doit travailler dans sa plage linéaire de
I'entrée RF, ce qui permet d'obtenir :

Ay k- Aj+k-
v3(0) = (Ag + k- m()- (sin(,; t))-(sin((up~t))=70+ r;(t) _Lot ~ m),
Le filtre F,(p) avec une bande passante égale a celle du signal modulant, éliminera les

composantes autour de 2-f . Un couplage capacitif supprimera la composante continue.

cos(2- 0y t)
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Dans le cas ou A, est nulle, on parle de modulation AM "sans porteuse" car le spectre du
signal modulé ne comporte que les bandes latérales, mais pas de raie a f, . La PLL n'a alors
pas de composante a f, sur laquelle se verrouiller, et elle ne peut pas se verrouiller sur les
bandes latérales dont les phases sont opposées. La reconstruction de la porteuse, pour une
démodulation synchrone d'un tel signal, nécessite une structure a deux PLLs, connue sous le
nom de "boucle de Costas", dont le schéma de principe est le suivant:

) Vl t .
k'm(t)'sm(u t F,(p) 1( ) Sortie AM
p Low-Pass démodulée
sin(w}t—n/Z) VO Fy( L.
i 2(p) Multiplieur
-cosm,t VCO [+ Low-Pass analogique
Déphaseur
/2
F,(p) vi(t) Sortie AM
Low-Pass démodulée

34 DETECTEUR DE TONALITE (TONE DETECTOR)

Il s'agit de détecter la présence d'une composante sinusoidale d'une certaine fréquence dans un
signal complexe.

Ce circuit s'apparente au démodulateur AM synchrone. Son schéma de principe est le suivant:

Tone In

Vi Fp) |V
Low-Pass

sin(w,t—m/2)
VCO [¢—

Déphaseur Nécessaire car le détecteur

/2 de phase est centré sur /2
sinw, t Lock
LOIN © ® Detect

v,(t v (t
IN z Fy(p) 2 > >
Low-Pass _l_l_
Mixer Passe-bas Trigger de
a trés basse fréquence Schmidt

Le filtre de boucle F,(p) sera dimensionné de facon que la bande passante de la PLL soit juste
suffisante pour accepter un écart donné de la fréquence a détecter par rapport a la fréquence
centrale.

Le filtre F,(p) de lissage du redresseur synchrone €limine les composantes a If -f|, ot f, est la
fréquence de tout autre composante du signal traité.
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3.5 RECONSTITUTION DE L'HORLOGE (CLOCK RECOVERY
CIRCUIT) D'UNE TRANSMISSION NUMERIQUE SERIE

Il s'agit de recréer un signal d'horloge a partir d'une suite de bits aléatoires recus avec un débit
constant (bit stream).

Le principe de base est illustré par le schéma suivant:

Data in

edges ¢ detector
—> —» F
[ I I I I deieeie | s ()

UUUUUUUUY | g

Synchroneous Clock, f,;; = bitrate

Le débit étant en général précis et stable, le filtre de boucle F,(p) sera dimensionné de fagon
que la PLL soit a faible bande passante, pour la rendre insensible au "jitter" de phase des bits
recus, et qu'elle aie une mémoire de fréquence suffisante pour rester synchrone méme sur les
plus longues séries de 1 ou de 0. Pour limiter I'importance de telles séquences, la "variabilité"
des bits recus est optimisée par un encodage spécifique effectué avant la transmission.

3.6 SYNTHESE DE FREQUENCE A PLL

Il s'agit de générer un signal sinus ou carré a une fréquence précise, programmable avec une
haute résolution, dans une plage donnée.

Le principe de la synthese de fréquence est basé sur le schéma suivant:

Diviseur Détecteur de Filtre

programmable £ phase-fréquence
REF

frer . M o-f
4{ D }7 M detector F(p)

M Diviseur

programmable

Oscillateur

étalon passe-bas

O’—b

SC fOSC

N |« VCO

I N

fosc =frer-
M
>

Lorsque la boucle est verrouillée les deux signaux d'entrée du comparateur de phase sont de
fréquence égale, donc:

N .
fosc =frerp ﬁ avec N et M entiers

Le filtre de boucle F(p) sera dimensionné de fagon a obtenir un temps d'établissement donné
lors d'un changement du facteur N/M.

Les synthétiseurs a PLL sont abondamment utilis€s pour obtenir un contrdle précis des
fréquences d'émission et de réception dans les systeémes de transmission radio.
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3.7 MODULATION DE PHASE ET DE FREQUENCE A PLL

Dans les systemes de transmission radio, les fréquences porteuses sont souvent générées par
synthese a PLL. Une modulation AM sera faite a postériori, par exemple, a l'aide d'un mixer.
Une modulation FM ou ®M peut étre faite dans la boucle de facon analogique.

3.7.1 Modulation ®M a PLL

Une modulation ®M peut étre faite dans la boucle de facon analogique de la facon suivante:

Signal modulant

t
Yl B,.<BpL
, vo()
sin(wyt +0) —p ¢ R
Porteuse HF
non-modulée T sin(w,t + ¢,(t))
(=0 l Veo je—

Porteuse HF
modulée en phase

¢, () = v, (V/Kp
On peut écrire:

0, _Ko Vo®) _ Ko [Kp (@i(P) = 9o (P)+ Vin ()] F(p)

q)o(p) =
P p
Comme le signal d'entrée n'est pas modulé, on pose ¢, =0, et I'on peut tirer:
V, 1
o(p) =22,
D 1+ #
Ko Kp F(p)

Ce qui donne une modulation de phase ¢qy(t) = 2m-f -t + v, (t)/K , avec une bande passante
pour le signal de modulation égale a celle de la PLL.

On peut aussi voir le fonctionnement de ce circuit ainsi: si la PLL est assez rapide, donc avec
une bande passante supérieure a celle du signal modulant, avec un filtre intégrateur, elle va
maintenir vg(t) =0, donc v(t) =-v,(t), et donc ¢,(t) - ¢ (t) =- ¢, (t) = vp(t)/Kpy=- v, (t)/K .

3.7.2 Modulation FM a PLL

Une modulation FM peut étre faite dans la boucle de facon analogique de la facon suivante:

Signal
vp(t) V(1) &
sin(w,'t) =—— (I) BELEEN LO\IjV(-Il)))ass - b modulant
Porteuse HF lv (t)
non-modulée TSin(((mO+m0(t))'t) m
w;() =0 l veo fmin =~ Bprr

Porteuse HF
modulée en fréquence

W,(t) = Ko vin(t)
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On peut écrire:

w,(p) =Ko Vo(p) =Ko [Kp* (9;(p) = 00 () F(p) + Vi (P)] =Ko |[K pr =

w;(p) - 0,(p) Fp)+ V. (p)
p

Comme le signal d'entrée n'est pas modulé, on pose w;=0, et I'on peut tirer:

p
=K~V .
wo(P) =Ko Vi (p) Ko Ko F(p)

C'est une fonction de transfert de type passe-haut, avec w (p) =K, V,.(p) pour des fréquences
supérieures a la bande passante de la boucle.

Ce qui donne une modulation de fréquence fy(t) = 2m-f -t + Ky v, (t), pour autant que la
fréquence la plus basse du signal modulant soit supérieure a la bande passante de la PLL.

On peut aussi voir le fonctionnement de ce circuit ainsi: si la PLL est tres lente, donc avec une
bande passante inférieure a la fréquence du signal modulant, elle va maintenir vi(t) =cst, donc
vo(t)=cst+v,(t), et donc () =1, + Ky v, (t).



CIRCUITS ET SYSTEMES ELECTRONIQUES

Boucle a verrouillage de phase (PLL)
Soit le circuit intégré 74HC4046 en technologie CMOS alimentée a V,,=5 V. Il comprend:

- un comparateur de phase PC1 a porte logique XOR, dont la caractéristique est la suivante:

\'l).mu) [V]
'y

I S -

[T S R PSS ¥

Y * O = On—Pour[°]
0 360

O0t-=cccccaaa

0

- un VCO a relaxation dont les deux résistances et la capacité externes ont été choisies pour
lui donner la caractéristique suivante:

fou 1 [kHz]
4

115 —

85

™
i

*Vo[V]

J =1

N

4

§
)

012
On veut réaliser deux PLLs ayant les caractéristiques:

a) une lente avec une bande passante a -3dB: B,=300 Hz, par exemple pour reconstituer une
porteuse;

b) une rapide avec une bande passante a -3dB: B, =10kHz, par exemple pour une
démodulation FM;

avec un amortissement correct: £=0.7 (Q=0.7) dans les deux cas.

Déterminer le parametre K, du détecteur de phase.

Déterminer le parametre K, du VCO.

Déterminer la fréquence libre f, du VCO lorsque la PLL n'est pas verrouillée.

Déterminer la "Lock Range" théorique avec un filtre passif.

Déterminer la "Lock Range" pratique réelle tenant compte de la dynamique limitée du VCO.

Dans chacun des deux cas, dimensionner les éléments des filtres suivants:
1. un filtre passif a un pdle et sans zéro
2. un filtre passif a un pdle et un zéro
3. un filtre actif intégrateur avec un zéro
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En mettant en correspondance les caractéristiques du détecteur de phase et du VCO, et en supposant
un filtre passif avec un gain unitaire en DC, on obtient:

\‘0 l\'] \‘l).mu\ l\l
'y 4
< l w: 3 .
’ N 41 : . o A
N i 3 1 \ N D.moy Sl t() -I'l\
) L e 2 :
2 N L - 1 .
2 % v = v \-f"‘;l D —— ! J > ¢}‘ = ¢l,\_¢()l"l' [l'ildl

- o = =4 ® v T =

Hivch g -:rl-t -

: : i

Hioam ~fkn

- Détecteur de phase a porte XOR:

Dans la zone montante de sa caractéristique:

Lorsque la PLL n'est pas verrouillée, f, 1 # fiy, ¢Op=2n(fy-foup)t augmente (ou diminue)
constamment, V,(t) a une allure triangulaire entre OV et 5V, sa valeur moyenne est indépendante du
signe et de la valeur de la différence de fréquence et vaut:

5
VD,moy,unlocked = 5 =25V

-VCO
Dans la zone linéaire de sa caractéristique:

K, - Awour _, . Afour =2ﬂ.115-103 ~85-10°
AV, AV, 4-1

=62'800 rad/s-V

Lorsque la PLL n'est pas verrouillée, la tension a l'entrée du VCO avec un filtre passif est:
D
Vo = VD,moy,unlocked "F(j0)= 5’1 =25V
Ce qui donne la free-running frequency :
fo =100 kHz
- Kp'Ko
Kp Ko =100-107 rad /s

- "Lock Range"
Avec un filtre passif la "Lock Range" théorique vaut:

Opock =g‘KD'KO =15710% rad /s => fy =25 kHz



La dynamique d'entrée du VCO étant plus faible que celle de sortie du détecteur de phase, la "Lock
Range" pratique est déterminée par la dynamique de sortie du VCO:

fock pratique = 13 KHZ  =>  Ojo0kc pratique = 27°15-10° =94-10° rad /s

0. Sans filtre

Sans filtre, F(p) = 1, la PLL est du 1* degré avec une bande passante:
Wp_ss=Kp'Ko=100-10"rad/s < B,,=16kHz

1. Filtre passif a un pole en 0, et sans zéro

Rappel, avec ce filtre:
K.
(Dn=ﬂKD'Ko'(D1 et Q='\,KD'K0/(D] =% => w,= D KO
1

Avec ce filtre, pour faire Q = 0.7, il faut:

_ KDKO
- 2

w, =2-Kp'Ky=200-10°rad/s => 7©,=5us => RC= 5ps

Cela implique automatiquement:
_Kp'Kp
n
Q
wp 55 =14KpKq =140-10%rad/s (slide 41) <> B, =22kHz

o =140-10° rad /s

Avec ce filtre et le produit K K, donné, on ne peut pas satisfaire le cahier des charges, car pour
réduire la bande passante de la PLL il faudrait réduire m,, ce qui augmenterait Q, et donnerait une
PLL insuffisamment amortie.

2. Filtre passif avec un pole en o, et un zéro en w,

Rappel, avec ce filtre:

(Dn=\/K0'KD'(D1=\/K0'KD/T1 et —=(Dn'(

D'apres la théorie, avec ce filtre, si ®,"Q << KK, et Q=0.7,0n a:
2B g = W s =2-w, (slide 47)
Pour obtenir B,=300Hz, avec Q =0.7, il faut:

, ,=940rad/s

. 1 1
rl’a=K02KD=113ms et T,

a= - =1.5ms
mna'Q KO'KD

=111ms et R,,Ci=T,,=1.5ms



Pour obtenir B,=10 kHz, avec Q = 0.7, il faut:

W, ,=31.4-10"rad/s

Ko'
5 =
Wnp

et

Tip= 100 us

RipCp=T1p=Top=65us

et

Top= 1 =35us
oy Q Ko'Kp
Ry pCh =Ty =35us

3. Filtre actif avec une intégrale (pole en w =0) et un zéro en w,

Rappel, avec ce filtre:

W, =\/K0‘KD'(01 =\/KO'KD/TI

et

D'apres la théorie, avec ce filtre, pour Q = 0.7, on a:

270-B 445 = Wp 35 =20, (slide 54)

Pour obtenir B,=300Hz, avec Q =0.7, il faut:

, ,=940rad/s

Tja= Ko.zKD =113 ms et
(Dna
R;,Cy=7,=113ms et

=1.5ms

R,,Ci=1,,=1.5ms

Pour obtenir B,=10 kHz, avec Q = 0.7, il faut:

W, =31.4-10"rad/s

T, =m0 KD _jopus et
Wpp
Rl,bcb = T]’b =100 us et

1

Tob= =45us

Wnp

Ry pCh=Tap=45us



CIRCUITS ET SYSTEMES ELECTRONIQUES II. EXERCICE

Boucle a verrouillage de phase (PLL), démodulation FM

Soit une porteuse V dont la fréquence f est modulée par un signal sinus de bien plus basse
fréquence f, :

Vin () =A-sin[ 2ntfyg-t]= A-sin [2n(f0 +Afsin(2xf, t)) -t] =A -sin[(ooo +Awsin(w,,t)) -t]

f,, est la variable, Af et f; les constantes qui définissent les propriétés de la modulation.

On appelle indice de modulation FM : d= Af = Aw

fm ,max

Wm max

Dans le cas dit "Narrow Band FM", d est voisin de 1, donc Af est comparable a f,

m,max*

Dans le cas dit "Wide Band FM", d est bien supérieur a 1, donc Af est bien plus grande que f,

m,max *

Dimensionner une PLL du second degré, avec un comparateur de phase de type multiplicateur de
"Gilbert" et un filtre passif a un pdle et un zéro, capable de démoduler ce signal FM. On suppose a
priori (a vérifier apres coup) que KKy >> w, .
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Condition 1 (a priori):
Kp Kg >>w,
Dans une PLL avec un filtre passif a un pole et un zéro, cette condition garantit que I'on pourra
obtenir un amortissement correct avec un T, positif donc réalisable.
Comme pour une PLL de degré 2:
w2 =Ky Ko o,
la condition 1 implique que:

Kp Kg >0, >> 0,

Condition 2:
Pour obtenir un amortissement correct de la PLL, il faut:

05=Q=l

Condition 3:

Pour que la PLL puisse rester verrouillée sur toute la plage de fréquence balayée par le signal FM
d'entrée, il faut:

(DIOCk =2m Af

Pour une PLL de degré 2 avec un comparateur de phase de type multiplicateur et un filtre passif a
un pole et un zéro, cela implique:

T
mlOCk = 5 KD' KO 223'[' Af => KD- KO > 4 Af
Condition 4:

Pour que le signal démodulé, qui est a I'image du signal modulant, donc a la fréquence f,
apparaisse a la sortie V, il faut que cette fréquence se situe dans la zone ou la fonction de transfert
V/w; est constante égale a 1/K,, donc dans la bande passante de la PLL:

Bprr -3dB 2fm max

Pour une PLL de degré 2, avec un filtre passif a un pole et un zéro, et si ®,Q << K K, (cette
derniere affirmation découle des conditions 1 et 2):

2By 38 = 2'0, avec Q=0.7
2nBp; s = 25w, avec Q=0.5
D'ou:
20,2200 £ e = O, 270 ) nax avec Q=0.7

25w, =2mx-f => w, =25 f avec Q=05

m,max m,max



Condition 5:

Pour que la PLL reste constamment verrouillée, I'erreur de phase instantanée ne doit jamais
dépasser le maximum tolérable par le comparateur de phase de type multiplicateur, soit +rx/2 autour
de /2.

Pour une modulation sinusoidale de la fréquence d'entrée, l'erreur de phase est sinusoidale, avec une
amplitude créte donnée par:

¢, (jor)

;(jo,)

¢, (om) 1 |
10,(j0m) o |

q)e,créte = crete’ =27 Af-

En remplacant p par jo dans la "fonction d'erreur" de la PLL de degré 2 avec filtre passif a un pole
et un zéro (tirée du cours), on obtient:

_](Dm+(l)1 ‘_

2 2
e crete = 270" Af- ; F— =2m- Af- S 2m- Af - . 2
i 1, —1 n -

Pour des valeurs de w,, < w,, donc lorsque la fréquence f} varie lentement, et sachant que w, << ,
(condition 1), cette expression tend vers:

w
P crere = 27 Af- w—; =2 Af-

n

— régime quasi-stati
Kp Ko égime q que

n
De crete < 5 = Kp Ko >4 Af identique a la condition 3

Lorsque la fréquence f, varie plus rapidement, et que w,, > w,, ¢, peut tre approximée par :

q)e,créte = 275 ’ Af )

. ()] 2 2
. n —
‘me T+, -0,

- tant que w, <, <, (ou w,Q lorsque Q <1), ¢, peut se simplifier ainsi :

WO
q)e,créte =2 Af- 2
n

T
q)e,créte,max < D) = W, >+/4 Af- W,

- lorsque w,, = ,, ¢, passe par un maximum :

=27 Af: g

q) e,créte,max
w

n

a

<5 =  0,>4Af-Q

q) e,créte,max 2

on a alors intérét a prendre Q = 0.5 =  ,>2Af

- puis, pour ®,,>w, (ou w,/Q lorsque Q <1), on est alors hors de la bande passante de la PLL,
celle-ci n'a plus d'influence sur ¢, , qui vaut :

q)e,créte =27 Af- E

Ce cas n'est pas utilisable puisque la condition 4 n'est pas satisfaite et V,, ne suit plus f.



Avec Q =0.5, les conditions 3, 4 et 5 peuvent €tre réécrites ainsi:
Condition 3: Ky Kg >4 Af =0.64- Aw
Condition 4: w, =2.5f ~04-

m,max

Condition 5: w, >2- Af=0.32- Aw

m,max

Cas d'une modulation FM "Narrow Band": Af = f

m,max

(type transmission vocale)
Les conditions 4 et 5 sont a peu pres équivalentes.

Dans la pratique, il faudra prendre une marge de sécurité, a cause de I'imprécision des parametres
de la PLL, en particulier la fréquence de "free running" f; du VCO. Tout écart de celle-ci par
rapport a la fréquence centrale du signal d'entrée provoque une erreur systématique de phase, ce qui
réduit d'autant le ¢ .¢ max tolérable.

Prenons une bonne marge de sécurité, par exemple 0, =w,, ., = Aw
Rappel: Q=0.5

Pour respecter la condition 1: K, Ky>>m,-Q, on prendra K,-K,=4-w, , ce qui garanti aussi que la
condition 3 est respectée.

2
'~y w
D'ou: ml=ﬁ111(0=0.25'(0n=0.25'(1)m,max
-1
et Wy = 1 =0.57-w,=0.57-w
2 U)n'Q KD'KO . n . m,max
: Q Aw . ,
L'erreur de phase maximale sera: Q. ma = e 0.5 radians, soit 30°.

n

Cas d'une modulation FM "Wide Band": Af>>f .
(exemple de la radio FM avec Af=5-1 .0

m,max

Dans ce cas, la condition 5 devient dominante, nous obligeant a augmenter w, . Toutefois, lorsque
,> W, 1. ON peut prendre une valeur de w, inférieure au minimum donné par cette condition 5, car
on atteint jamais le point ou ¢, passe par un maximum. En supposant alors que ®; <, ..., <®,"Q (a
vérifier a postériori) :

=27 AF- (Dm,max _ Aoy (Dm,max E
q)e,créte,max = 2T 2 - 2 2
Wy Wy

2
=> w, > \/E' A®* ® max =0.8 JA® @ oy

Dans la pratique, il faudra prendre une marge de sécurité, a cause de I'imprécision des parametres
de la PLL, en particulier la fréquence de "free running" f, du VCO. Tout écart de celle-ci par
rapport a la fréquence centrale du signal d'entrée provoque une erreur systématique de phase, ce qui
réduit d'autant le ¢ tolérable.

e créte

Dans la cas de la radio FM ou Aw=5-w,, ., prenons une bonne marge de sécurité, avec:

w,=3 =0.6:Aw

Prenons aussi une bonne marge de sécurité sur la "Lock Range" avec :
KpKy=3-Aw =15-w
Rappel: Q=0.5

= 5w,

m,max



L'hypothese K- Ky>>m,-Q est alors respectée.

2
[PRCNN w
D'ou: m1=KD.I£<O =02-w,=0.6-0 . =0.12-Aw
1 T
et Wy = - =0.56-0,=1.7-0 =0.34-Aw
2 [(Dn'Q KD'KO n m,max
, ) ' _ Ao O max ] o
L'erreur de phase maximale sera: ¢, eemn="—""7 = 0.56 radians, soit 32

Wy
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1. INTRODUCTION

1.1 Définition

Un oscillateur contr6lé en tension (VCO) est un convertisseur tension-fréquence. C'est un
quadripdle, qui génere, a sa sortie, un signal périodique, dont la fréquence fy. est fonction de
la tension V appliquée a son entrée. Les parametres principaux d'un VCO sont:

* & o o

* & o

¢

la linéarité de la caractéristique fréquence foy. en fonction de la tension d'entrée V|,
le coefficient de transfert K, = Awys-/AV,, parfois appelé "gain" du VCO
la fréquence maximale fogc 1,

la dynamique maximale de la tension d'entrée et 1'écart fogc na—Toscmins OU 1€ rapport
fo /fosc.min COrrespondant

la forme du signal de sortie

SC,max’

pour un signal de sortie sinus, le taux de distorsion
le bruit de phase
le coit.

Plusieurs principes sont utilisés, qui correspondent a des technologies différentes, celles-ci

étant liées
¢
¢
¢
¢
¢

aux fréquences de fonctionnement. Citons:
les boucles a intégrateur et bascule de Schmitt ou oscillateurs a relaxation
les multivibrateurs astables a transistors et couplage par condensateur
les multivibrateurs astables a circuits numériques.
les oscillateurs sinus a circuits accordés LC avec ou sans quartz

les oscillateurs en anneau

2. OSCILLATEURS A RELAXATION

2.1 PRINCIPE DE BASE

Le principe d’un oscillateur a relaxation est illustré par le schéma suivant :

Tension de v Q Sorti
controle Yo @ - : ortie
Ve AVy Q ® binaire
Vi Viu Ve afosc
Comparateur

a hystérése
(bascule de Schmitt)

Il s'agit du schéma de base de tout générateur de fonctions. Il comporte trois éléments:

¢ deux sources de courant commandées par la tension d'entrée V,

4 un condensateur périodiquement chargé et déchargé par ces sources de courant (ces

éléments forment un intégrateur)
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4 une bascule de Schmitt (comparateur a hystérese) dont la sortie binaire Q, fonction
de la tension aux bornes du condensateur V. selon une caractéristique a hystérese,
commande la charge ou la décharge de celui-ci.

La sortie de cet ensemble génere un signal carré a la sortie de la bascule et un signal
triangulaire aux bornes du condensateur, comme illustrés a la figure suivante:

A VC

1 f AV
V. \/\/\

v
-

L > t

Il est possible de générer un signal pseudo-sinusoidal, par déformation du triangle dans un
circuit non-linéaire additionnel.

La fréquence d'oscillation est donnée par:

L 1Y)

fOSC =

Si la relation liant I, a V, est linéaire, la fréquence d'oscillation sera une fonction linéaire de la
tension de controle.

2.2 BASCULE DE SCHMITT DE PRECISION

Le schéma de principe d'une bascule de Schmitt avec des tensions de seuils précises est le
suivant:

VTL

Sa caractéristique de transfert est la suivante:

state




Oscillateurs controlés en tension - VCOs p. 3

2.3 COMMUTATION DE COURANT DE CHARGE/DECHARGE

Divers principes sont utilisables pour commuter entre charge et décharge d'une capacité par un
courant imposé.

L'un d'eux est illustré par le circuit ci-dessous représenté dans ses deux états: charge et
décharge de la capacité.

+Vee +Vee
IO(VO) bailceule 2 . UJ I0 (VO) bailceule
Schmitt Schmitt
Vo~ Q Ves [ Q
> @ < @
N > Low 1 High
Ry Ry
—— Ty saturé

Le transistor T joue le role d'un interrupteur commandé par la bascule de Schmitt. Lorsque ce
transistor est bloqué, le courant I, passe par la diode de droite et charge la capacité. La tension
v(t) croit donc linéairement, jusqu'a atteindre le seuil de basculement supérieur V. Lorsque
le transistor Tg est saturé, le potentiel d'anode des deux diodes est inférieur a V. et la diode de
droite est bloquée. Le courant I, passe alors dans la diode de gauche et traverse le transistor
d'entrée du miroir de courant. Le transistor de sortie du miroir soutire donc le méme courant I,
de la capacité, qui se décharge. La tension v(t) décroit donc linéairement, jusqu'a atteindre le
seuil de basculement inférieur V; . Ce cycle charge-décharge se répete périodiquement.

24 SOURCE DE COURANT COMMANDEE

Divers principes sont utilisables pour réaliser la source de courant commandée par V,, selon
une loi linéaire.

Le schéma d'un circuit simple est le suivant:

tVee

.................. 1,(Vy)

Tension de
controle Vo

-l
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Le courant I, en sortie du miroir de courant, est la copie de son courant total en entrée:
Vee - U; .\ Vo-U;
R, R,

IO =12+Il =

On en déduit la relation tension — fréquence du VCO:
Iy 1 'VCC—UJ-+ 1 Vo-Uj
2'C'AVT 2'R2'C AVT 2'R1'C AVT

fOSC =

Cette caractéristique a l'allure suivante:

0 FVO

Dans la zone linéaire de la caractéristique, le "gain" du VCO est donné par:

K _dU‘)OSC_ T
7 4V, AVpR,C

En conclusion, on a deux constantes de temps, R,C et R,C, pour déterminer deux parametres
du VCO, f; et K.

3. MULTIVIBRATEUR ASTABLE

3.1 PRINCIPE DU MULTIVIBRATEUR ASTABLE A COUPLAGE PAR
LES EMETTEURS

Le multivibrateur astable est tres répandu dans les circuits intégrés analogiques. Sa conception
et son emploi sont particulierement aisés. Il en existe de nombreux types. L'un des plus simples
est le multivibrateur a couplage par les émetteurs, dont le schéma de principe est le suivant:

R
X
1 c

I D I
@ )

-
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On impose que 2-I'R <U;, pour éviter la saturation du transistor conducteur.

Ce circuit posséde deux €états temporairement stables:

a. SiT, conduitet T, est bloqué: 2-I passe par T,, et aucun courant par T,
=> V=V =V Vg =V=Vc—2TR et Vg :VBZ_Uj EVCC_Uj
le courant I de la source de gauche traverse C
=> U, augmente linéairement et Vg, =V,—U.baisse linéairement
T, reste bloqué tant que Vg, >Vy, —U;=V-2T'R-U; <=> U.<2 IR

b. Si T, conduit et T, est bloqué: 2-1 passe par T,, et aucun courant par T,
= V=V =Vee V=V =V 2R et Vi =V -U=V-U
le courant I de la source de droite traverse C
=> U, diminue linéairement et  V,=Vj, +U.baisse linéairement
T, reste bloqué tant que Vg, >Vg, ~U;=V—-2I'R-U; <=> -U.<2 IR

La transition d'un état a l'autre arrive lorsque [Ul=2-I'R et que le transistor jusque la bloqué
commence a conduire. Le systeme étant bouclé avec un gain positif, il évolue rapidement vers
1'état opposé. Lors des transistions, la tension U ne varie pas et tous les potentiels font un saut
de £2-I'R.

En résumé, les différents signaux sont les suivant:

A VEI
4

AV=2TR | S~ VeoU
AV=2--R T T :

2 Va=Ve

A2Ve2=Vp

AV=2-IR IS~~~ I>>~v _u
AV=2IR i ] “«

AU-=4TR /\ /\
! o~

La fréquence d'oscillation est donnée par:
I B I 1
2:C-AU- 2:C-4-I'R 8:R-C

La fréquence d'oscillation est indépendante de 1. Il n'est donc pas possible de faire un VCO
avec ce circuit de base.

fOSC =
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3.2 TRANSFORMATION DU MULTIVIBRATEUR ASTABLE A
COUPLAGE PAR LES EMETTEURS EN VCO

A partir de la version de base du multivibrateur astable a couplage par les émetteurs, dont la
fréquence d'oscillation est:

I I 1
2:C-AUs 2:C-4-I'R 8-R-C

fOSC =
on peut obtenir un VCO dont la fréquence est dépendante du courant I, qui sera lui-méme

contrdlée par une tension V, si 'on fait en sorte que la chute de tension AV =2-I‘R soit
remplacée par une constante, par exemple une tension de jonction U;.

Ce principe est appliqué dans le circuit ci-dessous.

W 1 0%
T,, T,,

S

21 I I ™

C
Il
i

-

2

Iy

S Y
Tension de I I,
controle V0 ¥ v
RE RE

—l

Dans ce circuit:

¢ Chacune des deux diodes impose une chute de tension AV =U; constante, lorsque le
transistor correspondant conduit. Chacune des deux résistances R permet le passage
du courant de base de T,, ou T,, avec un chutte de tension négligeable, lorsquer la
diode correspondante ne conduit pas.

¢ Pour éviter la saturation du transistor T, ou T, conducteur, on abaisse de U; le
potentiel de chaque base par rapport a celui du collecteur opposé. Ceci est fait au
moyen des deux émetteurs suiveurs T,, et T,,, polarisés par I, et I, .

¢ Chacune des deux sources de courant I du circuit de base est remplacée par
l'addition de deux sources, une constante et une commandée par la tension V,,.

La fréquence d'oscillation est alors:
Iy+lx Iy  Vo-U;
4-C-U; 4-C-U; 4-RgCU;

fosc =

La tension V, doit €tre supérieure a U; pour que les transistors en sources de courant
commandées conduisent, mais inférieure a Vg, ;, pour que ces mémes transistors ne saturent
pas (en pratique, on peut monter =0.5V au dessus de cette limite théorique).
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Le VCO dont le schéma est représenté a la page précédente a la caractéristique tension —
fréquence suivante:

0 FVO

0 07 Vee- 1.6

Dans la zone linéaire de la caractéristique, le "gain" du VCO est donné par:

K0=d(1)osc _ T

En conclusion, on a deux constantes de temps, R;C et CU/Iy, pour déterminer deux parametres
du VCO, f, et K.

4. MULTIVIBRATEUR ASTABLE A CIRCUITS
NUMERIQUES

Le VCO de la tres populaire PLL 74HC4046 est réalisé dans une technologie CMOS, avec des
transistors et des blocs fonctionnels logiques. Le schéma de principe simplifi€ est le suivant:

VDD

g
=
g

Tension de I ' I
controle Vo R1 ﬁ ! Rz ﬁ 2 —I I—
-

Qatf,,. @ o<} \ ©

Les éléments externes de réglage sont R;, R, et C. Le principe de fonctionnement se rapproche
de celui de l'oscillateur a relaxation, c'est-a-dire charge puis décharge d'une capacité par un
courant I commandé par la tension V,,.

<l
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Les phases de charge et décharge de la capacité, suivant 1'état de la bascule RS formée par les
deux portes NOR, sont illustrées par les deux schémas suivants:

VDD

- oFr

A
1 oV Il*v/‘ 0 0
—]| o~ OFF |—

Le changement d'un état a I'autre survient lorsque V,, respectivement Vy, atteint le seuil des
inverseurs, soit environ Vp/2, qui font SET, respectivement RESET, de la bascule.

Juste avant le changement d'état, la capacité est chargée a V,/2. Juste apres, il se produit un
bref transitoire durant lequel la capacité est déchargée rapidement a travers la jonction drain-
substrat du NMOS qui vient d'étre bloqué. La transition de 1'état de gauche ci-dessus, a 1'état de
droite, est illustrée par la figure suivante:

- "I I pulse
i
| | %
Vp<0 | In/l Vop " Vp=0
| ™ 2
Ouverture Fermeture
du switch 0 —| p p I— 1 | du switch
NMOS NMOS
n n

Les principaux signaux dans ce VCO sont finalement les suivants:

v
A'Q
VDD
T2 J T2
ov > t
AVA
Vpp/2
(1\Y% - p t
AVB
Vpp/2
ov > t
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La fréquence d'oscillation est donnée par:

I

f = @@

Le courant de charge/décharge I est la somme de I, et ,. La tension V4 des transistors T, et T,
de la source de courant contr6lée, est donnée par:

Ip

Vos =V tal—
! Mn'Cox.W/L

En considérant grossierement que le terme en racine est négligeable, on peut écrire:
Vbias - VTn + VO — VTn
R, R,

I=12+115

La fréquence d'oscillation est alors:
Voias=Vrn . Vo=Vm
2'R2'C'VDD/2 2'R1'C'VDD/2

fosc =

La tension V,, doit étre supérieure a V, pour que T, conduisent.

La caractéristique tension — fréquence du VCO est la suivante:

0 H l =V0
0 VTn VDD _VTp+VTn

Cette caractéristique sature au dessus d'environ (Vpp =V, +Vy,) a cause de la tension Vg
nécessaire aux transistors PMOS du miroir de courant pour fonctionner.

Dans la zone linéaire de la caractéristique, le "gain" du VCO est donné par:

KO _ d(DOSC _ 2
dVO VDD' Rl' C

En conclusion, on a deux constantes de temps, R,C et R,C, pour déterminer deux parametres
du VCO, f, et K, .
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5. YCO A OSCILLATEUR LC

5.1 L'OSCILLATEUR LC VU COMME UNE BOUCLE A REACTION
POSITIVE

5.1.1 Principe de base

Un oscillateur sinus peut étre considéré comme un circuit en réaction positive:

Xy

L1 AGe) |2

+

Bjw) [+—

Ce systeme bouclé est le siege d'une oscillation sinusoidale entretenue (amplitude constante) de
pulsation wygc, si la condition de Barkhausen est satisfaite:

A(jwosc) Pliwosc) =1
Les deux conditions pour que 1'oscillation démarre sont:

>1

arg(A(jwose) B(iwose)) =0 et |A(joose) Blivosc)

Dans la pratique, f est un circuit LC présentant une résonance marquée qui va fixer la
fréquence d'oscillation, et A un dispositif actif, le plus souvent une transconductance, qui va
permettre le démarrage puis l'entretien de 1'oscillation, en fournissant le gain en puissance qui
compense les inévitables pertes dans les éléments passifs.

5.1.2 Oscillateur "Colpitts" et dérivés

Le schéma de principe de 1'oscillateur "Colpitts" est le suivant:

B/G C/D Y'Y
g .V, L
Xin
Vi Vi g \f} —> ==C, C,== V3
v A E/S ﬁ v
On peut écrire:
) \% ) 1 ) j
A(Jw)=__2=_g—m avec . Xm =J®C1+—=Jmcl+%
Vi &+Yy, oL+ - 1 1-02LC,
joC,
1
. \Y joC 1
B(jw) = T2 = e
*2  joL+- I-wLC,
JjoC,
On en tire:
1 . 1 — gm
A(jw) B(jw) =-

g,-(1-w?LCy)+ jw-(C; +CH —0’LC,C,)
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La pulsation possible d'oscillation a laquelle A-3 est réelle (argument nul) est:

1

Wosc =777
L Cl'cz
C+C,

Le démarrage de I'oscillation est assuré si le gain de boucle A(jwosc): B(jwese), qui doit étre réel
positif, a une valeur supérieure a 1, ce qui implique:

gm G

g €
La transconductance g, peut étre un simple transistor bipolaire, JFET ou MOS. N'importe
lequel des trois nceuds E/S, B/G ou C/D du schéma "petits signaux" précédent peut étre la

masse du circuit. Les trois schémas simplifiés ci-dessous sont des exemples de réalisation
pratique.

Voo _

L )
[T f

MOS en Source Commune NPN en Base Commune JFET en Drain Commun

G,

On peut montrer aisément que les condition d'oscillation sont aussi satisfaites si, dans la
structure "Colpitts", on remplace l'inductance par un circuit LC série (oscillateur "Clapp"), ou
encore par un quartz. Une autre variante consiste a remplacer L par une capacité, et C, et C, par
des inductances, ou une seule inductance avec prise intermédiaire (oscillateur "Hartley").

Il existe un nombre considérable de réalisations finales possibles suivant le principe et le type
de transistor(s) utilisés, la polarisation, ainsi que le point d'extraction du signal.

5.2 L'OSCILLATEUR LC VU COMME UN RESONNATEUR ASSOCIE
A UNE RESISTANCE NEGATIVE

5.2.1 Principe de base

Un circuit accordé LC parallele peut étre le siege d'une oscillation entretenue si les pertes
d'énergie, que 1'on modélise par une résistance parallele, sont compensées par un circuit actif,
équivalent a une résistance négative, égale a la résistance de perte et placée en parallele sur
celle-ci.
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5.2.2 Réalisation de la résistance négative
Un résistance négative peut étre réalisée de la fagon suivante:

v

i i —i
gm.v;\/ gm.vl
N—

% iy

Ce circuit est décrit par les équations:

V=V|-V,
A%
gm'V2+gm'V1=0 = V1=_V2=5
I=gn Vy=—gpn V= _gm'z
La résistance équivalente vaut donc:
v 2
R = - = —_——
1 Em

Les transconductances peuvent étre réalisées avec des transistors MOS ou bipolaires.

5.2.3 Oscillateur LC symétrique a transistors MOS

Le schéma d'un tel oscillateur est le suivant:

a

I,

Les deux transconductances sont réalisées avec une paire différentielle, dont la polarisation est
assurée par la source de courant I .

Les deux inductances dans les drains sont nécessaires pour permettre le passage du courant de
repos de chaque transistor. Elles sont souvent remplacées par une seule inductance avec une
prise médiane reliée a V.

Cette solution se préte bien a une intégration totale d'un oscillateurs micro-ondes. A ces
fréquences l'inductance nécessaire est alors assez faible pour €tre intégrée sous forme plane
sans nécessiter trop de surface.
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5.3 TRANSFORMATION DE L'OSCILLATEUR LC EN VCO
5.3.1 Principe de base

Pour commander la fréquence d'un oscillateur LC par une tension V,, on va faire varier la
capacité globale d'accord du circuit LC résonnant en fonction de V. Dans ce but, on utilise le
plus souvent une diode polarisée en inverse, dont la capacité de jonction dépend de la tension
inverse Uy selon la loi:

K

S ——
(Ur+Uj5)

J

K est un parametre dépendant de la géométrie de la diode, et n peut varier de 0.33 a 0.68
suivant les profils de dopage.

Les diodes optimisées pour cette application sont appelées "Varicap".
La fagon d'utiliser la diode "Varicap" est illustrée par les deux schéma suivants:

VO —V.\, Lch

R
4—
| i YYY\

L cJ— CIVJ_Cd:I_.VOZO ng ICIJ‘ V4, |Ve20
T b

Les capacités de couplage C, et de découplage C, doivent avoir une impédance minimum a la
fréquence d'oscillation, pour se comporter comme des quasi court-circuits pour le signal
oscillatoire. L'inductance dite "choke" L, doit avoir une impédance maximale a cette méme
fréquence, pour se comporter comme un quasi circuit ouvert pour le signal oscillatoire. Ainsi,
pour les signaux a la fréquence d'oscillation, la capacité variable C, de la "Varicap" se retrouve
en parallele sur le circuit résonnant LC.

Pour la composante continue, la tension inverse aux bornes de la "Varicap" est égale a V,,.

Une autre solution utilise deux diodes "Varicap" téte-béche, selon le schéma suivant:

V.,
o

L C==FWV\T.
g L
L

Pour les signaux a la fréquence d'oscillation, les deux capacités variables sont en série, donc
leur effet est réduit de moitié. Cette solution a par contre 1'avantage de supporter des tensions
sinus supérieures et de générer moins de distorsion, car chaque diode est soumise a la moitié du
signal oscillatoire, et en opposition de phase I'une par rapport a 1'autre.
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5.3.2 Exemple de VCO a FET

Le schéma de ce VCO est le suivant:

5.3.3 Exemple de VCO a transistor bipolaire

Le schéma de ce VCO est le suivant:

VCC
S
o MM .
Vo20 =—C, L=
ICCV C,
THIT

5.3.4 Exemple de VCO entiérement intégré en technologie MOS

Le schéma de ce VCO est le suivant:
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6. VCO A OSCILLATEUR EN ANNEAU

6.1 L'OSCILLATEUR EN ANNEAU

Le schéma de principe d'un oscillateur en anneau formé d'inverseurs logiques, ainsi que les
signaux a la sortie de chaque étage, sont les suivants (exemple a trois étages):

La fréquence d'oscillation est donnée par:

1 o
fosc = avec: N entier impair = 3

N' (tpHL + tpLH)

ou t,y et t,; sont les temps de propagation de chaque inverseur, et N le nombre d'€tages.
Celui-ci doit €tre impair, sinon le circuit reste stable dans 1'un des deux états possibles, et
supérieur ou égal a trois, car un seul inverseur rebouclé sur lui-méme est en général stable,
polarisé dans sa zone de transition.

En technologie CMOS, le schéma , tout simple, est le suivant:

_—d‘J ﬂ‘J {l‘J

I \\\L\\ ---I \\s\\\
---I (::IJ I AA}\&A 14 \\\s\v IJ
I I ov

Les temps de propagation sont proportionnels a la capacité totale de charge C, de chaque
inverseur.

200204

/

/
S Y I

/

lvrrrrssr
rrrsss
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6.2 TRANSFORMATION DE L'OSCILLATEUR EN ANNEAU EN VCO
6.2.1 VCO a oscillateur en anneau "Current Starved"

Le principe dit "Current Starved" consiste a controler le courant de charge/décharge de la
capacité C, par des sources de courant, commandée par la tension V,,, placées en série avec les
transistors formant l'inverseur. Le schéma de principe est le suivant:

VDD

ov

La charge et la décharge de C, est alors linéaire, avec une pente +1,/C, . En considérant de
facon tres simplifiée, que les transistors sont de simples interrupteurs qui commutent lorsque
leur potentiel de grille franchit le seuil V,,/2, les potentiels de sortie des inverseurs ont alors
l'allure simplifiée suivante:

v

pente =+1,/C

v

Le temps de propagation moyen est de:

_ Voo Co
P2,
La fréquence d'oscillation dépend de I, selon la loi:
| Iy
2-N-t, N-Cy-Vpp

fosc = avec: N entier impair =3

Les sources de courant toutes égales peuvent €tre faites par deux miroirs de courant a sortie
multiple. Le schéma a la page suivante illustre ce principe, avec une commande simple par la
tension de controle V,, .
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Le schéma simplifié d'un VCO a oscillateur en anneau "Current Starved" est le suivant:
p

<J VDD

t

V..

o
dj d
I:—d —d
- ]

;|

N
A\
aanaa L

L & o

l e |
v, |

7(V0 'VTn )2 I0 V ] I0

Le courant I, est donné par:

Iy =ﬁ?n'(VO_VTn)2

La fréquence d'oscillation est donnée par:

_Ba . (Vo V)’

avec: N entier impair = 3
2 N ° CL ° VDD

fOSC

Le "gain" du VCO autour d'une valeur de repos V,,, vaut:

Ko =M=2n-ﬁn-¢ avec: Nentier impair = 3
dVO N'CL'VDD

6.2.2 VCO a oscillateur en anneau a résistance série controlée

Le principe consiste a insérer une résistance série a la sortie de chaque inverseur pour ralentir
la charge/décharge de la capacité C, qui est principalement composée de la capacité des grilles
de I'étage suivant. Le schéma de principe est le suivant:

A\
s

ov

En considérant de fagon treés simplifiée, que les transistors sont de simples interrupteurs avec
une résistance r,, <<R_, les potentiels des drains et des grilles alors 1'allure simplifiée suivante:

VD,i-l
Vpp T = [ S
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Le temps de propagation moyen est de:
La fréquence d'oscillation dépend de I, selon la loi:

1 1
2:N-t, N-RgCp-In2

fosc = avec: N entier impair =3

Chaque résistance série variable peut €tre réalisée selon le schéma suivant:

Vc,n

L
_ﬁ_ Vo B VG,i+1

T

La résistance équivalente est donnée par (cours Structures analogiques, Prof. M. Kayal):

1
R.=
’ Bn'(vc,n_VTn_Vin)+ﬁp'(vin_vc,p_VTp)

Le principe d'une commande simple R, par la tension de contrdle V est illustré par le schéma
suivant:

VDD

Vo

—dl —

i CL | CL | CL

_(5_4_
[
_(5_=
I_
I_

ov

Si V=V, =V, et B,=f,=p, lafréquence d'oscillation est donnée par:
B(ZVO —2'VT —VDD)
2:N-Cy -1n2

Le "gain" du VCO vaut:

fosc = avec: N entier impair =3

=M=2n'ﬁ 1

— avec: N entier impair = 3
dVv, N-Ci-In2
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6.2.3 Caractéristiques des VCOs a oscillateur en anneau a inverseurs CMOS

Totalement intégrables en technologies CMOS numériques avancées.

Grande souplesse dans le choix de la gamme de fréquence par simple changement du
nombre d’étages.

Amplitude de sortie (sur les drains) constante en fonction de la fréquence.
Relation approximativement linéaire entre la tension de contrdle et la fréquence.
En pratique, rapport de plus de 2 décades entre fogc i €t fogc ma -



CIRCUITS ET SYSTEMES ELECTRONIQUES EXERCICE

VCO LC a diode varicap

Soit l'oscillateur LC ci-dessous, dont la fréquence est commandée en tension :

VDD
;. C, >
. G
| I' = C S
V() CV L I O out
C
e e
. -
transistor FET : I, = IDss'(1+VGS/Vp)2 avec i Ipgg=5mA V =3V
diode varicap : C, = K-(Uj+VR)'1/ *avec : K =22 pF-V'"?

tension de contrdle : 0.5V <=V,<45V
L=15uH C,=33pF C,=10pF
R¢=1kQ L,=100xH C,=22nF

a) Point de repos.

Déterminer le courant de repos dans le FET ainsi que la transconductance g, correspondante.

b) Schéma petit signaux.
Etablir le schéma petit signaux, en supposant, qu'a la fréquence d'oscillation I'impédance de C, est
négligeable et que celle de L, est trés grande, par rapport a celle de C,.

Montrer que 1'on peut faire apparaitre un oscillateur a la structure Colpitts.
q p pp p

¢) Fréquence d'oscillation.

Etablir la relation entre la fréquence d'oscillation fyy. et la tension de commande V. Déterminer les
fréquences minimale et maximale.

Etablir la relation entre le gain K, du VCO et la tension de commande V,,. Déterminer les valeurs
minimale et maximale de Ky, , ainsi que sa valeur autour de fog-, =27.5 MHz

Vérifier que la condition de démarrage des oscillations est satisfaite.




CIRCUITS ET SYSTEMES ELECTRONIQUES

. CORRIGE

a) Courant de repos Iy, et transconductance g,.

Le schéma en courant continu est le suivant :

VGSO)Z

Ipg =Ipss -1+

2
~Veso _q, 2Vaso , Véso
Ry Ipgs Vo sz
1, 2 1
_VGSO +(—+—)'VGSO +1=0
\A V,  Rg-lpgs

2 \]P2 2
VGSO+(2VP+—.I )-VGS()'l'Vp =0
S +DSS

Avec les valeurs numériques donnés :
Viso+7.8 Vg +9=0 solutions : Vggg = —6.4 et —1.4
L'unique solution valable est celle comprise entre -V, et 0 :
Vgso=-14V et donc Ipg=1.4mA

La transconductance vaut :

dip _2'Tpss .y, V\C]*SO) ~1.8mA/V

dVgs Y, ,

Em



b) Schéma petits signaux
Pour des fréquences autour de 27.5 MHz :
1/nC,=2.6 Q2 << wL=260Q << oL,=17kQ

Sur le schéma pour petits signaux a cette fréquence, C, est un court-cicuit et L, un circuit ouvert :

nggs
g

l +C2 Vgs\A f

C
v L 0 out
&1 1

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

d

nggs

. u, U, U Z
H(jo)==2==2-=3 =g Lot —C2
u, U, U, Zor+ Loy I1Zy)
Z
H(jo) =-gn - (Rg /1 Zcy I(Z Zcy 11Zy1))) =Cs
H(j0) = ~gm " (Rs //Zcy (Zco + (Zey 11241))) Zer+ (Zey 1Zy)
1
. 1 joC
H(.](D) =—L8m"’ 1 1 L 2 1
—+ joC + I I + -
Rs i + + joC joCy
 4jeC JoC,  joL
JoL
1
. _ —&m ijZ
H{jo) = . I joL I
—+joC; + . 2 + -
Rg joL 1 1-w’Lc, joC,
1-0’LC, jwC,
: - 1-w’LC
H(jo) = “En —
. joCy-(1-wLC,) 1-wL(C, +C,)
—+joC; + 5
Rg 1-w°L(C, +C5)

—g. Rg-(1-w’LC,)
1-0°L(C, + C,) + joRg(C; + C,) - jw R4L(C,C, + C,C,; + C,C,)

H(jw) =



—g. Rg-(1-w’LC,)
1-0°L(C, + C,) + joRg(C, + C, —0’L(C,C, + C,C, + C,C,)

H(jw) =

¢) Fréquence d'oscillation

argH(jwogc)=0 si C;+C, —wéSCL(CVCI +C,C;+C,C, =0
C1+C2 1

2 = =
Wosc =L(C,C,+C,C,+C,Cy) ( . C,C, )
v C] +C2
fosc = Posc _ avec:C=C, + €&

On peut aussi reprendre directement les résultats du circuit Colpitts classique:

2 1
Wosc - CC,
equ Cl + C2

avec une inductance L., dont I'admittance (imaginaire négative) est égale a celle de l'inductance L
g g g

equ

du circuit (imaginaire négative) plus celle de C, (imaginaire positive) en parallele sur L.

1 1 ) L
; =——+joC, => Lequ =
J(DLequ J(DL 1-w LCV
(1)2 _ 1 =1_(D(2)SCLCV
08¢ L L GG GG
1—(1)%5ch\, C1+C2 C1+C2
C,C
woscL =2 =1-wdgcLC,
Ci+C,
C,C
2 142
0AeL(C, + )=1
oscL(Cy C +C,
1
2
Wosc = C,C,
L(CV+C1+C2)



La diode varicap est polarisée en inverse a la tension V, la capacité de jonction varie selon la loi :
K

GGy e a2, GG e .
wosc = | Cy + C,+C, = |L|K(U; + V) TG, courbe page suivante

Le "gain" du VCO vaut :

1-3/2
dogge -1 a2, GG -1 -3/2
KVCO =W =7|:L(K(UJ +V0) +m TLK(UJ +V0)

1=32
K 2, GG :
Kyveo == |Uj+VoL{ KU+ V) "7+ C +GC, courbe 2 pages plus loin

Pour V,..=05V  fogcmm =245 MHz et Kycome = 23-10° rad/sV.
Pour Vo, =45V fosemn =312 MHz et Kyco i, = 5.2:10° rad/sV.

Pour obtenir fog, = 27.5 MHz, s0it Wogc, = 271:27.5-10° rad/s, il faut :

2

C,C, K
=223pF => C,=Cga-=43pF => Vo= 5 -U;=17V

C= C1+C2

2

®osc oL v

Pour Vo= 1.7V fo5co=27.5MHz et Kyco=12:10° rad/sV.

A la pulsation d'oscillation, le gain en boucle ouverte vaut :

e Rs U-03LC) L O
2 =+gmRs—/—=
l—moscL(CV +C2) CZ

H(j(l)osc) =

Ce gain supérieur a 1'unité assure que l'oscillateur démarre.



kvt_

Fréquence f4. générée par le VCO en MHz en fonction de la tension de commande V, en Volts



\"'rv

Mrad/sV

"Gain" du VCO K, en Mrad/sV en fonction de la tension de commande V,, en Volts
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1. INTRODUCTION

La synthese de fréquence consiste a générer un signal, généralement sinusoidal, dont la
fréquence est programmable avec la meilleure précision possible. De tels signaux sont utilisés
comme référence dans les systemes d’émission-réception radio, et plus généralement dans les
systemes utilisant une modulation-démodulation.

Deux techniques sont généralement utilisées, la syntheése a base de PLL, dite synthese
indirecte, et la synthese directe (DDS) exécutée de maniere numérique.

2. SYNTHESE INDIRECTE A PLL

2.1 PRINCIPE DE BASE

La structure la plus simple est illustrée par la figure suivante:

PLL
N
e I
frer fin Vb Vo fosc
—lF — B ¢ — Fp) > VCO >
Référence de Diviseur de - _ bal
fréqu‘ence fixe fréquence fixe fOUT B fOSC/N N
et trés stable  (ou programmable)
Ve
Diviseur de fréquence
programmable

Le principe est de réaliser une boucle PLL incluant un diviseur programmable dans la
réaction, entre la sortie du VCO et l'entrée — du comparateur de phase. Cette structure de base
est appelée multiplicateur de fréquence a PLL, car, lorsque la boucle est verrouillée:

f .
fOUT = % = fIN = fosc =N- fIN avec N entier

La fréquence d'entré de la PLL est obtenue par division d'une fréquence de référence donnée
par un oscillateur a quartz:

f .
fiy =—LL  avec M entier

Donc, lorsque la PLL est verrouillée, on a:
N .
fosc = M ‘frep avec M et N entiers
Si le facteur de division N est programmable par pas unitaires, la résolution de fréquence est:

f] :
Afpgc = % avec M entier
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Dans la PLL d'un synthétiseur de fréquence, on utilise généralement un comparateur de
phase-fréquence, le plus souvent avec une sortie 2 pompe de charge compléte ou sa version
simplifiée, toutes deux représentées ci-dessous.

1 VDD -1 VDD

ON
NN *

o / R,

(I) -f ? >V, (I) -f I-—D:L—VVO
Wyt ) é C _I_ 7 Woyt \ C y/
==

¢OUT ¢OUT

Le "Lock Range" et le "Capture Range" sont alors égaux et maximums, déterminés par la
dynamique en fréquence du VCO ou la dynamique de sortie du filtre (la plus petite des deux).

Dans les cas les plus courants, le filtre est du type intégrateur avec un zéro et un pdle
secondaire, ce qui donne une PLL du 3° ordre.

Le modele linéaire de la boucle a verrouillage de phase est le suivant:

; ¢i K .q)e \4 Wose = KycoV
% + q) D F(p) 0 » VvCo VCO "0 >
_Ttbo T ©,=Ko Vy/N ..
I :N je——

On peut reprendre toutes les résultats établis dans 1'étude de la PLL en remplacant simplement
K, par Ky o/N. Les fonctions de transfert de cette boucle sont donc:

Vo(p) _ Kp F(p) __ N KpF()Kyco/N
0i(p) P+Kp F(p)'Kyco/N Kyco p+Kp F(p):Kyco/N

0o(P) __Kp F(p)-Kyco/N
w;i(p) p+KpF(p)-Kyco/N

be(P) _ p
¢;i(p) p+Kp F(p) Kyco/N

Le facteur de division programmable N a donc le méme effet sur les parametres de la PLL
(stabilité, bande passante, amortissement) qu'une variation de K,. Pour que le comportement
de la boucle reste satisfaisant, sans modification du filtre en fonction de N, le rapport
N,ax/ N doit rester limité.

max min

"gain" de la PLL:

rapport entré/sortie:

fonction "d'erreur":
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2.1.1 Exemple : oscillateur local d'un récepteur FM.

Synthese de fréquence de 98.7 MHz a 118.7 MHz par pas de 100 kHz (200 fréquences).
Solution 1: synthése a PLL simple

Le schéma de principe, avec les valeurs extremes des fréquences et du facteur de division, est
le suivant:

f f f
——=> :M —{ ¢-f |+ Fp) > VCO ——
10 MHz 100kHz

Oscillateur Diviseur de - f 98.7-118.7 MHz
a quartz fréquence fixe f f . /N
M =100 OUT |_osc - N
100 kHz 98.7-118.7 MHz
/ pas de 100 kHz

Diviseur programmable
987<N <1187

L'élement critique, dans cette solution, est le diviseur programmable, dont la fréquence
maximum d'entrée admissible doit étre de 120 MHz ou plus.
Solution 2: changement de fréquence dans la boucle

Pour abaisser la fréquence de travail du diviseur programmable, on effectue un changement
de fréquence (mixing) entre le VCO et le diviseur. Le schéma de principe, avec les valeurs
extremes des fréquences et du facteur de division, est le suivant:

f f f
——=> :M —{ ¢-f |+ Fp) > VCO [+—
10 MHz 100kHz

Oscillateur Diviseur de - f 98.7-118.7 MHz
a quartz fréquence fixe f f. /N f f,
M =100 ouT C : N < C S _|ﬂ|_
100 kHz 5.7-25.7 MHz 93 MHz
/ pas de 100kHz
Diviseur programmable 0‘sc1llateur
57<N <257 a quartz

Le facteur K, est inchangé. Par contre, le rapport N, ,./N, ., est proche de 5, et K,=K-/N
varie dans les mémes proportions. Avec un filtre fixe, le comportement transitoire de la
boucle (amortissement et temps d'établissement) sera tres différent selon la fréquence générée.

min

Solution 3: changement de fréquence hors de la boucle

On effectue la synthese d'une fréquence plus basse que l'on transpose ensuite en HF par un
changement de fréquence (mixing). Le schéma de principe, avec les valeurs extremes des
fréquences et du facteur de division, est le suivant:

f f f f
I :M 3 ¢-f [-»{ Fp) > VCO —»
10 MHz 100kHz 98.7-118.7

Oscillateur Diviseur de - A 5.7-25.7 MHz ¢ MHz

A quartz fréquence fixe fOUT fooc/N s| 93 MHz

M=100 : N
100 kHz 5.7-25.7 MHz -”]l—
/ pas de 100kHz
Diviseur programmable Oscillateur
57<N<257 a quartz
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Le facteur K, est toujours inchangé. Par contre, le rapport N, /N, .. est proche de 5, et
Ko = Kyco/N varie dans les mémes proportions. Avec un filtre fixe, le comportement
transitoire de la boucle (amortissement et temps d'établissement) sera tres différent selon la
fréquence générée.

min

De plus, le VCO doit avoir une grande dynamique de fréquence, exigence qui peut étre
difficile a satisfaire avec les VCOs courants.

2.2 SYNTHESE A PREDIVISEUR

Comme on vient de le voir, lorsque la fréquence du VCO est tres élevée (quelques centaines
de MHz), il peut étre treés cofiteux d’utiliser une technologie permettant la réalisation du
diviseur programmable N capables de travailler a ces cadences élevées. En effet, les diviseurs
programmables sont généralement réalisés sous forme d’un compteur a auto-rechargement,
selon le schéma de principe suivant:

fok Down counter
— < Carry out Clock in <}e— f
N Load Preset value
.
N

La limitation en fréquence provient surtout du temps de rechargement du facteur de division
N lorsque 1'état du compteur vaut zéro ou 1, suivant les modéles, (quelques dizaines de
nanosecondes pour les circuits logiques CMOS standards).

2.2.1 Synthétiseur de fréquence a prédiviseur fixe.

Une variante du synthétiseur simple a PLL utilise un prédiviseur de fréquence par une valeur
P fixe, placé entre le VCO et le diviseur de fréquence par N programmable. Le schéma de
principe d'un synthétiseur a prédiviseur fixe est le suivant:

frer fin Vp Vo fosc
=l :M —> ¢ —> Fp) > VCO
Référence de Diviseur de 1. fc A s
fréquence fixe fréquence fixe four= N fe= P
et trés stable (ou programmable) : :N [&——— :P
fosc
Y N /
P-N Diviseur de Prédiviseur
fréquence de fréquence
programmable fixe
Lorsque la PLL est verrouillée, on a:
P-N .
fosc = EVE ‘frep avec M,N et P entiers

Si le facteur de division N est programmable par pas unitaires, la résolution de fréquence est:

f .
Afggc =P+ % =P-fiy  avecMet P entiers
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Application a Uoscillateur local d'un récepteur FM (méme exemple qu'en 2.1.1)

Le schéma de principe, avec les valeurs extremes des fréquences et du facteur de division, est
le suivant:

fRE F iL\l fOSC
—F— :M —— ¢-f —> F@p) —>| vco
10 MHz 10 kHz

Oscillateur Diviseur de 98.7-118.7 MHz

a quartz fréquence fixe ﬂ fC
M =1000
‘N [&—— :P
9.87-11.87 MHz 98.7-118.7 MHz
pas de 10kHz pas de 100kHz
Diviseur Prédiviseur
programmable fixe
987<N <1187 P=10

C’est la meilleure solution dans ce cas précis.

Comme le montre 1'expression de la résolution, et comme on le voit dans I'exemple précédent,
le comparateur de phase, et donc la boucle de phase, travaille a une fréquence P fois inférieure
a la résolution sur la fréquence générée. Ceci rend le dimensionnement du filtre de boucle tres
délicat du fait des contraintes suivantes:

¢ il est nécessaire de limiter la bande passante du filtre pour atténuer la composante
parasite a f;y provenant du détecteur de phase. En effet cette composante résiduelle
provoque une modulation parasite de la fréquence générée;

¢ avec un amortissement correct voisin de 1, une plus faible bande passante du filtre de
boucle entraine une réduction de la bande passante de la PLL. Le temps verrouillage,
lors d'un saut de fréquence important, et le temps d'établissement, lors d'un
changement de fréquence sans perte de verrouillage, sont alors augmentés. En
résumé, la réponse a un changement de la consigne N est plus lente.

Dans un synthétiseur a prédiviseur fixe, un compromis doit étre adopté entre le temps de
verrouillage et la résolution sur la fréquence générée. Plus le pas de fréquence diminue, plus
le temps de verrouillage augmente.

De plus, le bruit de phase du signal généré par multiplication de fréquence a PLL est d'autant
plus important que le facteur de division de la boucle est élevé.

Ces problemes peuvent étre atténués par 1’utilisation d'un prédiviseur a double modulo,
capable de diviser par P ou par P+1, a la demande. Une gestion ingénieuse de cette capacité
permet d’utiliser une fréquence f; égale a la résolution Af,s., comme dans un synthétiseur
sans prédiviseur, et donc de construire des synthétiseurs de fréquence a la fois agiles et a pas
fin.

2.2.2 Synthétiseur de fréquence a prédiviseur a double modulo.

Un prédiviseur a double modulo est capable de diviser sa fréquence d’entrée soit par P, soit
par P+1, suivant 1'état d'une entrée de contrdle du modulo. On trouve sur le marché de
nombreux circuits-intégrés accomplissant cette fonction (division par 10/11, 16/17, 20/21,
32/33, 64/65, 128/129, etc.). Certains fonctionnent jusqu'a des fréquences de plusieurs GHz.
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Ce prédiviseur a double modulo est utilis¢é dans une structure a deux compteurs
programmables dont le schéma est le suivant:

four Down counter 1 fc
Carryout  Clock in <[ : P/P+1 j&— fqc
Load Preset value P+1

EE T

I_ Down counter 2
Carryout  Clock in
Load Preset value

4 A A<N

%k intégrated
in counter 2

Une période T est formée de N périodes T.. Durant les A premieres périodes T, fogc-est
prédivisée par P+1, donc To=(P+1)-Tys . Durant les (N-A) périodes T, restantes, f,q-est
prédivisée par P, donc T.=P-Ty4 . Finalement, T vaut:

TOUT = A(P+1)TOSC +(N—A)PTOSC =(N'P+ A)TOSC avec: A<N
En fréquence, cela donne la relation:

f
four = —25— avec: A<N

On constate qu’il est ainsi possible d'avoir un facteur de division programmable par pas de 1,
et non plus de P, comme c’est le cas avec un diviseur simple a prédiviseur fixe.

Le schéma de principe du synthétiseur avec prédiviseur a double modulo est le suivant:

£ £ £
Al-—— :Mm [— ¢-f > Fp) | vcO ——>

Oscillateur Diviseur de
a quartz fréquence fixe 2 fC
(ou programmable) - N -P/P+1 |«
7 )
I— Z Pré-diviseur
T A
L4
Diviseurs
programmable

Lorsque la PLL est verrouillée fiy=f,yr, et fosc est liée a fygp par:

f
fosc =(N-P+A)-% avec: A <N

Si le facteur de division A est programmable par pas unitaires, la résolution de fréquence est:

frREF

Afpgc = M fin  avec Mentier
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2.3 SYNTHESE A DIVISEUR FRACTIONNAIRE
2.3.1 Principe de base du synthétiseur a diviseur fractionnaire.

Jusqu'a présent, le facteur de division de la boucle était considéré comme un entier. Pour une
résolution donnée, 1’utilisation d’un facteur de division non-entier permet de réduire le temps
de verrouillage et le bruit de phase en utilisant une fréquence f}y plus élevée.

Le principe le plus couramment utilisé est illustré par le schéma suivant:

fOUT <+ :P/P+1 |[¢— fOSC
P+1

fC K

¢

L-bits |
D-Reg L-bits bus

Overflow
~

Qtot

Accumulateur a L bits

L-bits bus

On utilise un accumulateur a L bits dont le contenu est augmenté de K a chaque impulsion
d’horloge a la fréquence fx. Si I'accumulateur était illimité, son contenu (état) augmenterait
de f'K a chaque seconde. Mais comme sa capacité est limitée a 2", une fois arrivé a son
maximum, il "déborde" et recommence a zéro. Ainsi, chaque seconde, il se produit f.,-K/2"
"débordements" (Overflow). Le prédiviseur divise normalement f,q. par P, sauf a chaque
Overflow ot il divise une seule fois par P+1. On peut aussi considérer que le prédiviseur
ignore ou "avale" (swallow) une période T, a chaque Overflow. Ainsi, a chaque seconde, le
prédiviseur regoit s périodes en entrée, il en ignore f-K/2", et divise le nombre restant par
P pour donner f,;; périodes en sortie. Il en résulte les relations suivantes:

fosc —fCK’K/ZL
P
fOSC = fOUT P+ fCK K/2L avec P, L et K entiers et K < 2L

four = avec P,L et K entiers et K < 2"

Le schéma de principe d'un synthétiseur de fréquence utilisant un tel diviseur est le suivant:

: frer=fin % fosc ‘
=l » ¢-f | F(p) » VCO >
O:scﬂl‘ateur £ fOSC
a quartz ouT P+ K/2L
:P/P+1 [¢—
__©®
- A
fo |51 2
A chaque "overflow" CK | "IN ?: K
le diviseur divise une U 5
seule fois par (P+1). L-bits
Sinon, il divise par P. D-Reg 1 -bits bus 2 L-bits adder
L-bits accumulator\

L-bits bus
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Lorsque la boucle de phase est verrouillée, fyr =iy =frer=fck, c€ qui donne:

K .
fosc =frer- (P + 2—L) avec P,L et K entiers et K < 2"

Le facteur de division fq-/f,r est fractionnaire, compris entre P et P+1.

La résolution de fréquence est li€ée au nombre de bits de 1'accumulateur par:

K .
Afgsc =fRgr: 2—L avec L et K entiers et K < 2"

Avec ce principe, le facteur de division instatané vaut parfois P et parfois P+1. La fréquence
instantanée du VCO saute entre P-fyz: et (P+1)-fie. Tant que le facteur de division est P, le
signal a la sortie du diviseur prend une avance de phase croissante, qui est brusquement
annulée lors de la division par (P+1). Ces erreurs de phase répétitives, de fréquence fy-K/2",
induisent a la sortie du comparateur de phase une composante parasite, dont les "restes", apres
le filtre de boucle, modulent le VCO en fréquence. Dans les cas ou cet effet est génant, il est
possible de le réduire en utilisant une technique appelée interpolation automatique de phase
ou en remplagant 1'accumulateur par un modulateur Z-A numérique d'ordre €levé.

2.3.2 Synthétiseur a diviseur fractionnaire et interpolation automatique de phase (API)

Le contenu numérique de I’accumulateur est une image de l'avance de phase du signal de
sortie du diviseur par rapport a celui de référence. Puisque la sortie du détecteur de phase est
une tension proportionnelle a 1’erreur de phase, il est possible d’y injecter un signal de
compensation produit par conversion A/N de I'état de I’accumulateur, comme illustré par le
schéma suivant:

frer=fin Vb Vo fosc
—[+ » o-f —>@—> F(p) —> VCO >
Oscillateur ¢ T fOSC
a quartz o 5w L
CTLEERR :P/P+1 |«
P+1

DAC | MsBits L-bits

D-R eg L-bits bus L-bits adder

L bits accumulator

L-bits bus

Cette technique permet d'abaisser le niveau des parasites a 70 dB en dessous du signal désiré a
fosc- Sa complexité et son colit en font toutefois une technique réservée a des applications a
hautes performances, telles que les équipements de test.



Synthése de fréquence a PLL p.9

2.3.3 Synthétiseur a diviseur fractionnaire a controle Z-A

L’accumulateur est un modulateur 2-A numérique d'ordre 1. En remplacant celui-ci par un
modulateur d'ordre plus élevé, l'erreur de phase va perdre son caractere périodique, pour étre
distribuée de facon aléatoire, avec un effet de "Noise Shapping", qui va réduire sa puissance
dans les basses fréquences, celles que le filtre de boucle ne peut atténuer. Le schéma d'un tel
synthétiseur est le suivant:

frpr=1 f
—H]l— REF lN> o-f | Fp) VCO 0SC >

Oscillateur f
a quartz fOUT P -(i-)ig/ZL
:P/P+1 |«
P+1
~ Lbits
Overflow High Order K
2-A modulator

Cette solution, bien que complexe, est entierement numérique, et peut €tre totalement intégrée
dans une technologie CMOS actuelle, ce qui la rend finalement bien moins coliteuse que
l'interpolation de phase.

24 MESURE DE PERFORMANCE D’UN SYNTHETISEUR DE
FREQUENCE A PLL

La qualité d’un synthétiseur de fréquence se mesure au moyen de 4 parametres.
2.4.1 Bruit de phase

Il s’agit de variations aléatoires de la phase du signal de sortie. Le bruit de phase se traduit par
des bandes latérales (de bruit) autour de la fondamentale. Le bruit de phase contribue de ce
fait au bruit global du signal transmis par le systéme qui utilise une telle porteuse ou horloge.

Si le signal idéal est donné par:
v(t)=Ay sin(w-t)

Le signal réel est:

V(1) =(Ag+e(1)) sin(wy t+ o, (1))

Le bruit €(t) en amplitude peut étre éliminé par écrétage, tandis que ¢,(t) correspond a une
incertitude sur la phase, qui se traduit dans le spectre par un élargissement du pied de la raie a
la fréquence synthétisée.

Le bruit de phase est défini par:

L(f)=10- log( Densité spectrale de Puissance hors porteuse

; ) , exprimé en dBc/Hz
Puissance de la porteuse
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2.4.2 Parasites (spurs)

Il s’agit de variations de phase déterministes, se traduisant dans le spectre par des raies
parasites a des fréquences fixes distantes de la fréquence synthétisée. Dans le cas des
systemes radio, ces parasites réduisent la qualité du signal ou interférent avec d’autres signaux
radio. IIs réduisent ainsi la sensibilité des récepteurs.

2.4.3 Erreurs de phase

Dans le cas de systemes ol une horloge est reconstituée a partir d’un signal (transmissions
sérielles, par exemple), des erreurs de phase peuvent apparaitre sur les flancs de 1’horloge
reconstituée. Ces erreurs de phase peuvent étre estimées a partir du bruit de phase et des
parasites.

2.4.4 Temps de réponse

Il s’agit du temps entre un changement de la consigne et le moment ou la fréquence du signal
généré est égale a la fréquence souhaitée, a une certaine erreur pres. Ce temps est
escentiellement fonction de la bande passante et de I'amortissement de la PLL.
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Synthétiseur de fréquence a PLL pour la bande CB a 27 MHz

En utilisant le VCO étudié dans l'exercice série 6, on veut réaliser un synthétiseur de
fréquence pour un systeme de transmission CB.

Cabhier des charges

Fréquence centrale des canaux: 26.965 MHz a 27.925 MHz
Bande passante d'un canal: 10kHz
Modulation: NFM, AM, SSB

Circuit intégré synthétiseur a PLL avec:

Oscillateur a quartz 4.096 MHz
Diviseur de référence par M M =2! i programmable de 1 a 14
Diviseurs programmables de boucle

diviseur principal par N binaire 13 bits

diviseur secondaire par A binaire 5 bits
Pré-diviseur a double modulo P/ P+1 8/9 £V
Comparateur de phase-fréquence —2ma +2mn v
Courant de sortie I, de la pompe de charge I mA -

o v
IPé Z(p)

Circuits et systemes électroniques Exercice série

- Déterminer la relation entre fq. et frgr que 1'on peut réaliser avec le circuit donné.

- Déterminer la résolution de fréquence nécessaire.

- Proposer une solution avec M = cst, N et A variables. Calculer les valeurs extrémes
pour couvrir la plage demandée.

Dimensionner le filtre d'ordre 1 pour obtenir un amortissement voisin de 1 et un temps
d'établissement t, =30 ms lors d'un changement de fréquence.

Augmenter l'ordre du filtre a 2 sans modifier la largeur de bande, ni la marge de phase
de la boucle.
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f f
Avec le circuit proposé, on peut faire:  fogc =fiv (P*N+A)= % ‘(P-N+A)= %' (P-N+A)

Pour minimiser le bruit de phase, on a avantage a avoir un facteur total de division (P-N+A) aussi
petit que possible, donc f}y aussi grande que possible.

Les temps d'établissement et de capture sont inversement proportionnels a f,y, autre raison de
rechercher une valeur de celle-ci aussi grande que possible.

Pour générer la fréquence centrale de chaque canal, on doit synthétiser f,g- = 26'965, 26'975,
26'985, ...27'895,27'905, 27'915, 27'925 kHz. Ces valeurs sont des multiples entiers impairs
successifs de 5 kHz.

Comme le facteur (P-N+A) est un entier programmable par pas unitaire, la valeur maximale
possible de fjy est 5 kHz.

Avec un diviseur par M en puissance de 2, il faudrait un oscillateur & quartz a fygr = 5000-21, par
exemple 5.12 MHz.

Toutefois, avec l'oscillateur a quartz a 4.096 MHz imposé, qui est un composant commercial
standard, et le diviseur par M en puissance de 2, il n 'est pas possible faire f;=5kHz. On
cherche alors le plus grand sous-multiple entier de 5 kHz que I'on puisse obtenir, soit 1 kHz.

103
fOSC=—fil/EIF-(P-N+A)=—f1;1?F-(P-N+A)=—409261210 -(8:N+A)=1000-(8-N+A)

Circuits et systémes électroniques , corrigé

—l- fr_, M i f —1 Fp) Y [ veo fosc
4096 kHz | ° 1 kHz ¢+ P) Thasv
Oscillateur Diviseur de 23'51 3,1 MHZ
A quartz fréquence fixe ¢ fosc voir série 6
M =212 = 4096 OUT | P-N+A
N :P/P+1
1 kHz - 26.960-27.927 kHz
N par pas de 1 kHz
L Pré-
c A diviseur
8/9
A
Diviseurs
programmable 3.370-3.490 MHz
3370 <N <3490
0<A<7

_ . fosc
N= entler(sooo)

£ =1000-(8-N+A)

fOSC
A=1000 3N



Circuits et systemes électroniques II, Exercice série 7 , corrigé

Avec un comparateur de phase-fréquence et une sortie de type "charge-pump" le
filtre sera intégrateur.

Filtre de degré 1 intégrateur avec un zéro

La PLL sera de degré 2 avec:

KO'KD KO.KD 1
(un=\/ . =\/ R,-C et 6=2§=mn-12=wn-R2-C

Pour un amortissement optimum, on impose: E=1 <=> Q=0.5

Avec un tel amortissement, la réponse a un saut de fréquence est stabilisée apres un
temps d'établissement: t, = 5/w

5

5
0, =E=m=167 [rad/s]

Le facteur de division moyen est de:

26'965 +27'925

moyen ~ 2

D =27'445

Circuits et systémes électroniques , corrigé

Le VCO étudié dans la série 6 a un "gain" autour de 27.5 MHz de:

6 K 12-10°
Kyco=12-10"[rad/sV] = Ko=p =215

moy

~437[rad/sV]

Le comparateur de phase a une sortie en courant avec un rapport:

I I, 107
1¢moy = 5 =—5—=~160-10"[A/rad]
E

I R Vo(P)=11(P),Z =I_P,R 1 _Ip 1+pCR,
é CZEZ \VO de(p) ¢E(P)_(p) 275( 2-‘-]DC) 2n pC

Le filtre ne contient pas de résistance R, mais par analogie avec la méme relation pour
un filtre intégrateur classique :

VoP) _p 1+PCRy
=5D
dr(p) pCRy

... on peut considérer un parametre :

-3
Bo) e 10" 160107 [A/rad]
Rl 27 27
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Circuits et systémes électroniques

C

. . _6
_Ko .(KD)=KO do BTI0A0 7 5 5106 [F]=2.5uF

w2 \Ry) o? 2n 167

... ou introduire une R, fictive et le K, classique du comparateur de phase—fréquence
logique :

R1=VD—D/2=2500[£2] et KD=@=izo.4[V/rad]
I 4n  4m
KoKp 437-04 -3 T 63107
T = ~ ~63107[s] = =T 03107 5 5i067F]=
T e [s] = ¢ -~ ~3500 25107 [F]=2.5[uF]
e e L 12007 ] o> Ry=2= 12107 eno[e
0, Q 16705 C 2510

Résultat: la tension v(t) sera constituée d'une composante continue comprise entre
environ 1.4V et 2V, suivant la fréquence synthétisée, plus des impulsions positives ou
négatives d'amplitude I,'R,=4.8V ;.. De telles impulsions vont saturer la sortie de la
pompe de charge, puisque le circuit est alimenté avec V=35V, ce qui modifie le
comportement dynamique de la boucle. De plus ces impulsions provoquent une
modulation parasite indésirable de la fréquence fq.

D'ou l'intérét d'ajouter un second poéle au filtre !
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Filtre de degré 2, intégrateur avec un zéro et un pole non-nul, variante a
1 1 1 R 1+pR,H(C+C
R, 2y — 1L, 2 _1+pRy(C+Cy)
C, pC 1 pC 1+pCyR,  pC-(1+pCyRy)

La fonction de transfert de la boucle PLL ouverte est :
I_IP.KO. 1+p(C+C2)R2 _IP.KO. 1+p’|:2

I
¢0_(p) =_P'Z(p)'Ko'— . .
Pour avoir une marge de phase suffisante, il faut t; <<, donc C,<<C :
Ip-K 1+pCR 1 e - 1 1
Hopen ~———2- PRy . @2 avec w3=—-=
2n pic-(1 +pCyrR5) ﬁ 1+ 2 3 Ry Gy
2 w3

Wy

Circuits et systémes électroniques, corrigé

Filtre de degré 2, intégrateur avec un zéro et un pole non-nul, variante b
1+pCR,

1 1
Z(p)= = = -
Z R2: ! +pC, P +pC, p(C+Cy)-(+p Gy R»)
C+C2

pC

La fonction de transfert de la boucle PLL ouverte est :

®o(p) =I_P.Z(p).KO.l=IP'KO. 1+pCR, _Ip Ko, 1+p7)
z . .
QP ], 2T p 27 p2(C+C2)-(1+pg %2 Ry 2% p'Cioq(1+pT3)
M)

Pour avoir une marge de phase suffisante, il faut t; <<t, donc C,<<C :

1+2
Ip-Kop 1+pCR, 1 P 1 1
: =—F" avec Ww3=—=

H, .~ -
P 2m p2C-(1+pCyRy) 1 P 3 R,-C,

2
b
w93
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On veut garder o, = 167 [rad/s] et w, = 1/t, = 83 [rad/s]

2
= op= g; =336[rad/s] = M¢$=45°+ 45°10g(£§ =72°

t |H0pen| (IOg)

1000\\ Pour ne pas réduire M¢, il faut :
w5 = 10:w = 3360 [rad/s]

100
w = -2-décades/décade => C2 =62 [HF]
10

\)ente = _1-décade/décade Le filtrage des impulsions de
1 iy Oy 03 , O courant est moyen :

' ' AV _Ip
- Tch2=o.016[vms]

Une erreur de phase
transitoire de 23°
provoquera AVy= 1V

00

-90°

-180°
pentes = 45°/décade

Circuits et systemes électroniques II, Exercice série 7 , corrigé

On veut garder o, = 167 [rad/s] et w, = 1/t, = 83 [rad/s]

w2
= op=_1=336[rad/s]
w2
4 Hopen| (log)
10004 )
En acceptant de réduire M¢ a
100 \ 45°, ce qui est encore correct
\Qte = -2-décades/décade pour une PLL, il faut :
w5 = 10-w, = 830 [rad/s]

10
- /pcntc = -1-décade/décade => C2 = 250 [nF]
o o o

1 L T >
0 @ N (log)

ol \"“‘e : Le filtrage des impulsions de
e courant est meilleur :
egré 3
N : ; ;

! ; ; , © AVy 1
0° e — z ) > =50 P -0.004[V/us

: T, . Sptsec o (log) At~ Cy [V/us]
90 T e 3 Une erreur de phase

M degré 3 transitoire de 90°
-180° ¢

provoquera AVy= 1V
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