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A High-Efficiency Low-Voltage Step-Down
DC-DC Converter for Micro-Power Delivery in
Biomedical Implants

Omar Al-Terkawi Hasib, Member, IEEE

Abstract—This paper presents a switched capacitor DC-DC
converter that can be used to supply low power circuits in
biomedical implants with multiple level of voltage. The converter
uses interleaving and asynchronous control of the converter to
achieve good efficiency and low output ripple at different output
power levels. The controller does not need any base running
oscillator to function, which minimizes the dynamic power
consumption of the controller and the switching losses of the
converter. A maximum efficiency of 81% was achieved with a
conversion ratio of 1/2 with this controller. The design was done
with 130nm CMOS technology and the simulation was done
under cadence.

Index Terms— DC power conversion, CMOS integrated
circuits, switched capacitor circuits, Digital control.

I. INTRODUCTION

Biomedical implants are considered complex systems that
consist of a collection of many smaller blocks that do
various tasks. Powering such systems is usually done by
batteries, RF links, or a combination of both [1] [2]. To
increase the lifespan of the battery the blocks of the implant
should consume the lowest power possible. Thus, each block
should be operated with the lowest voltage possible creating
the need for multiple levels of voltage on the same chip from a
single power source. To achieve such task, researches included
power converters in the power unit block of implants (figure 1)
[2].
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Figure 1: general biomedical low power implant system [2]

There are various types of power converters in the literature
[17 [3] [4]. The targeted converter for biomedical implants
should have high efficiency while supplying low output power,
since most blocks of the implants are designed to be low
power consumers, and should be integrated on chip to reduce
the overall size of the implant. Out of the different types of
converters, these criteria fit perfectly with the switched
capacitor converters (SC converters).

Designing a SC converter that can achieve good efficiency
is a complicated task. The efficiency of a SC depends on many
factors, such as:

= The Conversion ratio (defined by converter topology)

=  Component sizes

=  Operating Frequency

= The ratio of the output voltage over the input voltage
(Vaut/ Vzn)

= Loading current

In general, to have a good efficiency the converter is
designed to with a suitable conversion ratio that delivers the
desired V,,, big enough components to supply the maximum
power needs, and a feedback control system that adapts the
operating frequency depending on the loading current. In
addition, one of the techniques that were proven to enhance the
efficiency is interleaving between two or more converters [5]
[6]. Because the task of supplying the load with current is
shared between two or more converters, the output voltage
ripple is reduced. Switching between topology is also helpful if
different level of voltages is required [4].

The aim of this project is to implement a step-down
switched capacitor DC-DC converter that is suitable for
supplying biomedical implants circuitries with the required
power. The converter uses techniques such as interleaving,
feedback control, and topology switching to achieve the best
efficiency performance possible. This paper will present a
brief theoretical background on the operation of SC converters
in section II. Section III will review the efficiency of the SC
converters in general. An overview of the proposed system is
discussed in section IV and in section V the design of the
control is introduced. Other block of the system such as the
Comparator and the topology selector will be described in
sections VI and VII respectively. The simulation results are
given in section VIII and in section IX this paper will be
concluded.
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Figure 2: traditional two phase series parallel SC converter with non-
overlapping clocks
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Figure 3: different switching topologies that achieve different conversion
ratios M.

II. SWITCHED CAPACITOR BASICS

The way switched capacitor converters work is based on the
idea of charge sharing between capacitors. Supplying two
capacitors in series would result in charging both capacitors to
half the supply voltage, given that both capacitors have the
same value. Reconnecting the same capacitors in parallel to
the output would result in step down conversion with a
conversion ration of half. This behavior is achieved by
connecting the capacitors with switches. The switches are
turned on and off to change the connection of the capacitors
between series and parallel (figure 2).

To achieve best efficiency the signals used to drive such
converters are non-overlapping clocks. This idea can be
expanded to include different conversion ratios. A conversion
ratio of a SC converter is defined as M=V,,/V,, at no load.
Figure 3 shows different topologies of SC that achieves
different conversion ratios.

III. EFFICIENCY

The Maximum Efficiency of a switched capacitor converter
can be achieved theoretically is related to its conversion ratio
with the following equation [7]:

1 Vo
n=——"""- ..
M,
Where M is the conversion ratio of the converter, and V,,, is
the loaded output voltage value. This equation indicates that to
have 100% efficiency theoretically, the output voltage when

the system is loaded should be as close as possible to the
unloaded V,,, value.

This efficiency calculation can serve as a good first estimate
of the expected efficiency, but as mentioned previously, the
real efficiency depends on many other factors. The complete
efficiency term is defined as follows [8]:

_ Eout (2)
n —Em
Ein = Eout + Econd + Epara + Exw + Econtml (3)

Where E,, and E;, are the output and input energies
respectively. E.,,; is the energy loss due to the resistive
property of the MOS switches. E,,, is the Energy loss in
components parasitics, such ass bottom plate capacitor and
packaging parasitics. Energy that is used to turn on the
switches on and off is included as a loss in E,, and the Energy
used by the control is o1

From equation 3, it can be seen that efficiency is affected
by many factors. E.,,, can be reduced by using digital
controllers that consume very small static energy while Ej,, can
be reduced by controlling the frequency of the system to the
minimum.

IV. SYSTEM OVERVIEW

Figure 4 shows the proposed converter architecture. The
system applies a new technique of controller (asynchronous
control) that does not require any running clock to function.
The charge and discharge cycle are triggered by comparator
that will generate two threshold needed for the controller to
function. The signals from the controller will be passed trough
a block that will generate the non-overlapping compliments for
each signal. Depending on the states of Tl and T2 the
topology selector will route the signal to each switch in order
to achieve the desired conversion ratio.
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Figure 4: proposed converter architecture

V. ASYNCHRONOUS CONTROLLER

The switched capacitor convert that will be used is shown in
figure 5. The converter uses two interleaved capacitor network
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that can achieve conversion ratios of M=1, 2/3, or 1/3, (as
discussed in figure 3) and a switch that connects directly to the
output to pull the output to the desired voltage level as fast as
possible. The signals SO, S1 and S2 are generated by the
asynchronous controller depending on two thresholds set by
the comparator.

The controller works as follows (figure 6). If V,,, is below
the lower threshold (V},), only the direct switch is activated to
pull the output above the higher threshold (V,,;). Once V,,, is
above Vy,;, SO is turned off. Due to the delay is the controller
and depending on the RC constant of the switch and the output
capacitor, an overshoot in the output voltage will occur. The
controller will wait for the output to be reduced, by the load,
until it crosses the V7, again. At this instant S2 will activate to
supply the load with voltage. Again due to RC delays and
response delay in the controller, the voltage will undershoot.
The controller will wait for the voltage to go above Vy,; and
back before switching to the other network of switched
capacitor.

The V,, is works as a safety net. If at anytime the current
from the load exceeds the capability of the SC network, Vout
will drop to V;,, where SO will activate the direct switch again.
This behavior is shown in figure 7. It’s important to mention
that the proposed asynchronous controller (figure 8) is a pure
digital circuit that has small static power dissipation, meaning
that the dissipation is almost zero if the load is small. And
unlike the normal PFM (pulse frequency modulation) that is
found in [4] [6], the proposed controller sizes both the pulse
width of the signals and the pulse frequency.

VI. COMPARATOR DESIGN

To generate the two thresholds a simple comparator is used
(figure 9). The comparator uses a differential pair to compare
the input with a reference voltage. The current in the two
braches is conveyed through current mirrors and then
compared to each others. Through appropriate sizing, the
comparator can generate the desired two thresholds. The
consumption of the converter is controlled by ¥, but can not
be reduced too much due to the trade-off between the slew rate

and the bias current.
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Figure 5: switched capacitor converter topology used. The converter consists
of two SC networks and a switch that connects the input and output.
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Figure 7: the behavior of SO, S1
and S2 when current exceeds the

Figure 6: the timing diagram
of the signals SO, S1, and S2

in relation to the output capabilities of the SC network
voltage and the threshold
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Figure 8: the complete asynchronous control circuit
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Figure 9: the designed comparator with two thresholds Vth1 and Vth2.

VII. TOPOLOGY SELECTOR

The topology selector is designed out of several multiplexers.
Each multiplexer connects to one switch in the SC network.
Depending on the signal T1 or T2 the SC network will behave
as either a converter working with M= 1, 1/3, 2/3, or turn off

(see tablel). This is done by routing the appropriate S1, 51 , 1
or 0 to each switch depending on the T1 and T2 state. The
multiplexers are constructed with transmission gates, so once
the topology is selected no switching in done inside circuitries,
and thus no power is dissipated.
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TABLE 1: TOPOLOGY SELECTION DEPENDING ON T1 AND T2

T1 T2 Conversion ratio M
0 0 1/3
0 1 2/3
1 0 1
1 1 OFF

TABLE 2: SIMULATION RESULTS FOR EFFECIENCY AND OUTPUT

VOLTAGE RIPPLE

Output
Vin | Vou | voltage | Conversion Efficienc gllﬁgﬁi Load
V) | v) | ripple | rationM y | K9

(mVv) "
1.2 | 0.75 8 2/3 70 7.5 100
1.2 | 0.56 20 1/2 81 5.6 100
1.2 | 0.38 40 1/3 62 3.8 100
1.2 1.1 70 1 82 11 100

VIII. SIMULATION AND RESULTS

The simulation of the entire figures was done under
Cadence with the MOS technology of 130nm. Figure 10 shows
the output voltage of the converter under different topologies.
Topology of conversion ratios M= 1/3, 2/3, 1 were done with
the topology selector, while the M=1/2 is a separate
independent simulation.

Figure 10 shows that the converter is regulating the output
voltage very well with low output ripple. Table 2 shows the
results of efficiency and output ripple for each conversion
ratio. It should be mentioned that due to time constrains the
measurement were only done at 100KQ and that the
consumption of the control circuit was not included.
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Figure 10: output voltage from different conversion ratios (M) from an input
of 1.2V. From top left to bottom right: M= 1, M=2/3, M=1/2 and M=1/3

IX. CONCLUSION

In this paper we presented a solution for providing
biomedical implants with the required power through the
design of a SC DC-DC converter capable of supplying currents
in the pA magnitude with multiple conversion ratios. The
convert can achieve conversion ratio of 1/3, 2/3 or 1 by setting
appropriate signals T1 and T2. A completely asynchronous
feedback digital control was design to adapt the frequency of
operation of the system to needs of the load. The controller
does not need any base running oscillator to function, which
reduces the dynamic power consumption of the controller and
the switching losses of the converter to the minimum. The
results of the simulation showed that this design is working
properly with efficiencies between 80 to 60 %.

More investigation will be done to test the current limit of
the converter and to measure the efficiency under different
loading conditions. Future work on this system could include
an automatic setting of the conversion ration depending on the
difference between the reference voltage and the input voltage.
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Intégration d’un bioamplificateur completement
différentielle et d’un modulateur sigma delta pour
¢lectrode iIEEG

Christian Langlois Dansereau
Génie Electrique
Christian.langlois-dansereau.1 @ens.etsmtl.ca

Bioamplificateur différentiel — modulateur sigma delta
différentiel — iIEEG

1. INTRODUCTION

L’épilepsie est une maladie qui touche plus de 3
millions de personnes aux Etats-Unis, ’une des procédures
pour identifier la région, & l’intérieur du cerveau, d’ou
provient la crise épileptique est d’y insérer des électrodes
afin d’enregistrer ’activité cérébrale a proximité de ceux ci.
Pour I’instant le signal mesuré aux bornes de 1’électrode est
amplifié¢ uniquement dans I’appareil qui en fait I’acquisition
or lors du transfert une perte de signal est envisageable
dans les fils qui séparent [I’électrode a Iappareil
d’acquisition. Nous proposons ici de pallier a ce probléme
en rapprochant I’amplification de la source du signal en le
plagant a l’intérieur méme de 1’électrode, de cette fagon
nous pensons pouvoir améliorer le rapport signal sur brut
ainsi que la qualité générale du signal.

Afin de réduire les pertes en chaleur et de
minimiser le bruit créé par notre systéme d’amplification
nous allons utiliser un circuit de bio amplificateur a trés
faible bruit et faible consommation pour ne pas rajouter de
bruit parasite ou chauffer la zone implantée, de plus pour
améliorer le taux de rejet en mode commun nous utiliserons
des amplificateurs complétement différentiels. Nos filtres
passe-bande seront aussi en configuration différentielle.

Le but initial du projet était d’intégrer a proximité
des électrodes un bio amplificateur différentiel amplifiant
d’un gain de 100 (ou plus) des signaux de I’ordre 10uV a
ImV avec une bande de fréquence de 100Hz jusqu'a 1KHz.
Les signaux amplifiés seront modulés par un modulateur
sigma delta du deuxiéme ordre complétement différentiel
qui permettra une résolution de 10 a 12 bits.

Rémi Paquette
Génie Electrique
remi.paquette.l @ens.etsmtl.ca

II. AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL DIFFERENTIEL AVEC
(CMFB)

Fig.1 nous montre la topologie employée pour
réaliser notre amplificateur opérationnel complétement
différentiel qui a été montré dans [1]. Cet amplificateur se
divise en trois parties : ’amplificateur de transconductance
différentielle avec, le circuit de biais et finalement le circuit
de rétroaction du mode commun (CMFB) qui nous permet
de supprimer le mode commun. Les trois circuits seront
détaillés dans la section suivante.

A. OTA différentiel

Figure 1: Circuit OTA

Les sorties d’un circuit complétement différentiel
sont égales et de polarités inverses. D’autres propriétés
comme une meilleure linéarité et une amélioration du taux
de rejet en mode commun font aussi partis de ces avantages.
Le circuit est constamment alimenté par un courant de 15pA
fournie par les transistors M6 et M32 qui sont contrdlés par
le circuit de CMFB. L’étage du bas soit M9 a MI12 sont
traversé par un courant de 10puA. Nous avons donc un
control sur le courant de sortie grice a M1 et M2.



Figure 2: Circuit des Biais

La figure2 montre le circuit de biais qui est utilisé
pour polariser correctement nos transistors dans la zone
linéaire. Il est a noter les exceptions de grandeur des
transistors M27, M39 qui ont étés modifié de maniére a
fournir 1a bonne tension de polarisation.

Transistors | Ratio (W/L) (um)
My 15/5
Mp 70/5
Ms, Mg 105/5
M, 17.5/5
M3, 35/10

Tous les transistors de type N sont de dimension
15/5 et les transistors de type P 70/5 a I’exception de ceux
spécifiés dans le tableau ci-dessus.

B.  Circuit CMFB

j:\ ‘.\,itc MFB

Puisque nous n’avons pas de référence a la masse
comme c’est le cas avec un ampli op traditionnel nous
devons introduire un circuit de rétroaction du mode commun
(CMFB) pour supprimer ce dernier qui serait sinon, amplifié
par notre systéme.

Un circuit de CMFB est généralement nécessaire
dans un amplificateur complétement différentiel pour
supprimer la composante en mode commun. En effet, le
CMFB effectue la différence entre la moyenne des deux
Vo +V,

2

sortie de "amplificateur y,  — et la tension en mode

VDD — Vss
2
cette erreur au nceud d’amplification afin de corriger la

sortie.

commun qui est donnée par: V,, = puis injecte

Dans le cas qui nous concerne la tension V,, = 0v

puisque Vy,, =0.9v,V =-09v.

Nous pouvons donc dire que 1’emploi d’un circuit
de rétroaction en mode commun nous permet de fixer le
point d’opération DC ainsi que d’éliminer la composante
commune a la sortie.

Verewr =Verrs =Veu

Figure 3: Circuit CMFB

Les entrées du circuit sont Outp et Outn de ’OTA
tandis que la sortie est Vemfb. L utilité de ce circuit est qu’il
rejette tout ce qui est différentiel et amplifie ce qui est
commun (on remarque que c’est 1’exact opposé de ce que
fait un ampli op simple. Il va donc soustraire la moyenne
d’Outp et Outn a VCM de sorte que nous obtenions 0 dans
le cas ou il n’y aurait pas d’erreur.

Le calcul de I’erreur est copié par le miroir de
courant formé par M31 puis réinjecté a la grille de transistor
M6 et M32 de I’OTA pour compenser. Ce qui fait en sorte
que si Outp et Outn passent sous VCM, le courant de drain
de M45 et M46 va commencer a baisser et donc Vemfb va
tendre vers Vdd . Cette augmentation de Vemfb fera en sorte
que le courant de drain des transistors M6 et M32 baissera.
Comme le courant passant par M9 — M12 est constant, le
résultat sera une diminution de la tension moyenne a la
sortie. Une analyse similaire peut étre faite si Outp et Outn
passent au-dessus de VCM mais cette fois la tension
moyenne a la sortie augmentera.



C. Calcul du taux de réjection du mode commun (CMRR)

Un aspect important de ’amplificateur différentiel
est son aptitude a rejeter le signal commun appliqué a ses
entrées. En effet, la majorité des bruits a filtrer vont &tre
commun aux deux lignes d’entrées il est donc trés
avantageux d’avoir un fort taux de réjection du mode
commun (CMRR).

Gain en mode différentiel

v Yoy
4 =_out out
v g
Gain en mode commun
A = Vout
c vy’
c
A
CMRR =20-log|—~
A
c
D. Résultat en Boucle ouverte
Paramétres Valeurs
Tension d’alimentation +0.9V
Courant d’alimentation 162.3pA
Gain DC 65.93 (dB)
Fréquence de gain unitaire 5.913 MHz
Marge de phase 54.99 (deg)
Marge de gain 35.42 (dB)
Bruit total référé a I’entrée 2.377uVrms
Puissance totale consommée 292uW

Nous avons donc un amplificateur différentiel de
292uW de faible consommation considérant qu’il est
différentiel et qu’il inclut le circuit de biais et le circuit
CMFB. Il est a noter que notre application concerne des
¢électrodes filées (directement reliées a de 1’équipement
externe), il n’est donc pas autant nécessaire de chercher a en
réduire la consommation comme c’est le cas avec des
¢électrodes implantées avec batterie ou lien inductif.

Réponse en fréqence Boucle Ouverte
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Figure 4: Marge de Gain et Marge de phase

Un aspect important de ’amplificateur différentiel
est son aptitude a rejeter le signal commun appliqué a ses
entrées. En effet, la majorité des bruits a filtrer vont étre
commun aux deux lignes d’entrées il est donc trés
avantageux d’avoir un fort taux de réjection du mode
commun (CMRR).

E. Réponse en fréquence du CMRR

Taux de réjection du mode commun CMRR

140 T T
X100 ¢ X 1000
Y1223 Y122

CMRR (dB)

Frégquence (Hz)
Figure 5: CMRR

La majorité des amplificateurs opérationnels ont un
CMRR de 90 dB et les amplificateurs de plus haute fidélité
peuvent atteindre des CMRR aussi élevés que 120 dB. Nous
avons donc intérét dans I’application qui nous concerte
(iEEG ) d’avoir le meilleur CMRR possible afin de réduire
au minimum les bruits parasites du 60 Hz ainsi que les bruits
induits par la physiologie du patient.



III. AMPLIFICATEUR ET FILTRE NEURONAL DIFFERENTIEL

La bande spectrale a amplifier qui nous intéresse
se situe entre 100Hz et 1kHz, nous avons donc besoin de
supprimer tout ce qui est commun entre nos deux sondes.
Pour cette raison nous avons fait appel a un amplificateur
différentiel qui posseéde un taux de rejet en mode commun
bien plus élevé qu’un ampli op traditionnel.

A. Montage
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Figure 6: Montage filtre passe bande

Nous avons utilis¢ le montage de 2e ordre de la fig.
2 pour notre amplificateur passe-bande [3]. L’amplification
ainsi que le filtrage de notre signal s’effectuent en deux
parties : le premier étage a un gain variable de

Gain =&en fonction de R1 et le deuxiéme étage sert a
1

améliorer le passe-bande en augmentant 1’ordre du systéme ;
ce dernier comporte un gain unitaire. Il est a noté qu’un
circuit de tampon comportant un gain unitaire est nécessaire
pour utiliser ’OTA complétement différentiel en boucle
fermée avec des charges (pour des raisons de clarté le circuit
n’a pas ét¢ montré dans ce document). Il est important de
mentionner que les deux cotés de I’amplificateur différentiel
doivent étre symétriques sinon des distorsions provenant des
harmoniques de second ordre peuvent apparaitre.

B. Fonction de transfert

Forme générale d’un filtre passe-bande :

Hy-B-s

H$s)=———"——
) s +B-s+o,]

La fonction de transfert de ce filtre est la suivante :

—s
C-R
) s 1
st = +—
C-R, C -R,-R,

H(s)=

C. Equations

Caractérisation du filtre

=

H =2
0

Ry
=C,Ry=R, =R

Ry

=

¢ Bandwidth S

f fe f2
Figure 7: réponse en fréquence d’un filtre passe bande

La figure du bas montre la réponse en fréquence
d’un filtre passe-bande.

Le facteur de qualité (Q) représente la sélectivité
du filtre passe-bande.

Facteur Q=0.05 en rouge et en bleu Q=0.1

Réponse en frégence facteur Q

Gain (dB)

10 10 10’ 10 10* 10 1°
Fréquence {Hz)
Figure 8: Réponse en fréquence du facteur Q

Nous pouvons voir sur la figure§8 I’influence du
facteur Q sur la réponse en fréquence de notre filtre. Il faut
donc I’ajuster pour avoir un gain constant tout au long de
notre région d’intérét. Plus le facteur Q est grand plus la
bande passante du filtre sera étroite, au contraire si le facteur
Q est petit notre bande passante sera plus grande.

_ o

QBW
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Comme nous utilisons un systéme complétement
différentiel la grande majorit¢é des bruits parasites du
systéme comme le 60Hz provenant du secteur devrait &tre
supprimée ; ainsi que la majorit¢ des artefacts
physiologiques comme 1’activité cardiaque, respiratoire et
cérébrale éloignée de la région implantée, ce qui devrait
considérablement améliorer le rapport signal sur bruit. Ceci
est di au fait que le systéme est parfaitement symétrique et
donc les bruits parasites seront communs aux deux cotés du
circuit.

D. Montage 8e ordre

Pour améliorer notre filtre, nous pouvons augmenter
I’ordre du systéme en rajoutant en cascade le filtre de 2e
ordre, mais avec un gain unitaire (R1 = R2) pour former un
filtre du 8iéeme ordre, comme nous pouvons le voir sur la
figure suivante :

Figure 9: Montage 8iéme ordre

De cette fagcon, nous sommes capables d’avoir une
atténuation plus rapide et plus forte a 1’extérieur de notre
région d’intérét.

IV. RESULTATS

Réponse en fréquence du filtre passe-bande du 2e
ordre (bleu) et celle du filtre de 8e ordre, on peut voir que la
bande passante qui comporte notre région d’intérét située
entre 100 Hz et 1 kHz est concernée et que 1’augmentation
de I’ordre du systéme nous permet une meilleure atténuation
a D’extérieur de cette région ainsi qu’une coupure plus
abrupte aux abords de la région d’intérét ce qui est trés
désirable sachant que nous avant du bruit parasite a
proximité de la bande provenant du 60 Hz.

Réponse en frégence Filtre Passe Bande

20

-40

Gain (dB)

-60

-80

-100

10 i i ; ; :
10'4 10 10 10 10 10 10
Fréquence (Hz)

Figure 10: réponse en fréquence 2iéme et 8i¢me ordre

V. CAPACITES COMMUTEES

Le premier choix qui intervient lorsqu’on design un
modulateur sigma delta, est le choix entre les capacités
commutés (SC) ou les composantes RC. En général on
utilise les SC lorsqu’on veut intégrer ce type de modulateur
sur une puce et on utilise les composantes RC au niveau
systéme. Les avantages des SC sont; qu’ils peuvent étre
simulés facilement, ils sont aussi facilement implantables
avec la technologie CMOS et ils sont insensibles a la gigue
de phase des horloges aussi longtemps qu’ils aient le temps
de se charger. Un autre avantage est que la position des
poles et des zéros sont fixés par le ratio des condensateurs ce
qui permet de les fixer avec une excellente précision.
Malgré ces avantages, les CS sont des circuits
d’échantillonnages et peuvent potentiellement produire un
repliement de spectre du bruit de bande extérieur dans la
bande d’intérét. Les SC requiérent aussi de grands courants
qui peuvent parfois étre difficile a générer pour des sources
extérieures. Les SC nous permettent de simuler de grosses
valeurs de résistance généralement plus grande que 1 MQ.

Schémas SC qui simule une résistance :

L] b2 Ry Equivalent to
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Figure 11: Résistance simulée par capacité commutée associée avec les
formes d’ondes et les circuits équivalent.



Les signaux d’horloges ¢ et ¢, forment deux

phases avec une fréquence f,, et une période7,, , il est

¢
absolument nécessaire qu’ils ne s’entrelacent pas sinon
I’effet des SC ne sera pas maintenue. Premiérement,
considérons le cas ou I’interrupteur S1 est fermé. Lorsque
¢, est a 1, le condensateur C se charge a la valeurv,. Le

nombre de charge accumulé dans cet intervalle est :
g, =Cv,

De I’autre c6té, lorsque I’interrupteur S2 est fermé,
la quantité de charge accumulée est la suivante :

q, =Cv,

Si les tensions v, et v, ne sont pas égales, tout en

mentionnant que les interrupteurs S1 et S2 ne peuvent pas
étre fermés en méme temps étant donné que les horloges ne
doivent pas s’entrelacer, une quantité de charge équivalente
a la différence de charge accumulée va donc se transférer
entre v, et v, a chaque période T, .

Ag =CAv
Av=v —v,

- Ag=C(v,—v,)

Etant donné que nous travaillons avec un systéme
sur-échantillonné, on peut donc supposer que les tensions
d’entrée et de sortie varient lentement par rapport a f,, on
peut donc écrire 1’équation du courant moyen transféré dans
un intervalle 7, :

Ag C(v,—v,)
7-;'lk Tclk
C(V[ — Vo) (vi - Vo )
1 = =
" T;'lk Req

La résistance équivalente d’un circuit a capacité
commuté est donnée par I’expression suivante :

TR

“ C ft‘?]k C

Pour obtenir un bon fonctionnement sur une grande
variation de tension, il est primordial d’utiliser des
interrupteurs avec une résistance relativement constante sur
cette plage. Donc I'utilisation d’un seul transistor est a éviter
pour I'utilisation d’une plage d’entrée plus étendue. Voici
trois approches trés répandues pour I’implémentation
d’interrupteurs:

[
Vin L I Via + -
NMOS switch PMOS switch

[

Transnussion gate {TG)

Switch

Figure 12: MOSFET pour I’intégration d’interrupteurs

Et voici la courbe représentant leurs résistances en
fonction de la tension d’entrée :

VDD — Vg
Rey
1 PMOS switch
1 (2ate grounded) NMOS switeh
(gate at VD)

Vine

4_//¥
h3
CMOS, TG

" >
2000 400 600 SO0 1,000 Vie, mV’
=VDD

Figure 13: Modéle de résistance petit signal d’interrupteur MOSFET

Pour obtenir une caractéristique de résistance plus
linéaire en fonction d’une plage d’entrée moins restreinte, il
est préférable d’utiliser I’interrupteur constitué d’un PMOS
et d’un NMOS dos a dos.

A.  Modulateur Sigma Delta

Le modulateur Sigma Delta XA est la premiére
étape dans la réalisation d’un convertisseur analogique
numérique. Ce type de modulateur transpose le bruit 1/f et le
bruit de quantification a ’extérieur de la bande d’intérét, a
condition que le  systtme  soit  suffisamment
suréchantillonné. La sortie de ce modulateur n’est qu’une
suite de 0 et de 1 en série qui, en valeur moyenne, et égale
au signal d’entrée. Le modulateur sigma delta échange le
suréantillonnage contre la relaxation des spécifications des
composantes utilis¢é pour le réaliser. En théorie un
modulateur du premier ordre est suffisant, mais on constate
assez rapidement que [I’utilisation du modulateur du
deuxiéme ordre permet un meilleur filtrage des non-
linéarités du circuit ainsi que d’étre beaucoup moins affecté
par les effets parasites d’une réalisation sur VLSI et
I’utilisation de SC pour I’intégration de résistance simulé.

L’architecture du modulateur est implémentée en
combinant deux intégrateurs sommateur avec un
comparateur et un convertisseur numérique a analogique
D/A de 1bit comme présenté dans la figure suivante :



integrator | integrator 2
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Figure 14: schémas bloc du modulateur sigma delta

Le bloc le plus important de cette architecture est le
premier sommateur intégrateur, car ¢’est celui qui comporte
le plus gros gain. L équation de sortie de celui-ci est :

w((n+DT,) =w(nT,)+ Zamvm (nT,)

En appliquant la transformée en z on obtient :

W(z)= %2 a V. (z)

Les deux derniers blocs du modulateur a réaliser
sont le comparateur et le D/A 1bit. Le comparateur agit
comme convertisseur analogique numérique lbit qui
convertit son entrée en une sortie en un des deux codes
binaires de sortiec. Cette sortie est ensuite reconvertic en
analogique par le D/A qui est ensuite retourné dans les deux
sommateurs intégrateurs.

B. Architecture de l'intégrateur

L’intégrateur peut-étre réalisé avec une structure de capacité
commuté comme le précise le schéma suivant :

= =
|
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Figure 15: Schéma de I’intégrateur sommateur avec capacités commutées

Pour une raison de manque de temps, la réalisation
de cette architecture n’a pas été réalisée malgré qu’un circuit
a capacité commuté a été simulé et les résultats prouvent
bien leurs fonctionnements. Donc, avons donc utilisé des
résistances pour la réalisation du modulateur.

Figure 16: Schémas Cadence du modulateur sigma delta du deuxi¢me ordre

VI. RESULTATS

Voici les résultats temporels obtenus avec les
logiciels MatLab et Cadence, la premicre fenétre représente
le signal d’entrée du modulateur, le suivant est le résultat du
premier intégrateur sommateur et finalement le signal
moduler sigma delta.

Figure 17 : Résultats de simulation temporelle Cadence

Figure 18: Résultats de simulation temporelle MatLab

Finalement, pour obtenir un convertisseur
analogique numérique sigma delta il suffit de filtrer
numériquement le signal de sortie du modulateur. Donc,
voici le spectre du signal modulé ainsi que celui filtré
numériquement obtenus avec les simulations MatLab. Avec
le rapport du signal sur bruit SNR obtenu, on obtient une
valeur de 15 bits efficaces ENOB, il est donc facilement
envisageable d’obtenir un ENOB de 12bits avec Ila
simulation Cadence. Cependant, cette mesure n’a pas été
faite a cause des contraintes de temps.
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Figure 19 : FFT du signal modulé avant le filtre numérique
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Figure 20: FFT du signal apres le filtre numérique

La translation du bruit, causé par le modulateur,
dans une bande extérieure nous oblige a utiliser des filtres
numériques a posteriori pour atténuer leurs composantes
spectrales. Cependant, c’est filtre trés sélectif sont beaucoup
plus facile a designer que les filtres analogiques qui auraient
da étre utilisé sans ceux-ci. Pour améliorer le systeme, on

peu augmenter le facteur de suréchantillonage, ce qui
diminue le bruit dans la bande d’intérét de 3dB pour une
augmentation de résolution numérique de 'z bit. Une autre
approche pour maximiser la résolution du convertisseur
serait d’utiliser une quantification sur plus d’un bit. Il est a
mentionner que I’utilisation d’un modulateur du deuxi¢me
ordre nécessite une analyse de stabilité pour assurer un bon
fonctionnement sur une bande de fréquence donnée.
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Log-Domain Wavelet Filters for Spike Detection
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Abstract—A methodology for synthesizing wavelet filters in-
tended for action potential detection is presented. The Padé
method is used to suitably approximate the transfer function.
Following that, the technique of orthonormal ladder filters is used
to obtain an optimized state-space structure in terms of sparsity,
dynamic range, and sensitivity. In order to further reduce power
consumption, the concept of CMOS log-domain integrators was
explored. Simulations of the integrator show the tunability of this
basic building block, and Verilog-A simulations were performed
as a proof of concept of the overall system.

I. INTRODUCTION

Recent biomedical devices incorporate brain-computer in-
terfaces made up of microelectrode arrays combined with
implantable integrated circuits. Such devices typically record
or stimulate extracellular biopotentials in order to prevent or
relieve patients with neurological dysfunctions. The system is
typically composed of an internal recording electrode matrix,
an integrated circuit, and an RF link. The electrode matrix is
used to capture as much biopotentials as possible from differ-
ent neurons for further processing, but the RF link transmission
bandwidth becomes the bottleneck at this point[1].

To overcome that, several techniques of on chip action
potential (AP) or spike detection have been proposed in the lit-
erature [1][2][3]. These have the advantages of data reduction,
by just sending the detected AP instead of the raw signal, and
multi-unit spike classification [2], which is mainly due to spike
superposition. A straight-forward approach to spike detection
is a fixed amplitude thresholding scheme which performs
pretty poorly in the presence of noise and overlapping APs.
Variants of that have been proposed in the literature that use
absolute value operators, adjustable thresholds, and energy op-
erators like the Teager Energy Operator (TEO). Moreover, the
APs may vary due to the differences in the relative positions
of the source cells with respect to the electrodes, hence one
would like to sample more AP features which can be reduced
at a subsequent stage by pattern recognition techniques like
Linear Discriminant Analysis (LDA), or Principle Component
Analysis (PCA). Another important factor to be considered is
the power consumption, since most of these devices would be
implantable and hence heating may cause irreparable tissue
damage.

Wavelet transform (WT) analysis has proven to be quite
appealing in the field [1][3], in that it provides good bases
for the analysis of local oscillatory signals much like APs.
Furthermore, wavelets have been used for signal denoising
and compression.

In this article, we propose the implementation methodology
of a low-power analog continuous wavelet transform (CWT)
filter bank; the methodology can be applied to achieve different
families of the wavelet transform and tends to increase the
dynamic range. In order to achieve low power consumption the
concept of log-domain integrators is utilized [3][4][5][6], these
are intended to be implemented in a CMOS 0.18um tech-
nology. The overall process verification is provided through
Verilog-A simulations using behavioral blocks.

Section II introduces the Wavelet Transform. Section III
describes how the wavelet transfer function can be approx-
imated prior to implementation. Section V treats the log-
domain integrator at hand. Section IV describes state-space
filter synthesis formulation and the Verilog-A simulations and
finally the conclusion is presented in Section VI.

II. WAVELET TRANSFORM

In signal analysis, a transform is usually applied like the
common Fourier Transform (FT); but in many applications,
it is required to analyze a transient locally oscillatory (non-
stationary) signal. The FT, in such cases, is not useful since it
loses the “time information”, only the frequency components
are kept, hence as a substitute, the Short Time Fourier Trans-
form (STFT) is used, but this again suffers from the problem
of choosing an appropriate sliding window size to analyze. An
obvious time-frequency resolution trade-off is seen [3].

The WT at a certain scale a and position 7 is described by:

CWT(r,a) = \}6/_0:0 z(t)y* (t;T> (1)

where (t) is the ‘mother wavelet’ (which is scaled and
shifted); this can be thought of as a multi-scale convolution,
hence the signal would be mapped into a 2D function of time
and frequency [3]. The result is a transform with good time
and poor frequency resolution at high frequencies, and good
frequency and poor time resolution at low frequencies.

The mother wavelet or base could be almost any zero-
integral (oscillatory) function that is reversible, hence satisfies
the admissibility condition:

[es} 2
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where ¥ (w) is the FT of the mother wavelet. This condition
forces wavelet filters to be bandpass filters (zero component
at zero frequency). Different wavelets have been introduced in
the literature like the Haar, Daubechies, Mexican Hat, Morlet,



and first derivative of the Gaussian function, other papers use
wavelet approximations made of sinusoidal functions with a
Gaussian envelope [1][3].

It should be noted that the Discrete Wavelet Transform
(DWT) has some advantages over the CWT in terms that it can
be perfectly inverted, and thus is quite robust in terms of signal
denoising and compression. But in our medical application,
power consumption and chip area are the main issues at hand,
so the CWT would be the better candidate [1]. We should note
that the CWT can be thought of as performing the function of
a matched filter in that the wavelet base may actually be very
similar to the shape of an action potential.

The APs concentrate their energy in a few coefficients in the
transform domain that can be perceived as the AP ‘signature’,
the rest of the signal is considered as noise and is distributed
on all the coefficients [1]. There is no clear justification of
which wavelet base to use for AP detection since testing on
actual AP data is not, it has even been mentioned in [1]
that the wavelet is chosen in a rather ad-hoc manner. Two
wavelets will be considered in this article namely the Morlet
Wavelet and the first derivative of the Gaussian, these have
been used or approximated extensively for that same purpose
in the literature [3][7]. Wavelet filter banks covering the range
[100H z, 10k H z] [1], will be considered for our application.

I1I. WAVELET PADE APPROXIMATION

In order to be able to synthesize a wavelet filter, one must
first come up with the linear differential equations in the time
domain or the transfer function in the Laplace domain. Unfor-
tunately, such a formulation is not always readily available in
the case of such filters, so an approximation should made that
best describes the impulse response of the required wavelet.

We will be going for the Padé approximation which has
been well exploited in the literature [3][7][1], it is basically
the best approximation of a function by a rational function
of given order around a certain point. It might be applied
in the cases where the Taylor series does not converge, but
the fact of it outputting a rational expression makes it ideal
for approximating a function in the Laplace domain since it
would result in a transfer function form with poles and zeros
(as opposed to a Taylor series that contains only zeros).

In order to obtain the Padé coefficients, we start by getting
the Laplace transform of our time function, perform a Taylor
series expansion of our function in the Laplace domain around
a certain point, and then truncate it up a a certain order k =
m + n. The Padé approximation for a function F(s) is given
by:

F(S) _ P(S) — po+pis+--- +pmsm

Q(S) qo+Q1S+"'+CInS"

With a rational function that has a numerator of order m

and a denominator of order n, the original function can be

approximated up to order m -+ n. The computation of the
coefficients of P(s) and Q(s) has been described in [3],[7].

The Padé approximation was implemented in Matlab, and
the resulting transfer functions of a [3/5] first derivative of the
Gaussian is the following:

3)

= = = Ideal
Pade[3/5]
Pade[6/10]

Amplitude

Time (sec)

Fig. 1. Approximation of first derivative of Gaussian

H P 3.3955%—13.15%475.615s—0.7985
DGauss[3/5] = $517.88659+29.9953+65.7152+80.695+43.6

Note that different approximation points may lead to different
transfer functions, and that is one of the main weaknesses
of this approximation method in that it can be stuck in local
optima in terms of the approximation accuracy. Figure 1 shows
a Padé approximation of the first derivative of the Gaussian.
Note the slight imperfection at the low order approximation.
Since we are not concerned with perfect reconstruction of our
signal but rather by AP detection, such an imperfection may
be acceptable in order to reduce the filter order and hence
reducing the size and power consumption subsequently [7].

IV. STATE-SPACE SYNTHESIS

In order to synthesize our approximated transfer function
we will be going for a state-space synthesis methodology
similar to the one presented in [6]. A state-space formulation
relies on basic integrator blocks that can be tuned to match
the coefficients of the mathematically formulated state-space.
The integrator block used in our case is a log-domain in-
tegrator, since it proved to be quite robust in the literature
[31[71[6]1[4][5], in terms of dynamic range and low power
consumption, this will be treated in Section V.

The issue at hand is to be able to formulate a generic
transfer function that contains poles and zeros by the use
of only integrator blocks, (%) Mathematically, the state-
space formulation of a transfer function is not unique and
hence there are several equivalent matrices that lead to the
same result. But in terms of filter synthesis, different matrix
coefficients may lead to the premature saturation of some
elements before others; hence this distorts the filter output
or reduces its usable dynamic range. Another important factor
that should be targeted is the sparsity of the matrices used. By
reducing the coefficients used, we may be able to reduce the
number of integrators and hence save on chip area and power
consumption. Moreover, one should also take into account
the filter sensitivity, meaning that coefficient mismatch should
have a minimal effect.

An attractive formulation was presented in [8], called or-
thonormal ladder filters. Such a state-space structure is rather
simple to design, has sparse matrices, a good dynamic range,
and sensitivity properties comparable to the singly terminated



LC ladder.
An N*" order state-space system is described by the fol-
lowing equations in the Laplace domain:

sX(s) = AX(s)+bU(s) 4
Y(s) = "'X(s)+dU(s)

where U(s) is the input signal, X (s) is the N state vector
which maps to the integrator outputs, Y'(s) is the output
vector. The coefficient A,b,c,d are respectively the state,
input, output, and feed-through matrices. The transfer function
of that system is:

T(s)=c"(sI — A)~'b )

In order to accomplish that, we would be using a two step
process as described in [8], first we would describe our system
using an all-pole singly terminated ladder (whose states are
described by the reactive L and C' components), which is then
scaled to form the orthonormal ladder (the scaling process
does not change the system poles). The resulting A matrix
is tridiagonal and very skew-symmetric except for a single
non-zero diagonal element [8], also the b vector has a single
element at the N*" position.

The process was implemented in Matlab and as an example,
the resulting matrices for a [3/5] Padé approximation of the
first derivative of the Gaussian is:

0 1.07 0 0 0 0
—-1.07 0 1.53 0 0 0
A= 0 —1.53 0 2.21 b=1 0
0 0 —-2.21 0 4.66 0
0 0 0 —4.66 —7.89 1.58

c=[053 257 —0.81 046 0]d=[0]

The final Verilog-A is implemented on a [6/10] Padé approx-
imation of the Morlet wavelet.

The main drawback of this method is in terms of its noise
contribution, but the circuit can be tweaked by changing the
capacitance values in the state-space structure in the final
circuit [3].

V. LoG DOMAIN INTEGRATOR

In order to be able to implement the overall filter, the basic
building block that we chose is the log-domain integrator,
this block uses what is called a companding approach, hence
operate in a non-linear manner internally but are linearized
with some additional input/output stages as seen in Figure
2. These have the advantages of low power consumption and
providing a large dynamic range in concept. Most architectures
of such log-domain integrators were initially proposed for BJT
and BiCMOS architectures, but have been extended to be used
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Fig. 3. Differential input log-domain integrator

with CMOS transistors operating in Weak Inversion (WI).
The basic concept is that the input current is logarithmically
compressed into a voltage which is then integrated (non-
linearly), and the output voltage is a compressed one which
has to be decompressed exponentially into a current[6]. This
exponential characteristic is apparent in WI:

Ip(WT) = 2nuCh U2 <VZ> e

Vas—Vr

nOp (6)

where n, (u, C”O x> and Ur are the substrate factor, mobility,
capacitance per unit area, and thermal voltage respectively.

The integrator used is the one proposed in [4] and shown
in figure 3. This is a differential input log-integrator. The
input and output stages are formed by the matched transistors
M1 and M4 that are operated in WI. The transistor M1
compresses the input current ¢;, into a voltage v;,, whereas
the output voltage v, is expanded back, by transistor M4,
into a current ., to regain linearity. Internally, the integrator
operates very similarly to an operational transconductance
amplifier (OTA), in that the current mirror (M7-M8) copies
the positive branch current passing through M6 to fill the
output capacitor, while the negative branch is draining the
capacitor. Note that M2 and M6 are both operated in WI in
order to achieve the internal exponential currents. The current
in the capacitor is expressed by:

dvout
dt

where Ipg is the leakage current The integrator tunability is
achieved through the use of 70, M3, and M5 as an adjustable
level shifter [4]. What this dogs is that vsvfollows the capacitor
voltage according to I Doe_% = Ioe_ﬁ. Combining that
with equation (7), and performing the chain rule [6] we obtain
the log-integrator equation to be the following [4]:

’I’LUTC
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ic=0C

Yout 1
enlr =
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<e Ur —eUr )dt, where 15 =
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Fig. 4. Parametric sweep on o from 2nA to 1pA

From equation (8), we may clearly see the internal operation
of the log-integrator. The inputs v;; and v;2 are converted
to an exponential, and the output v,,; is logarithmic. Hence
by adding a logarithmic compressor (LOG) at the input
and an exponential expander (EXP) at the output stage we
would restore the overall linearity. We should also notice that
the integrator time constant 7y can be controlled by either
changing the tuning current or the capacitor value.

Note, in order to cascade such integrators into filters, it is not
necessary to have input and output stages at every integrator. In
[6] signal flow graphs (SFG) are used to keep track of the filter
linearity; hence a filter may operate, more or less, internally
exponentially, and companding stages are then added to the
filter as a whole.

The log-integrator depicted in figure 3 was simulated in
Cadence in the CMOS 0.18um technology with a power
supply voltage of 1V. The resulting Bode plot shown in
figure 4 shows the integrator tunability according to the
tuning current input Iy. Note that, comparing the result with
that of an ideal integrator % which has infinite DC gain,
this integrator would look more like a low-pass filter. Our
application involves action potentials that fall in the frequency
range of around [100H z, 10k H z] [1], hence we may use this
integrator in that same range where the slope of 20db/decade
occurs. Such an integrator has an extremely low noise level
[4], but the transistors in questions should be kept in WI for
minimal distortion. In theory, the weak inversion region could
be useful for over 4 decades, but in order to exploit that, and
make use of a high bias current tenability, class AB circuits
could be used as in [5], but these would require some extra
conditioning circuits.

The Verilog-A behavioral simulation of the overall system
is shown in Figure 6; the Morlet wavelets shown are dyadic
scaled.

VI. CONCLUSION

A methodology for synthesizing wavelet filters intended
for biomedical applications was presented. The mathematical
formulation in terms of correctly approximating the transfer
function and optimizing the state-space structure was studied.
Furthermore, the concept of log-domain integrators was con-
sidered as a current-tunable building block which would save
on power by operation CMOS transistor in the WI region.
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Fig. 6.  Verilog simulation of an impulse response of the Morlet wavelet
(input impulse at ¢t = 0.3s)

Finally, Verilog-A simulations of the overall system showed a
correct approximation of a wavelet filter bank.
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Régulateur de Tension Programmable pour Implant Bimédical

Nicolas Laflamme-Mayer, Ecole Polytechnique Moritréa

Abstract— Ce papier intégre plusieurs avantages de circuits figure 2 montre un premier étage malitre qui est tedt,
analogiques pour atteindre un systéme complet de gélation ~ayant comme entrée une référence de tension stable
de tension programmable. Une référence de tension programmable ayant une trés grande rejection dut br

programmable de type « beta-multiplier » fournit une gamme  d’alimentation et des variations DC de celle-ci.
de tensions indépendantes de l'alimentation de 1.0W 2.3V.

Cette référence de tension permet a un régulateuredtension L

hiérarchiqgue d'étre indépendant & son tour face a

'alimentation, grace a la rétroaction de I'étage mitre et tres ot rec
rapide pour ajuster le courant d'une charge, gracea I'étage Référence e tersion Biage nreitre steble face & Bage esdave -
esclave. programmeble lalimentation rapide
|. INTRODUCTION Figure 2 : Approche hiérarchique du régulateurethsion programmable
proposé

Les circuits intégrés dans la conception dimplants

biomédicaux peuvent nécessiter une grande plagey a deux types de régulateurs envisageables, ces
d’'alimentation différentes pouvant aller de 0.9V3&8V Switching Regulator » [4] ou des régulateursdires [5].
dépendamment de la technologie employée et dédatton  ||s sont généralement utilisés de paires ol le ladgur
souhaitée. Avec l'entré en jeu des liens inductifissfils |ingaire est trés proche des circuits a alimenteese lui-
pouvant alimenter un implant, le besoin de régutatedle mame régulé par un ou des régulateur de type <rEwif ».
tension fiables, petits, rapides et rejetant leitbe | e premier type (figure 3) sont plutdt utilisé poafaisser
'alimentation se fait sentir. Une architecture Ssliﬂue une tension d’une alimentation p|us élevée a uns bhsse,
d'alimentation par lien inductif [1], figure 1, pioit une j| sagit d’'un convertisseur DC-DC. Ces convertigsesont
alimentation DC de base tres bruitée et ayant ueani de  tres robustes mais ils sont sujet plus aux peeesmsion car
tenSion pOUVant Varier énormément en Sortie. D,al\l Ipour abaisser un niveau de tension il faut diss'qlmﬂa
nécessité d’un régulateur de tension, pour garangrtaille pyissance ce qui les rend moins efficace. De npilss,
raisonnable et une indépendance face a I'alimemtati nécessitent des inductances qui sont trés coliusarface

de silicium. Le deuxiéme type est utilisé pour @mair des
+ régulateurs plus efficaces de type « low-dropogulaor »
vautreg  (LDO) voir figure 4. lls sont plus compacts et nm®iruités

Emetteur \l\\l\ Rectificateul Régulateur de

Externe tension

—+ puisque qu’un régulateur linéaire ne nécessitedffasloge.
Ce papier se concentrera donc sur une architelatédagre.
Figure 1 : Chemin de la puissance envoyée a uraimgl I'aide d’un lien Vin /@E Vout
inductif sans-fils o L] °
De plus, plusieurs composantes tel qu’un convetiss Control I' T T
analogique a numérique (ADC) pourrait tirer avaatay
avoir une tension de référence variable afin d'tefapa

précision de I'encodage. Sans oublier la vitesseégense Figure 3 : Architecture classique d'un SwitchinggRlator
d’'un tel régulateur face a une demande de couraumagnmt

varier trés rapidement. En effet, un circuit CMQ@ique

possédant une horloge aura des demandes de courant o
périodiques équivalent au double de sa fréquertueridge.

Les portes logiques consommeront beaucoup de douran i

pendant un court instant, le régulateur doit dovairaune

boucle de rétroaction trés rapide pour accommoeegetire

de demande. Figure 4 : Architecture classique d'un régulatéugdire LDO

Pour atteindre une stabilité face aux variations de

I'alimentation, étre indépendant de la tensionidiahtation Dans un premier lieu, le papier discutera de léresfce de

et avoir un temps de réponse trés petit pour régegoad tension programmable ainsi que de I'architectuilesée. La

demandes de courant d’un circuit numérigue CMOS umétroaction de I'étage maitre ainsi que le desigisé seront

approche hiérarchique est proposé dans ce pagietd2 discuté ensuite pour finalement élaborer sur I'étagclave
rapide pour réguler la charge. Des simulations pré-
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Figure 5 : Schéma complet de I'architecture propmmé la référence de
tension et I'étage maitre

layout seront ensuite étalées pour le systeme ter.ebn
schéma complet du systeme proposé est montréguta b.

La référence de tension utilise une approche de &/beta-
multiplier ». Un courant stable face aux variatiates \Vpp

est généré par les transistors M1 a M8 et la ggistR. Le
courant obtenu est donné par I'équation 1 [3],fpwest la
mobilité et les dimensions du transistor M7 et K ks
rapport de grosseur entre M8 et M7. On peut vaapres
cette équation que le courant ne dépend pas ggemdis
uniquement des parameétres des transistors etrdsistance.

(1

REFERENCE DE TENSION PROGRAMMABLE

2

L. = 1
o= g 7R) &)

maitre un amplificateur a transconductance (OTA) es
utilisé. Ce dernier s’assure que la tension deesbfi, suit
bien la tension de référence. Cette rétroactioplesht lente
et la frequence de coupure de I'OTA est trés bapseques
KHz. De cette fagon on s’'assure que la tension aldes
régulée sera elle aussi indépendante de I'alimentat

Cette tension de rétroaction est obtenue en pafdrign
tampon avec Yqp(sortie de 'OTA) constitué de transistors
de sorties NMOS (M30 a M35) pour fournir une tensiQgt
qui est ensuite utilisée pour polarisée un autngpta, son
homologue, constitué cette fois-ci de transistassdrties
PMOS (M36 a M40). Ce dernier étage est une exagteec
en proportion de I'étage esclave ce qui rend lgiten\Voo
générée identique a celle deg/L'ajout de cet étage dans la
boucle de rétroaction maitresse assure donc uit si@va
tension de sortie et une stabilisation de cell@ista-vis
Vpp. La tension générée par cet étage de sortjgérme la
boucle de rétroaction. La cascade de deux tampdh@

Ce courant J; est ensuite dupliqué par le transistor M9 egt PMOS assure une correction des tensions de\égujli

forcé au travers un réseau de transistors NMOQiemation
de longueur de canal variable.
combinaison de transistors a l'aide des transisiid,

M13, M15 et M17 on obtient une référence de tension

programmable et stable face apV La tension est donnée
selon I'équation 2, ou ), est la tension de seuil d'un
transistor NMOS efB10.16 SOnt les transistors formant le
réseau programmable. On peut voir que la tensignné
dépend pas depy si kesn’en dépend pas.

ZIref
Bio-16

)

+ Vthn

ref =

I1l. RETROACTION DE L' ETAGE MAITRE

La premiére rétroaction vise a réguler en bassguénéce,
donc faces aux variations de l'alimentation. L'aetture
utilisée est hiérarchigue comme le montre la figére_a
référence de tension programmable est utilisée pjuster
une tension de sortie désirée. Pour isoler ceealad’étage

serait perdu si on n’utiliserait qu'un seul étage tdmpon

En sélectionnant ufMOS [2].

Programmable BGR

Figure 6 : Architecture hiérarchique utilisée

IV. RETROACTION DE ' ETAGE ESCLAVE

L'étage fournissant le courant & la charge estrépiique
exacte de I'étage tampon PMOS discuté précédem#nent
I'exception de la taille des transistors de sawiz9 et M40.

En utilisant un réplique exacte on s’assure quenaion de
sortie Ve est la méme que celle de la rétroaction de I'étage
maitre V,uo La boucle de rétroaction de cet étage de sortie



est une boucle de courant. Si I'on regarde la éguron voit
qgue le transistor M44 fournit le courant demandé lpa
charge ainsi qu’un courant de polarisation pourdesistor
M45 commander par la tensions Si le courant de la

charge augmente brusquement, la tension de soréé V

diminuera ce qui diminuera également la courantraers
M45. Puisque le transistor M43 est polarisé poaeveir un
certain courant, cette diminution entrainera unaatele de
courant plus grande des transistors M1 et M42 ce
abaissera la tension qui commande I'ouverture anststor
M44 et un plus grand courant sera fournit a lagbar

M41 M44
I
e M42
M45 ——Cload
° q lload
Vset E

Vbiaso'\_/lﬁgi'

Figure 7 : Etage esclave de sortie du régulateur

V. RESULTATS DE SIMULATIONS

A. Référence de tension programmable

Pour valider le design de la
programmable a 4 bits, donc 16 différents niveauxe
simulation DC a été effectué sur
l'alimentation de 0 a 5V. On peut voir sur la figu8 que
lorsque I'alimentation rejoint 2.5V les tensions stgties se
stabilise et ne varie presque plus. On remarquéerbgat
qgue plus la tension se rapproche de I'alimentapbrs il
devient difficile d’'obtenir une tension indépendande
I'alimentation.

B. Tension de sortie régulée

Pour valider le design de I'ensemble du
effectuée, la premiére pour démontrer que la $talihsses
fréquences face aux variations de I'alimentatidnt@gours
préservée. De plus, pour s’assurer que les vammiie plus
hautes fréquences, engendrés par l'activité numeéride
circuits CMOS connectés sur VDD, une analyse det idj

bruit de l'alimentation (PSR) a été effectuée. @utpvoir

sur la figure 9 que la stabilité faces aux variaidC de
lalimentation est préservée. La figure 10 quantelée

démontre que le bruit d'alimentation est bien gejgbur des
tensions inférieures a 2.5V et devient négligealetrés
haute fréquences. Toutes les simulations on éliéééaavec
une charge de courant de 1.5mA en paralléle avec
capacité de 5nF (figure 5).

référence de tensioi

régulateL
programmable, une simulation de type DC et AC ah éi
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Figure 9 : Tension de sortigeyen fonction des variations DC de
I'alimentation
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Figure 10 : Rejet du bruit de I'alimentation dessiens de sorties ¥
programmable
Le courant total fournit par ce design est de 5naf ¢tage
PMOS de sortie, figure 7. En utilisant plusieursagés
esclaves en parallele on peut atteindre plusieivesanx de
puissance dépendamment de I'application et de risadde
ug'un circuit [2]. Les tailles des transistors M44M45 ainsi
gue la tension de polarisation)du transistor M43 sont les



parameétres qui jouent sur la puissance pouvantdétierée
a la charge.

VI. CONCLUSION

Ce papier a démontré qu’une approche hiérarchiguere
bonne solution pour concevoir des régulateurs dsidas
linéaires performants. En divisant la régulation @gux
problemes distincts, le premier étant I'insendidifaces aux
variations DC et aux bruit de I'alimentation et decond
étant de pouvant s’adapter rapidement a une cliedgpe
circuit numérique qui a des points de consommation
périodiques plutbt élevés. La références de tension
programmables est trés importantes car grace alelle
premier étage maitre est en mesure de fourniremsan de
sortie indépendante au maximum de l'alimentationcet
méme a plus haut voltage.

La tension stable générée par I'étage maitre estiten
utilisé par un nombre plus ou moins grand de rdguia
esclaves ayant une rétroaction de type courant gitam
une adaptation trés rapide de la demande de codeatd
charge. Le systéme dans sont ensemble n'utilise dgse
transistors NMOS et PMOS et une résistance deipatam,

ce qui le rend facilement intégrable pour des apptns
biomédicales.

Les tensions pouvant étre générées vont de 1.5\ &
peuvent fournir 5mA par étage esclave ce qui ledren
polyvalent pour alimenter un ou plusieurs circdiféérents.
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Conception d’un bioamplificateur avec modulation
Chopper

Marc-André Marceau
GBM5320 - Dispositif Médicaux intelligent
marc-andre.marceau@polymtl.ca

Abstract- Ce rapport présente le projet final du cours
GBM5320 qui porte sur la conception d'un bioamplifcateur qui
utilise la modulation Chopper pour éliminer le bruit de
scintillement (1/f) . Le niveau de bruit a été caldé en comparant A. Contexte et Objectif

le bruit intégré a partir des données d'une analysdéemporelle Etant donné mon expérience limitée dans la conuemtes
avec la contribution du bruit thermique de I'analyse du bruit. circuits intégrés analogiques, je me suis fixé obgectifs
modestes. J'ai compris assez tot qu'il ne seratrpsonnable
de rivaliser dans la conception d’amplificateurse@vmes
L'instrumentation biomédicale est un domaine eningle connaissances actuelles. L'objectif du projet cstagi donc a
effervescence. Malgré toutes ses années de reehdlgha réaliser un bioamplificateur & modulation choppeui g
encore beaucoup de place a I'amélioration des sifso fonctionne tout simplement et de démontrer aveariesures
médicaux. Dans le cadre du cours GBM5320, dispositie simulation que le bruit 1/f était retiré. Jaut de méme mis
médicaux intelligent, je me suis intéressé aux rigples de un effort dans la conception pour optimiser lesfqrarances
réduction de bruit lors de I'amplification et de dapture de au maximum sans avoir une idée précise des perfmessau
biosignaux. Ce projet porte sur la conception d'weeces final.
techniques, la modulation Chopper. Cette technjgprenet de fohop  Aq fehop A,
réduire le niveau de bruit en retirant la contribtdu bruit de

LP
scintillation (*flicker” ou 1/f) au signal que l'orsouhaite ,, +0 +
amplifier. Vin_g @‘ 1@ - O Vout

Il.  TRAVAUX EXISTANT

Ill. TRAVAIL EFFECTUE

. INTRODUCTION

- , Figure 1: Vue d’ensemble de ce qui a été réalisage d’amplification
Selon les recherches que jai effectué, cette igoBN A1 effectue un gain d'environ 37dB. L'étage A2 aifiplle signal de 40dB en
semble assez répandue dans le domaine de I'arafilific Par plus de ramener le signal référé a la masse.

ailleur, deux de mes collegues, dont jai discutt & B psmarche

modulation chopper, ont déja utilise cette techeidans un de 3.5 commencé par identifier les modules a impléeere

leurs design. Je me suis concentré sur deux &mCRemier module qui se trouve & 'entrée de 'anipsifeur est
scientifiques. [1] [2]. Le premier, [1], obtient unuit référé a ,n mogulateur Chopper. C'est un aiguilleur de sigrdont les
I'entrée de 7nV/sqrt(Hz) avec un gain de 72.5dBdeaxieme ¢, ies sont permutées par rapport a 'entrée rénaence de

article [2] démontrait de bonne performances Poar [ e choix. Il se trouve que si aucun signal défdiel n’entre
consommation, 100nV/sqri(Hz) avec 2uW de consommmat yang notre systeme, alors la modulation n'a pas Jie croyais

mfatis était _destinfé a I_’amplification de signaux _Uasse que ce phénoméne aurait comme conséquence que si la
fréquence (jusqu'a environ 150Hz). De plus, so_r3|>_crd1_3 modulation chopper a besoin d’un signal & modulersa
design était plus nébuleux que le premier artidecd'ai fait | 5psence de signal empécherait la modulation deageait

le choix de m'inspirer d'avantage de [1]. pour effet de ne pas couper le bruit 1/f. Ce raisoment est
Supply voltage 18V faux. Le bruit 1/f généré par I'amplificateur mémsd n'y a
Power consumption 242 uW aucun signal est modulé par le deuxiéme choppiéest donc
THD(@ f = | kHz) <0.5% décalé en fréquence et éliminé par le filtre pdsas. Mes
CMRR =105dB. f < 10kHz démarches sur la mesure ont été influencées par ce
PSRR =90 dB, f =10kHz raisonnement. Pour faire les mesures j'ai introdmitsignal

Gain 72.5dB DC pour permettre une premiére modulation. Bienaprgs
Equation input referred noise 7 nV/v/Hz réflexion ce signal soit inutile pour le bon forethement de
Slew rate 5.8 Vims 'amplificateur, il N’y a pas d’'effet négatif sureas mesures.

Méme que lintroduction d’'un signal génére une peEm
Table. 1. Tableaux des performances de I'artieleédérence [1]. modulation et nous pouvons mesurer |’imperfecti® ld



premiére modulation de qui n'aurait pas été posskdns
signal.

Toujours concernant le module de modulation Chaplaer
conception d'interrupteurs analogiques n’est pagwilente
que c¢a. La taille des tansistors dépend de I'édetia I'entrée
ainsi que du niveau de bruit désiré [1]. Puisque tdensistors
ayant une faible résistance de cannal est souvésitéd la
conséquence est qu’'un gros transistor entrainee plas
grande injection de charge lors de la transition lde
commutation. La solution proposée dans [1] esttditfuire
des transistors « dummy », sur le chemin des coatewts
avec le drain et la source court-circuités, pousodber la
charge
l'injection était toujours présente dans le sigrRlisque les
transistors dummy sont essentiellement des chaagecitives
de découplage, j'ai décidé comme mesure tempodsrdes
retirer et de les remplacer par un condensateutQfe sur
chaques cannal du signal différentiel. Il étaitvorgue si le
temps me le permettait que je reviendrais sur caildgour
trouver ce qui n'allait pas dans ce module.

Le choix de la fréquence de modulation dépend
I'application du systéme. Nous devons choisir urggdence
entre la bande passante a la sortie de 10kHz dtatale
passante du premier étage d’amplification de 300krzplus,
nous devons considérer que le signal de la modulast une
onde carrée dont les harmoniques doivent étre u&se plus
possible. Cela nous amene a choisir une fréquenpkus pres
possible de 10kHz. Finalement, il ne faut pas euldu’il faut

injectée. Apés simulation de ces commutstel

faible consommation de courant. Finalement, I'afigateur a

été initialement congu dans le laboratoire 2 powsiraune

bande passante restreint & 'amplification desidimsix (0Hz

a 10kHz). Dans la situation actuelle, le signalntfée est

modulé a une fréquence plus haute que la fréqueiide

maximale souhaitée. Il faut que la bande passanote s

suffisament haute pour inclure le signal choppeiisdie le

signal chopper est une onde carrée, nous devaesa@ention

a conserver le plus d’harmonique que possible.gaeide la

modulation chopper retire le bruit 1/f, le desigre d

I'amplificateur n’a pas besoin de minimiser le brisf.

| Etage I

I Transconductance |

i

E’tage l |E’tage
Drain- | |Drain-
|Commun

Commun |

o

Figure 2: Blocs de I'amplificateur différentiel étage 1

appliquer un filtre passe bas dont I'ordre doie@ssez grand _ -€ troisiéme module se trouve a étre le méme moelula

pour annuler le gain qui a été appliqué auparavarn
fréequence de modulation. Selon [1] et mes tests,
conservation de la fondamentale et de la troisiBarenonique
semble suffisante pour que le bon fonctionnemergydteme.

La fréquence de modulation choisie est de 80kHze UHe

fréquence plus basse peut étre choisi en fonctienlad
performance du filtre passe bas. Cela permettdealtaisser la
bande passante du premier amplificateur et ainsn¢itre de
diminuer le bruit et la consommation de I'amplifiear.

Le deuxieme module est la partie la plus importasie
projet. C’est I'amplificateur a proprement parleCet
amplificateur est une version modifiée de I'ampblfieur du
laboratoire 2. La premiére modification est questatie doit
étre différentielle. L'étage de sortie a été repibgour le
signal négatif. Une deuxieme différence est quecHarge
connectée sur cet amplificateur est plus importastequi a
pour conséquence que le courant que I'étage dée soet
I'OTA, plus ou moins 2uA, est insuffisant. La satut adoptée

au prix d’'une plus grande consommation de coursit e

d’ajouter un amplificateur suiveur a drain commun glise
d’étage de sortie. J'ai utilisé le design proverdm{3] et jai
implémenté le circuit de tension de polarisatioovgnant de la
méme référence. Cette solution a été choisie dapsdue de
livrer un systéme fonctionnel plutét que de condaewu

a Chopper que le premier. Le réle de ce modulatetrdes

ggmoduler le signal qui a été amplifié et de modtdat signal
de basse fréquence. Le bruit 1/f se trouve a é&bld en
férquence a la fréquence de modulation. Normalenperigque
signal étant amplifié est moins sujet a étrec# par le
bruit, la taille de ces tansistors peut étre pleist pour réduire
leffet d’injection de courant [1]. Les deux modidars
chopper ont des transistors de taille minimale pdduire
I'effet d’injection.

Dans ce projet, je voulais que mon signal de sedieréféré
a la masse plutét que différentiel. J'ai donc agatuta sortie du
deuxiéeme modulateur un amplificateur différentiel @ pour
réle de convertir le signal différentiel en sigmnt la masse
est a VDD/2. Cet étage sert aussi d'amplificatiooump
ammener le signal a son amplitude finale. L'amgdifeur
utilisé est I'amplificateur opérationel du laborato 1. Sa
bande passante est d’environ 10kHz ce qui estmste ce
dont j'ai besoin. Le gain appliqué est de 40dB.
Le dernier étage est un filtre passe bas servaouper les
fréquences au-dela de 10kHz. Puisque le bruit #€amodulé
a la fréquence de 80kHz, I'ordre du filtre doiteétuffisament
grand pour qu’il n'y ait plus de signal a cetteguénce. J'ai
choisi un filtre actif de Chebychev d’ordre 4.

C. Méthode de mesure de performances

premier coup un systeme optimal. Une conceptions plu L'objectif de ce projet est de créer un amplificatevec

minutieuse serait nécessaire pour un systeme deéatinone

modulation Chopper afin d’éliminer le bruit 1/f. dpproche



utilisée pour démontrer le fonctionnement de I'afigateur

est de mesurer le bruit sans la modulation et alec
modulation. Je devrais démontrer que le bruit rést@ec la
modulation chopper est au niveau du bruit thermique

L'outili a ma disposition est le simulateur Spectle
Cadence. J'ai utilisé I'analyse temporelle (Transienalysis),
AC et bruit (Noise Analysis). L’analyse AC sertdanner le
gain du systeme ainsi que la bande passante. yss&ruit
sert a évaluer la contribution de bruit de chagqoesposant du
systeme. L'analyse temporelle sert a voir le sigmablifié,
vérifier le bon fonctionnement des modulateurs Qleopet
évaluer le bruit effectif du systéme. Cette analgee bruit
effectif est possible grace au générateur de Histonible en
option dans 'analyse temporelle.

Puisque I'analyse bruit évalue et effectue la sotiamale la
contribution de bruit de chagues composants, openg pas
voir la difference dans les résultats entre la nedthn
Chopper activé ou non. Si nous évaluons le bruitnd’
amplificateur, le résultat sera identique que nmgslulions le
signal a la sortie de I'amplificateur ou non. C'estictement
ce que fait la modulation chopper. L'analyse bnaitis donnes
cependant de l'information sur le type de contiidougu’il soit
thermique ou scintillement (1/f) ainsi que la somdeetout le
bruit. Nous pouvons donc, en soustrayant la cautich 1/f du
bruit total, obtenir le niveau de bruit thermiquesysteme.

Nous devons comparer le niveau de bruit thermique
niveau de bruit calculé par I'analyse temporell®.oici la
formule permettant de calculer ce bruit total astatie de
'analyse temporelle dérivé de la formule de caldel bruit
provenant de [3] :

:]
T 0
Cette formule fonctionne que s'il n'y a pas de siga
'entrée, ou encore il n'y a qu'une composante OG
deuxiéme intégrale effectue la moyenne du signadtteC
moyenne est alors soustrait pour ammener le s@gméto pour
obtenir que la composante de bruit. Le bruit en ¥4R alors
calculé avec la premiére intégrale. La racine earssst
appliquée pour avoir la valeur en V/sqrt(Hz) afenahlculer le

bruit référé a I'entrée.

Si les valeurs correspondent, alors j'aurai déméomjue
mon amplificateur fonctionne. Bien que la modulat@hopper
élimine le bruit 1/f, il faut aussi vérifier queslémperfections
dans la modulation n’incorporent pas un signal giteatrop
important. Il suffit d’appliquer la formule 1 powalculer la
densité du signal parasite mais sans simulatiorbrdé. Il
restera a évaluer l'impact du signal parasite @guport au
bruit.

(Vout—%}(VOUt)dtj dt (1)

IV. RESULTATS

Le premier objectif est de démontrer que le bruft ekt
éliminé par la modulation chopper. Jai donc égalen
premier lieu le bruit de I'amplificateur sans la dotation
Chopper.

La premiére mesure a présenter est celle du lotat & la
sortie intégré de I'amplificateur sans la modulatiohopper.
Cette mesure provient de I'analyse temporelle @’darée de
100 millisecondes ou nous avons appliqué la formul# est
égal a 19.113mV/sqrt(Hz). Pour valider que cettdewr
correspond bien au bruit a la sortie, j'ai compeeée valeur
avec celle donné par l'analyse de bruit qui est
18.187mV/sqrt(Hz). La différence entre les deulewes ne
peut étre expliqué par la valeur approximative peet donner
l'intégration d'un signal de 100 millisecondes. §'edeux
valeurs sont assez rapproché pour établir qu'il yure
corrélation entre les deux et que nous pouvons Bauservir
pour effectuer des analyses sur les performancesnaie

amplificateur.
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Figure 3: Signal de sortie sans la modulation Ckeopp

La figure 3 montre I'amplification d’'un signal sioidale de
100uV sans la modulation Chopper. Nous pouvonstatars
que le signal est bruité par la contribution 1/fpdums du bruit
thermique. Il est difficile de reconnaitre le sigsiauoidale.

J'ai ensuite effectué les mesures avec la modual&@iwopper
activé. Je me suis servi de la formule 1 pour ¢atde bruit a
la sortie qui me donne 2.736 mV/sqrt(Hz). Ce quirésente
gue 14% du bruit initial sans modulation ChoppeurRétablir
que la réduction est di a I'atténuation du brditjHi comparé
cette valeur avec I'analyse de bruit. L'analysdéeffectué en
VA2 pour pouvoir soustraire la contribution du briif des
composants au bruit total. La valeur résultante ersdmen
V/sqrt(Hz) donne 2.125mV/sqrt(Hz). Les valeurs sdans le
méme ordre de grandeur. Bien qu’il y a environ 20%
différence entre ces deux valeurs il est vraisebtélde croire
que cette divergence suit celle qui a été noté phisavec
I'amplificateur sans modulation Chopper.

Cependant le niveau de bruit référré a I'entrée, et de
9,875uV/sqrt(Hz) démontre que je suis loin du campbur
rivaliser avec les performances de bruit des syssentilisant
la modulation chopper. En effet, [1] arrive a umnibréféré a
'entrée de 7nV/sqrt(Hz) pour une bande passantéQieiz.
[2] obtient 100nV/sqrt pour une bande passanteS@iz mais
avec une conssomation de 2uW. J'ai donc décidéajester
mon systéme pour avoir de meilleure performanca. dbnc
concentré mes efforts sur le premier amplificattnitialement
la bande passante était environ 2MHz pour permette

10,0

de



conserver le plus possible les harmoniques de ldutation
chopper. Le travail de [1] suggére que seulement

fondamentale et la troisieme harmonique suffit aon b premier

fonctionnement du systéme. J'avais donc du jeu pméliorer
le bruit en sacrifiant de la bande passante.

Il y a cependant beaucoup de place a I'amélioratianclé
de la performance de [1] est le design de I'amgdifeur de
étage. Le design que jai retenu pour mon
amplificateur utilise 3 étages dont la deuxiemesn’'pas
souhaitable pour ce type d’application. En effetfdit qu'il y

Dans la deuxiéeme version de I'amplificateur, le itoruait 2 chemins au signal pour contréler le courpntsque qu'a

thermique a été considérablement réduit. Cela aésacrifice

'origine c'est un OTA, le rend sensible au moindre

de la bande passante du premier amplificateur i eéséquilibre de courant engendré par le bruit dareque

maintenant de 300kHz et du gain qui est passé 35dB a
37.821dB. Malgré la diminution de ce gain, le slgpaut
toujours étre amplifié par le second amplificatearqui donne
un gain total du systéeme de 77.187dB. Le bruit soldie est
passé a 266uV/sqrt(Hz). Cette mesure a été effexdng le
deuxiéme étage d’amplification. Le bruit total mé&fé I'entré
(calculé avec 37.821dB) est donc de 3.42uV/sqrt(Hz
figure 4 montre le signal sinuoidal amplifié a &7dB avec la

deuxiéme version de I'amplificateur a modulatioro@per.
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Figure 4: Signal de sortie avec la modulation Cleofe la 2eme version
de l'amplificateur ainsi que le deuxiéme étage @lfication. Gain total de
77.187dB.

La consommation de puissance a été calculée eigapapt
la formule 2. Cette formule effectue la moyenne cdurant
utilisé par le systeme sur une période de 10 mdbmdes de
simulation. Il est ensuite multiplié par la tensnpération de
1.8V pour obtenir la puissance.

10

1 T
?j lopdt | 1.8V @)
0
Excluant les courant de polarisation ainsi quelleefpasse
bas tel qu’effectué dans [1], La consommation degaunce est
de 254uW.

Voltage d’alimentation 1.8V
Consommation 254 pyW

Bruit total a la sortie 266 uV/sgrt(Hz)
Gain du systeme 77.187dB

Bruit total référé a I'entrée 3.42 pVisqrt(Hz)

Table 2 : Résumé des performances du systeme.
V. CONCLUSION
Puisque les résultats précédents montrent queuie bf a

été retiré grace a la modulation chopper de motems Je
peux dire que j'ai atteint I'objectif principal de projet.

chemin. Le signal doit étre traité par un seul chepour
diminuer le plus possible le bruit. Les commutatepirésents
dans la modulation Chopper peuvent étre aussi igrdesle
design du modulateur d’entrée dépend fortement ahieste
d'utilisation et des électrodes utilisé.

Pour ce qui est de la méthode de mesure du brog da
systéme contenant une modulation, un autre typeatise est
disponible. Cette analyse se nomme « Periodic $tead
State Analysis ». Elle permet d’analyser des ciscgui ont
des comportements non-linéaires. Nous pouvons tensui
utiliser une seconde analyse nommé periodic naialysis qui
permet de déterminer le niveau de bruit exact citesye. Je
n'ai malheureusement pas eu le temps de bien agygremn
utiliser cet outil pour I'appliquer a mon circuit.

Je peux en conclure que l'utilisation de la modatat
Chopper n’est pas un choix automatique dans legdede
nouveau systeme car la consommation supplémentaire
d’énergie engendré par un tel systeme peut étiséutians un
amplificateur classique pour augmenter le couram d
polarisation et ainsi augmenter le gm des transistéb ainsi
diminuer drastiguement le bruit thermique. Donclh@ix ou
non dimplémenter la modulation chopper dépend de
I'application et du budjet d’énergie.
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Low noise and low power amplifier for ENG signals
recording using tripolar cuff electrodes

Arnaldo Mendez
PolySTIM Neurotechnology Group, Ecole Polychtecnique the Montreal
arnaldo.mendez@polymtl.ca

Abstract- The present article describes the design process of an
amplifier for recording the Electroneurographics signals (ENG)
by mean of a tripole cuff-electrode. The circuit is intended to be
used as the feedback of implantable neuroprosthesis. Since the
ENG signals have very low amplitudes (<10uV) and are interfered
with other biopotentials sources, the amplifier must provide high
gain, low noise, proper filtering in the frequency range of interest
(300-5kHz) and low power consumption. The ENG recording
amplifier was designed using the BiCMOS technology in 0.18 pm.
The simulation results, obtained by mean of Spectre tool from
Cadence, show that the proposed amplifier meets all the
specifications to be employed in the intended application.

Index Terms — Low noise amplifier, biopontencial amplifier,
ENG amplifier, tripolar cuff-electrode, neuroprosthesis.

I.  INTRODUCTION

Today Functional Electrical Stimulation (FES) devices are
used in several types of handicapped patients with damages in
central or peripheral neural system with the aim of restoring
totally or partially their lost capacity, such as heartbeat rate,
upper and lower limbs movement, bladder emptying, etc. Also
they are used for chronic pain reliever, crisis attenuation or
suppression (e.g. epilepsy, automatic heart defibrillation)
among other applications. For optimal device performance,
sensing of afferent nerves activity (Electroneurogram - ENG)
is required in order to feedback the system with the proper
information about the real condition of physiological system.

ENG signals have very low amplitudes (~ 1-10 uVns) and
also are interfered with noise and other biopotentials sources
presents in the body, being the most important the muscle
action potentials (Electromyogram - EMG) interference (Vemg
~ 1mV). Hence, the signal to noise ratio (SNR) and rejection of
interferences are the major problems to consider in the ENG
recording amplifier design and electrodes selection. In other to
overcome these difficulties different approaches have been
proposed in the last years [2] which have used CMOS in weak
or strong inversion [3], BICMOS [1] and CMOS with chopper
stabilization technique [4]. Each of these configurations has
advantages and disadvantages that must be assessed based on
the recording system specifications. However, the optimal
ENG recording system is still pending [5]. Additionally, ENG
recording circuit must have power dissipation sufficiently low
to satisfy the requirements of a chronic implantable system,
and also considering the rise of temperature which could
damage or affect the functionality of the surrounding tissue and
the battery charge duration.

Fibre Implantable ENG Recording Circuit

Vout

X

Pass Band Filtre

Preamplifier Output amplifier

Tripole cuff
electrode

Fig. 1. Circuit block schematic for ENG recording system

In this work an ENG amplifier meeting the noise and power
consumption specifications for implantable devices will be
designed and simulated using CMOS 0.18um technology.

Il. MATERIALS AND METHODS

The first design step was identification of all circuit
specifications reviewing all the reported results for
bioamplifiers and specially ENG recording systems. In
addition it was necessary the reviewing of the anatomy and
physiology of nervous system [6]. In the next design step the
type of electrode and its configuration was determined and
after that the amplifier topology and technology (CMOS or
BiCMOS) was selected considering the specifications
identified in the previous step and the electrodes
characteristics. Finally, the architecture for ENG recording
circuits shown in Fig.1 was proposed based on the typical
bioamplifier configurations.

CAD/CAE tools like Composer, Spectre and Waveform
from Cadence Design Systems, Inc. (San Jose, CA) were used
to design and simulated all the circuits here described.

In the following sections will be described how targets
specifications were established as well as the design process of
each block presented in Fig. 1.

A. ENG recording system specifications

In the circuit block schematic proposed in Fig. 1 the
preamplifier make up the front-end of the system, thus the
most important stage to consider for meeting noise
specifications. As it is known the flicker and thermal noise are
the two major source of noise [7]. The flicker noise, also
known as 1/f noise, is the predominant source at low
frequencies (<1 kHz) and depend on temperature. The thermal
noise, also known as Johnson noise, is the predominant source
of noise at higher frequencies. The preamplifier must have
input impedance enough high for matching the electrodes
output impedances (~1kQ) which it is easily attainable.
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Another important specification that must be satisfied by the
front-end preamplifier is the common mode rejection ratio
(CMRR) in order to cancel the common mode noise and
minimize the amplification error due to the common mode
signals. Is desirable a CMRR higher than 80 dB.

ENG signals have a typical band width between DC and
10kHz [8] with the most signal power between 300 to 5kHz
[1]. Thus, after the front-end stage, but sometime in the same
stage as in [9], a filtering stage remove all the undesired noise
and interfering signals including the power line (50/60 Hz).
Several architectures of active filter can be found (Sallen-Key,
elliptic, cascade, etc.) mainly implemented by mean of
transconductance differential amplifier (OTA or Gm-C) or by
the switching capacitor technique [10]. Finally, power
dissipation for all the recording system must be as low as
possible, always bellows a few tens of mW (e.g 50 mW).

A resume of all target specification can be found in Table IV
in the Results section.

B. Electrode selection and configuration

At present nerve cuff electrodes are the interfaces between
the nerves and the electronic systems that have shown better
results in chronic applications [5].

Tripole cuff-electrodes can be used for rejecting the EMG
interference by mean of linearization of its potential field
inside the cuff. There are two typical configuration
traditionally employed: quasi-tripole or true-tripole [2]. In the
quasi-tripole configuration, the two outer electrodes are both
connected to one amplifier input and the central to the other
amplifier input. This configuration yields the average potential
of the two outer contacts with respect to the middle contact. If
the two impedances connected to amplifier inputs are equals,
EMG potential can be cancelled by differential amplification
because the potential of the two outer electrodes respect to the
middle have the same magnitude but opposite polarity.
However, ENG is not cancelled and can be recorded.

The true-tripole configuration, shown in Fig. 2, employs the
same cuff-electrode but in this case each electrode ring is
connected to two separate amplifiers. This latter configuration
has two major advantages: more sensitivity and gain of each
amplifier can be adjusted independently to compensate any
imbalanced caused by changes in mentioned parameters.
Nevertheless, as a drawback, additional circuitry is required to
sense the imbalance and adaptively setting each amplifier gain.

C. Preamplifier design

During de design and testing of preamplifier it was
necessary to optimize the noise performance. This depends on
the circuit configuration and components employed. As it is
known resistors placed at the amplifier inputs always
deteriorate the noise response, so configuration that used such
resistors was avoided. When MOS technology is used in
operational transconductance amplifiers (OTA), the noise is
reduced trading off the gate area of the input transistors with
other amplifiers specifications like the bandwidth, phase

margin, transconductance (gm), etc. [9]. Using (1) the total
input referred noise Power Spectral Density (PSD) of a MOS
transistor can be calculated. The first term in (1) is related to
the flicker noise and the second to the thermal noise. As can be
seen, augmenting the gate area (W x L) of the input transistors
it is possible to reduce the flicker noise and augmenting the
transconductance the thermal noise is also reduced.

K
WLCoyx f

Ve2(f) = + 4kTygi . @)

In (1) W and L are the gate transistor dimensions, K constant
depending on technology parameters, C, is the oxide gate
capacitance, k is the Boltzman constant, T is the temperature
absolute and vy is the body effect constant (=2/3). Moreover, the
use of PMOS transistors in the differential input stage reduce
the total input reference noise because the mobility of holes is
lower than in electrons [7].

Amplifiers based in bipolar transistors have better noise
performance and frequency response but lower input
impedance, more power consumption and could be larger than
MOS transistors but have been successfully used in
bioamplifiers [1]. For these type of transistors the input
referred noise can be calculated as shown in (2)

VA(F) = (O + R)*55) Bf + 4KTR. @)

Where | is the collector current, g is the forward current
gain, ry is the based spreading resistance and R; is the source
(cuff) resistance and R is the total resistance which depend of
the type of circuit and technology. For minimizing the flicker
noise (first term) all the mentioned parameter must be
optimized and for minimizing the thermal noise (floor noise)
the total input resistance must be reduced.

Considering the pros and the cons of different circuit’s
configurations and the technology reported in previous results,
two possible front-end amplifiers, the Gm; and Gm, shown in
Fig. 2, were designed and tested: 1) one stage OTA CMOS in
strong inversion and 2) BiCMOS.

In order to cancel the input bias current in OTA BiCMOS, it
is necessary to add a compensation network formed by the
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Fig. 2. ENG signal preamplifier in true-tripole configuration. Gml and
Gmz2 are the front-ends amplifiers with the same transconductance. Gm3 is
acting as differential amplifier with a gain settled by C1/C2




bipolar junction transistor Qz and the MOS Ms-My,, as it is
shown in Fig. 3. Bipolar transistors were implemented with a
pnp2 vertical transistor available in cmospl8 library of TSMC
Taiwan foundry.

For both configurations the transistors dimensions and the
tail current were optimized for minimizing the total input-
referred noise and also ensure all other amplifier specifications.
Gain, which is less repeatable than in two stages OTA, is not a
major concern in this amplifier stage, but at less 40 dB is
desirable. The tail current (lpiss) in OTA CMOS must feed an
Io current to assure that transistor are in strong inversion. This
is possible if the following condition is fulfilled [1]

b3

@)
where Uy, is the thermal voltage (26 mV at 300K).

The output of this front-end stage is followed by a
differential amplifier (Gmj3) that was implemented by a two-
stage symmetrical OTA with a feedback network, as it is
depicted in Fig. 2 [9]. This feedback allows setting the
midband gain (Ay) by means of C,/C, ratio and also the
bandwidth (BW), i.e. if Cl, C|_>>C2 then BW:gm /AM C|_. In
this amplifier the tail current and transistor dimension where
determined in order to achieve the CMRR, gain, power, and
noise specifications.

Making capacitor (C; or C,) variables (e.g. switching fix
capacitors built from MOS transistors), allow fixing different
gains values, even for each differential amplifier branch
separately , in order to compensate any input imbalance in the
cuff electrode and improving the CMRR. Furthermore, driving
the Vy, Set in this case at 0.9V, it is possible to reduce the
offset voltage if it was necessary.

D. Filter Design

The band-pass filter, depicted in Fig. 4, was designed using
the same two-stage symmetrical OTA. In this circuit Gm, act
as a coupling stage but reduce at same time the BW, Gms with
Rs and Cs fix the high-pass cut-off frequency (f). Gmgand Cy,
fix the final low-pass cut-off frequency (f)). Making the
resistor R5 variable, which can be built up from serial MOS
transistors [9], the fy might be dynamically adjusted.
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Fig. 3. BICMOS OTA used in the ENG recording front-stage (from [1]).
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Fig. 4. Band-pass filter (BPF) to reject noise and interferences. Gm, is a
coupling stage that reduce BW, Gms fix the 3dB high-pass and Gmg the
low-pass 3dB frequency.

Moreover, controlling the lpi,s current of the low-pass filter
(Gmg), fu might also be changed. For testing purposes this
values were calculated to fix the frequency in the range
specified from 300 Hz to 5 kHz.

E. Output amplifier

The output stage was built up with a classical compensated
Operational Amplifier in a configuration of voltage follower in
order to drive the load, which is usually an analog to digital
converter (ADC), without affecting the ENG recording circuit
performance.

I1l. CIRCUIT SIMULATION RESULTS

After the simulation carried out using Cadence the tools, the
front-end amplifiers (Gmy ;) depicted in Fig. 2 were designed
with values shown in Table | and Table I1:

TABLE |
SINGLE STAGE OTA CMOS
Wi/l Wi./Lay Lpias
900/50 pum 10 pm 100 pA
TABLE II
SINGLE STAGE OTA BICMOS
Wiollip | Waallss | Weellss | Willy | Weaollsao Ibias
500/50 um | 2/0.4 pum 8/0.4um | 0.5/1um | 4/0.4 um 100 pA

The results yielded by these two configurations using the
values described above are shown in Table IlI.

TABLE Il
RESULTS OF SINGLE STAGE CMOS AND BICMOS OTA
—— OTA CMOS BiCMOS
Parameter Specification . ; - -
Simulation Simulation
Power consumption <2mwW 192 pyw 674 pW
Open Loop Midband Gain ~40dB 59.8 dB 67.2 dB
CMRR @ 1kHz >80 dB 62.8dB 86.7 dB
PSRR @ 1kHz > 50 dB 60.9 dB 86.5dB
Total input-referred noise
@1Hz <20nVWHz | 655nVIVHz | 7.1nViWHzZ
@1 kHz <4nVWHz | 21.7nVWHz | 27nVNWHZ
(Tloﬁ"z' 1”;"::;{;;8”8‘] MOISe 1 <300nvims | 2.16 pvrms | 270.8 nvims
Unitary Freq. (C,=2pF) > 1.5Mhz 1.9 MHz 66.3 MHz

Based on the results shown in TABLE IlI, the single stage

BiCMOS OTA was chosen for the front-end amplification
stage due to its lower noise, higher CMRR and PSRR, power
consumption acceptably good and better frequency response.



The band-pass filter parameters to fix the desired band (300
— 500 kHz) were calculated using (4) and (5) for f_and fy 3 dB

cut-off frequencies.
1

27Roem 6CL

fi
fu

(4)
®)

1
" 27RsCs

In (4) Rogme IS the output resistance it that can be calculate
from the parallel of resistance of output transistors in the way
shown in many references, e.g. [7].

Fixing Cs to 2 pF yields Rs = 2.65 GHz. Calculating first
Rocme = 47.94 kQ, then C_ = 2.2 nF.

The final results for all the ENG recording circuit from the
preamplifier front-end stage to the output buffer are shown in
TABLE IV.

TABLE IV
RESULTS OF ENG RECORDING CIRCUIT PERFORMANCE

Parameter Specification Simulation
Power supply 1.8V 1.8V
Power consumption <10 mW 1.63 mW
Open Loop Midband Gain 100dB 100.3dB
Band width
Low frequency 300 Hz
High Frequency 5 kHz
CMRR @ 1kHz >80 dB 86.7 dB
PSRR @ 1kHz >50dB 86.5 dB
Total input-referred noise
@1Hz <20nV/Hz | 242nVIVHzZ
@1 kHz <4nVWHz | 2.7nViWHz
:’rg;al(llrﬁgt;rgfszi;i noise <300 nVrms 273.3nVrms
Total input DC current <100 nA 22.45 nA

Considering the total input-referred noise rms (273.3 NVyns),
the signal to noise ratio due to the amplifier noise, can be
calculated using (6). For the worst case, i.e. Veng= 1 UV, (6)
yields a value of 11.3 dB.

SNR = 20log 2 (6)

noise ,i

The Noise Efficiency Factor (NEF), that is typically used for
benchmarking the front-end OTA BIiCMOS amplifier, was
calculated employing (7), as was suggested in [1].

Vnaise ,i+RSInaise i (7)
[+qu2, af /170t

Where q is the electron charge constant and R is a noiseless
input resistance and It is the total current consumed by the
front-end amplifier. A NEF = 2.0 was attained.

NEF =

IV. DISCUSSION AND CONCLUSION

It have been shown from several studies cited in this work,
feedback the neuroprosthesis with sensorial information

contained in ENG signals, is an effective way to significantly
improve the neuroprosthesis performance. In this way a closed-
loop control can be carried out adding the auto-regulation
intrinsic advantages to the system.

Despite of common thought, non-linearity response of
natural sensor are not usually critical if a repeatable and well-
behaved signal is recorded [3]. Much more important are
parameters like noise, power consumption and CMRR, SNR
and a properly filtering.

All target specification were fulfilled except a little
difference of total system input referred noise at 1 Hz which is
higher in 4 nV/v/Hz, however as can be seen in TABLE 111 this
specification is totally fulfilled in the front-end stage which is
the most important for noise reduction and SNR improvement.
This result for all amplification stage, is due to the high
amplification factor used (100 dB) to bring the low amplitudes
signals from the pV to the mV range. However, the total input-
referred noise (rms) in the frequency range of interest, satisfy
totally the noise specification. Finally, the NEF attained is
better than all related work cited in References.

The results achieved in this work allow implementing an
ENG recording circuit for feedback implantable
neuroprosthesis, using BICMOS 0.18 um with the minimum of
added noise and rejecting all the undesirable external noise as
well as interfering signals from other biopontencial sources in
the body with an acceptable SNR.
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Abstract - Ce papier présente une implémentation VHDL
paramétrable de la transformée en ondelette discrete (TOD).
Cette implémentation est inspirée de travaux précédents qui
visent a développer une implémentation VLSI destinée aux
implants neuronaux. Le modéle présenté ici peut donc étre utilisé
pour explorer I'influence des différents parametres, simuler le
comportement de cette implémentation et caractériser les erreurs
associées. Une analyse des résultats obtenus par rapport a un
modele MatLab est présentée.

Level 3
coefficients

Level 1
coefficients

Level 2
coefficients

o] )
Fig. 1. Les étapes de la TOD pour trois niveaux. On observe que I’entrée des
étages de niveau supérieur a 1 corresponde aux coefficients approximatifs extraits
du filtre passe-bas g[n] dont la fréquence d’échantillonnage a été divisée par deux.

L. INTRODUCTION Dans cet exemple, le résultat de la TOD est trois coefficients détaillés et un

L’explosion du nombre d’électrodes dans les implants
corticaux amene une complication de taille : 1’augmentation
drastique de la bande passante vers I’interface externe.
L’importance d’une compression « on-chip » des signaux se
fait de plus en plus sentir. Or, lorsqu’il s’agit de circuit
implantable, certaines contraintes telles que la dissipation de
chaleur et la superficie occupée ne permettent pas d’utiliser les
techniques classiques. En 2006, Oweiss a présenté deux
méthodes [1] permettant de faire de la compression de signaux
corticaux. Une de ces méthodes, la transformée en ondelette
discrete (TOD) [2], utilise la redondance temporelle des
signaux pour obtenir une compression.

La TOD permet d’obtenir un coefficient approximatif
représentant 1’information basse fréquence et un coefficient
détaillé  contenant  I’information  haute  fréquence.
Généralement, cette TOD est effectuée sur plusieurs niveaux.
Lors des itérations subséquentes au premier niveau, 1’entrée
des filtres correspond au coefficient approximatif du niveau
inférieur dont la fréquence d’échantillonnage a été divisée par
deux (Fig.1). L’intérét de la TOD est qu’il est possible de
reconstruire suffisamment bien un signal original a partir des
coefficients approximatifs et détaillés les plus importants. Les
coefficients inférieurs a un seuil ne sont donc pas transmis, ce
qui diminue la demande en bande passante. Kamboh [3]
mentionne qu’en utilisant un seuil de 50, il passe d’une
représentation de 10 bits par symbole a 4.78 bits par symbole,
en causant une erreur RMS de 37.95 pour des signaux
corticaux.

Cette transformée s’est grandement répandue un peu partout
dans toute sorte d’application d’ingénierie ; elle fait méme
partie intégrante du standard JPEG-2000 [4] utilisé pour
I’encodage d’image. Une des implémentations de la TOD, le
scheéme lifting [5], est, contrairement au schéme B-Spline ou a
I’algorithme récursif « Pyramide » [6], bien adapté au VLSI
puisque le nombre de cycles nécessaire est beaucoup plus petit
que pour les autres implémentations. Aussi, ce scheme
nécessite moins de multiplications [7].

coefficient approximatif de niveau 3.
(Source : Wikipedia)

L’architecture VHDL présentée ici est basée sur le scheme
lifting et s’est inspiré du travail préalable d’Oweiss qui détaille
les différents modules qu’il a congu pour effectuer la TOD en
utilisant I’ondelette sym-4. La section suivante présente les
différents modules inclus dans le modele VHDL. La section
IIT présentera les résultats obtenus et une caractérisation des
erreurs obtenues avec cette architecture. Finalement, la section
IV conclura en détaillant certaines avenues intéressantes.

II. DESCRIPTION DE L’ ARCHITECTURE'

A.  Noyau de computation

Le noyau de computation est I’élément clé de 1’architecture.
Selon le scheme lifting, les coefficients approximatifs et
détaillés sont calculés a partir de deux échantillons en entrée
(ce qui a le role de divisé la fréquence d’échantillonnage par
deux). Cing cycles du noyau de computation sont nécessaires
pour obtenir les coefficients d’une couple. Chacun de ces
cycles posséde la méme organisation : une addition de 3 termes
dont les deux derniers sont modulés par des coefficients
spécifiques & 'ondelette sym-4. Le noyau de computation
possede donc 5 ports d’entrée (X, Y, Z, coeffl et coeff2) et un
port de sortie transmettant le résultat. Finalement, étant donné
que le résultat du cycle 1 du scheme de calcul est utilisé par le
cycle 2, le noyau de computation doit €tre purement
combinatoire, ce qui permet d’éviter un cycle de latence. Tel
que présenté a la Fig. 2, au cycle 5, le coefficient approximatif
se situe au a I’entrée Y et le coefficient détaillé se situe a la
sortie du noyau de computation.

' Ces modules, ainsi que les fichiers MatLab pour la validation, sont
disponibles en tant que logiciel libre au
http://www.info.polymtl.ca/~gapar2/GBM5320
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Fig. 2. Les lignes représentent les opérandes utilisés par le noyau de
computation (premiere ligne pour le premier cycle, etc.). hy et f, représentent
la premiere et la deuxieéme valeur du couple obtenu en entrée, de la mémoire
d’entrée ou de la mémoire de coefficients. Les quatre autres valeurs (Z, R1,
R2 et R3) sont obtenues de la mémoire Canal/Niveau. A la suite du dernier
cycle de calcul, les coefficients sont dirigés vers les mémoires appropriées, et
vers la sortie.

Vers Mémoire Canal/Niveau

B.  Mémoires

Le scheme lifting nécessite un couple d’échantillons. 1l est
donc nécessaire de stocker le premier échantillon durant
I’attente du deuxieme. Puisque I’architecture peut supporter un
nombre paramétrable de signaux d’entrées, la taille de cette
mémoire d’entrée correspond au nombre de canaux fois le
nombre de bits de précision pour la valeur d’un échantillon.
Pour le calcul des coefficients des niveaux supérieurs a 1, les
signaux d’entrées ne proviennent pas de 1’extérieur, mais plutdt
du calcul des coefficients approximatifs des niveaux inférieurs.
Une mémoire de coefficients approximatifs doit suffire a
stocker autant de coefficients qu’il y a de canaux d’entrées et
de niveau de TOD. Ces deux mémoires ont été instanciés a
I’aide de I'outil «IP Core Generator 7.2 » d’Active-HDL et
sont implémentés par des BRams au niveau du FPGA. A noter
qu’un multiplexeur permet de déterminer si les valeurs vers le
noyau de computation doivent provenir de la mémoire
d’entrée ou de la mémoire de coefficients.

Pour le stockage des valeurs temporaires lors des différentes
étapes de calcul du scheme de lifting, 6 registres de type D
Flip-Flop sont utilisés. Ces registres sont mis a jour selon un
ordre particulier au scheme lifting et a ’ondelette sym-4. La
Fig. 2 présente cet ordre pour les 5 cycles de calcul requis.
Lors du premier cycle, les coefficients Z, R1, R2 et R3
proviennent du calcul des coefficients des deux échantillons
précédents. Ils sont entreposés dans la mémoire
Canal/Niveau qui possede quatre fois le nombre de bits pour
représenter un échantillon, pour chaque canal et pour chaque
niveau. Il s’agit de la mémoire de 1’architecture nécessitant le
plus de ressources. Les coefficients Z, R1, R2 et R3 sont
réécrits dans cette mémoire lors de la derniere étape du calcul
pour étre réutilisés pour le calcul des coefficients des deux
prochains échantillons.

Finalement, les 6 coefficients de filtre de la sym-4 sont
stockés dans une mémoire morte également générée par 1’outil
d’Active-HDL. Cette mémoire est simplement implémentée
par une LUT.

C. Controleur

La Fig. 3 montre la machine a état qui a le r6le de contrdleur
principal. La machine se trouve dans les états en bleu
lorsqu’elle est en attente ou lorsqu’elle lit les signaux d’entrée.
Lorsqu’elle se situe dans un état vert, la machine est en mode
«calcul » et configure les différents modules pour les cinq
cycles du calcul des coefficients. Les états orange indiquent
soit 1’écriture, soit la lecture d’une mémoire temporaire
(Canal/Niveau, Coefficients).

Le nombre de cycle nécessaire pour le calcul des coefficients
d’un couple d’échantillons est 8. Conséquemment, dans la
mesure ol ’horloge de I’architecture est cadencée 8 fois plus
rapidement que le taux d’échantillonnage, tous les échantillons
peuvent étre traités. Tel qu’expliqué précédemment, puisque le
scheme lifting nécessite un couple d’échantillons, il y une
latence d’attente inhérente. C’est durant ce délai d’attente que
les calculs sont effectués pour trouver les coefficients des
niveaux supérieurs a 1. Ainsi, tel que I’explique Kamboh dans
[3], grace a cette division par deux de fréquence pour chaque
niveau, il est possible de calculer les coefficients pour un
nombre aussi élevé de niveau que désiré sans retarder le calcul
des coefficients de niveau 1.

Les transitions de cette machine a état dépendent donc de si
elle se trouve en train de calculer les coefficients d’un niveau
supérieur a 1 ( DansLevel = ’1°), du numéro de canal qu’elle
est en train de traiter et de la présence ou non de données en
entrée ( NouvelleDonnee =’1°).

D. Banc de test

Un banc de test a ét¢ congu pour valider le bon
fonctionnement du calcul des coefficients. Ainsi, un module
test s’occupe d’instancier les modules appropriés et leur
assigne des signaux tests (horloge, reset, etc.). Deux
ensembles de données ont été utilisés pour valider. Tout
d’abord, un ensemble de signaux contenant seulement du
signal DC a été fourni a I’architecture. Ce premier ensemble a
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Fig. 3. Machine a état pour le contrdleur. Les états en bleus correspondent
aux attentes des données de I’entrée. Les 5 états en vert sont les 5 cycles de
calculs pour le scheéme lifting et les €tats oranges, ceux pour écrire et lire des
différentes mémoires.
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permis de détecter plusieurs erreurs. De plus, il a été possible
d’intégrer ces résultats dans MatLab. En utilisant la boite a
outils « Wavelet » fournie avec le logiciel, il a été possible
d’effectuer une TOD sur les mémes vecteurs et de comparer la
validité des résultats. C’est de cette maniere que I'intégrité de
I’architecture TOD est garantie.

Par la suite, un ensemble test, décrit a la prochaine section et
provenant d’une équipe de 1’Oklahoma, a été intégré au banc
de test et a permis d’assurer le fonctionnement du modele
VHDL sur un ensemble de données réelles.

III. RESULTATS

Le modele VHDL a d’abord été confronté a des signaux DC
de valeurs 8, 16, 32, 64, 128 et 256, de précision de 10 bits.
Les coefficients de filtre de la sym-4 étaient représentés sur 6
bits. La TOD a été effectuée pour deux niveaux. Les
coefficients détaillés et le coefficient approximatif ont par la
suite été importés dans MatLab et reconstruits pour valider le
fonctionnement et la perte de précision.

En observant la Fig. 4, on peut voir que la reconstruction des
coefficients obtenus avec le modele VHDL montre une
tendance systématique & donner des valeurs inférieures au
résultat attendu en fonction d’une reconstruction parfaite de
MatLab. Pour déterminer si la quantification sur 6 bits des
coefficients de filtre de la sym-4 était a ’origine de cette perte
d’information, le module MatLab « WAVELET » de Pascal
Getreuer a été modifié : les coefficients exacts ont été
remplacés par une version quantifiée tel que dans le modele
VHDL. Le résultat présenté a la Fig. 4 montre que cette
quantification a un impact sur la perte de précision, mais qu’il
induit une erreur aléatoire. La tendance systématique doit donc
se trouver ailleurs.

Pour pousser un peu plus loin I’analyse, un ensemble de tests
provenant d’un rat confronté a différentes tiches auditives a été
utilisé. 1l provient du laboratoire « Neural Engineering » de
I’Université de I’Oklahoma. Les données sont échantillonnées
a un taux de 25kHz a partir de 16 électrodes implantées dans le
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Fig. 4. Reconstruction d’une valeur DC a partir du résultat de la TOD,
selon que les coefficients de 1’ondelette sym-4 sont exacts ou quantifiés.

cortex auditif. La précision des échantillons est de 14 bits. Les
échantillons ont donc été ramenés sur 10 bits en quantifiant de
maniere a permettre a 1’architecture VHDL de profiter du
maximum de marge de manceuvre. Encore une fois, MatLab a
été utilisé pour reconstruire en utilisant les coefficients
quantifiés de la sym-4. De plus, les signaux utilisés ont été
convertis de point flottant vers représentation entiere pour étre
compatible avec 1’architecture TOD.

La Fig 5. montre le signal original et le signal reconstruit par
le modele VHDL (en bleu) sur une certaine plage
d’échantillons. Encore une fois, on peut voir une tendance
systématique a reconstruire a une valeur inférieure au signal
d’origine. Pour compenser, on le multiplie par un facteur
empirique de 1.3, ce qui donne le signal en vert, beaucoup plus
corrélé avec le signal original. Une explication possible est
qu’étant donné que les résultats intermédiaires stockés dans les
registres et dans la mémoire Canal/Niveau sont stockés sur 10
bits, les filtres passe-bas et passe-haut extrayant les coefficients
approximatifs et détaillés sont différents entre MatLab et
I’architecture VHDL. Il est donc possible que les gains de ces

Reconstructions par le modéle YHDL du signal originial provenant d'un rat lors d'une tdche auditive
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filtres soient différents.

La Fig 5. permet également d’observer une différence entre
I’implémentation MatLab et VHDL : pour MatLab, il y a une
autocorrection des effets de bord alors qu’il n’y en a pas en
VHDL. Ainsi, on peut voir quun délai d’environ 7
échantillons entre les deux signaux (voir les deux pics a droite
de la figure). Ce défaut n’a pas été corrigé pour permettre une
visualisation plus facile sur le graphique.

L’erreur RMS a été utilisée pour déterminer la capacité de
I’architecture TOD a fournir des coefficients approximatifs et
détaillés précis. L’erreur RMS est donnée par

N
1
Erreur RMS = Nz("" — %,)2 1)
n

Cette métrique offre donc une mesure de la correspondance
entre deux signaux. Entre le signal original et le signal non
amplifié par le facteur 1.3 obtenu par le modele (en bleu),
I’erreur RMS est de 28.64. Lorsque ce signal est amplifié par
le facteur 1.3 (en vert), I’erreur tombe a 25.58. Finalement,
lorsque le signal est décalé de 7 cycles vers la gauche, I’erreur
RMS passe a 13.46. Cette erreur est celle inhérente aux pertes
de précision associées au modele VHDL. Puisque 1’amplitude
du signal oscille entre -200 et 170, une erreur RMS de 13.46
est tout a fait acceptable. Une piste de solution permettant de
diminuer cette erreur est présentée dans la section suivante.

Finalement, de manie¢re a fournir un ordre de grandeur des
ressources nécessaires pour cette architecture, XST 9.1 a été
utilisé pour synthétiser les modules en fonction d’un FPGA
Virtex-4 FX. La Table 1 présente les données sur les
ressources requises en comparaison avec celles requises pour
synthétiser deux autres modules fréquents, soit un
convertisseur Analogique-Numérique et une instance de bus
PLB. A noter que seulement un effort minimal a été effectué
pour minimiser 1’'usage de ressources. Il y a sans aucun doute
place a amélioration.

IV. CONCLUSION

Ce papier a résumé et décrit les différents modules d’une
architecture VDHL permettant d’effectuer une transformée en
ondelette discrete. Cette architecture a été validée a 1’aide de
simulations MatLab sur, d’une part, des signaux synthétiques
contenant seulement une composante DC et, d’autre part, des
signaux corticaux extraits d’un rat alors qu’il effectuait une
tiche de discrimination auditive. La quantification des
coefficients de 1’ondelette sym-4 et des valeurs d’entrée induit
une erreur aléatoire tel qu’indiqué a la Fig. 4. Cependant,
Ierreur principale observée a la sortie de 1’architecture est une
erreur systématique qui semble trouver son existence dans une
différence entre les filtres utilisés par MatLab, et les filtres du
schéme lifting de notre architecture. L’erreur RMS, de 1’ordre
de 13.46, pourrait étre caractérisée plus en détail pour trouver
des pistes d’amélioration.

TABLE I
RESSOURCES REQUISES POUR IMPLEMENTER L’ ARCHITECTURE VHDL SUR UN
FPGA VIRTEX-4 FX EN COMPARAISON AVEC D’ AUTRES MODULES FREQUENTS

Device Architecture Xilinx OPB Xilinx Processor
TOD ADC v1.0la Local Bus v3.4
Slice 395 174 711
Slice
Flip-Flop 470 153 212
LUTs 454 303 1135
BRams 3 0 0

Il faudrait modifier le modele MatLab pour le rapprocher de
ce qui se passe en VHDL : créer une implémentation du
scheme lifting en MatLab serait probablement la premicre
étape. Par la suite, on pourrait convertir les données en points
flottants vers une représentation entiere, tout en fixant le
nombre de bits utilisés pour représenter les échantillons tel
qu’ils le sont en VHDL. Le comportement d’une simulation de
ce type devrait se rapprocher de ce que 1’on observe du modele
VHDL. Si les deux modeles concordent, une solution s’offre
pour améliorer la précision de 1’architecture VHDL. Il est vrai
qu’une précision restreinte pour les coefficients permet de
diminuer la bande passante. Cependant, une représentation a
point fixe pour les valeurs temporaires stockées dans la
mémoire Canal/Niveau et dans les registres permettrait de
diminuer I’erreur RMS. Aussi, en modifiant légerement le
noyau de computation pour supporter des entrées en points
fixes, une précision plus grande pourrait étre atteinte pour les 5
cycles du calcul d’un coefficient. La précision du résultat
pourrait par la suite étre diminuée pour €tre acheminée vers

Pextérieur. Il faudrait voir dans quelle mesure ces
modifications augmenteraient le nombre de ressources
nécessaires.
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Résumé—Un transmetteur de type I-UWB (Impulse
Ultra-Wideband) en bande 3.1 GHz & 10.6 GHz en
technologie CMOS 90 nm est présenté. En simulation
de schéma, celui-ci atteint une consommation trés faible
(4.7 pJ/imp), lui permettant d’étre utilisé pour des
implants biomédicaux. Les masques réglementaires de
la FCC (Federal Communications Commission) sont
respectés méme sous les variations de procédé. Nous
procédons au dessin des masques de maniére semi
automatisée afin de pouvoir rapidement ajuster les
composants critiques du transmetteur comme 1’oscil-
lateur en anneau.

I. INTRODUCTION

Les implants biomédicaux sont appellés a jouer un role
central pour la recherche en neurologie par la stimulation
et l'enregistrement de potentiels d’action des neurones.
Pour étre d’utiles observateurs au sein du systeme ner-
veux, constitué de plus de 100 milliards de neurones, un
nombre élevé d’électrodes devra étre utilisé sur de petites
régions du cerveau. Ceci pose un probleme & multiples
facettes dont une vitesse de communication élevée, une
faible consommation énergétique et une taille minimale. La
microélectronique est une solution naturelle a ce probleme,
en particulier une technologie mature, disponible et frugale
comme le CMOS 90 nm.

Jusqu’a récemment, les travaux les plus sérieux promet-
taient jusqu'a une vitesse de 2.5 Mb/s. Ceci est toutefois
insuffisant pour un implant intracortical dédié & restaurer
la vision qui nécessiterait pas moins de 20 Mb/s. Certains
chercheurs [1] proposent ’avenue de la communication par
ultra-large bande pour résoudre ce goulot d’étranglement.
Il s’agit d’une piste sérieuse que nous investiguons dans cet
article. Ce type de transmission de nature impulsionnelle
est une communication en bande de base et permet donc de
réduire la consommation énergétique proportionnellement
a la vitesse de transfert. Pour ce faire, il suffit d’abaisser
le facteur d’utilisation du générateur d’impulsions en le
mettant en veille entre celles-ci. Ceci amene a mesurer 1’ef-
ficacité énergétique du systeme en terme de pJ/impulsion,
dont lordre de grandeur avoisine aujourd’hui la dizaine [2],
[3].

Le maintient d’un faible facteur d’utilisation nécessite
que la remise en marche des sytemes en veilleuse soit quasi
instantanée. En effet, la largeur des impulsions générées
étant de l'ordre de la nanoseconde, une économie énorme
est a faire si nous pouvons effectuer un allumage aussi

rapide. C’est ce que propose [4] avec un temps d’amorce
de l'oscillateur sous les 2 ns. Nous y remarquons que 1'utili-
sation d’un oscillateur en anneau dont le facteur de qualité
est faible permet de réaliser cet exploit. Leur conception,
satisfaisant & la norme en émergence 802.15.4a, permet
un ajustement de la fréquence par le biais d’un transistor
de queue sur chaque inverseur de l'oscillateur en anneau.
Dans notre conception, des inverseurs non ajustables sont
utilisés, réduisant encore plus ce délai d’amorcage.

La seule restriction sur les ondes transmises en ultra-
large bande est de respecter le masque imposé par la
FCC. Pour ce faire, des impulsions courtes de ’ordre de la
nanoseconde sont utilisées. Certains ont proposé d’utiliser
des dérivées multiples de la Gaussienne, d’autres des fonc-
tions d’Hermite orthogonales et d’autres plus simplement
une onde sinusoidale enveloppée d’une fonction gaussienne.
Les topologies permettant de générer ces impulsions, si
nous excluons 'utilisation d’un convertisseur numérique a
analogique et des filtres FIR et IIR, considérées trop com-
plexes pour des implants, incluent des approches comple-
tement numériques [2], [3], [5] et des approches mixtes [6].

Afin d’obtenir une meilleure estimation des caracté-
ristiques de nos circuits, nous procédons au dessin des
masques de ceux-ci. Pour ce faire, la méthode tradition-
nelle normalement utilisée est d’effectuer le dessin manuel
des masques [7]. Nous sentions toutefois que la procédure
itérative nécessaire pour ajuster les caractéristiques de nos
circuits rendrait cette tache tres ardue, aussi nous avons
opté pour la génération semi automatique de nos masques.

Nous aborderons I'architecture du systeme ainsi que ses
composants dans la section II, nous présenterons les résul-
tats de simulation a la section III, puis nous présenterons
notre méthode de génération des masques a la section IV.

Pulseur Deélai C-%a}ssieﬁe
1.2 ns 560 ps . 650 ps
t 500
Données Oscillateur Filtre
_ A | HJuuy X
BPF
0110110 6.5GHz u

Fic. 1: Diagramme bloc du systeme
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F1a. 2: (a) Oscillateur en anneau commutable (b) Générateur d’impulsions et de pseudo Gaussienne

II. CIRCUITS ET SYSTEMES

Nous avons opté pour la génération d’une impulsion
de type gaussienne modulée par un sinus a ’aide d’une
topologie mixte, présentée a la Fig 1. Un filtre passe-
bande est nécessaire a la sortie pour couper les fréquences
parasites hors bande, mais surtout afin de présenter une
sortie d’impédance caractéristique de 50 € a la ligne
de transmission qui acheminera le signal radio jusqu’a
I’antenne ultra-large bande.

A. Générateur d’impulsions

La génération d’une impulsion est amorcée lorsqu’un
front montant est issu du bloc de données a I'amont du
systéme (voir Fig. 1). Ceci laisse la latitude aux circuits
externes d’appliquer le type de modulation en bande de
base qui est souhaitable pour une application particuliere.

Une impulsion d’une largeur de 1.2 ns est générée
puis appliquée a la ligne d’activation de 'oscillateur. Une
version avec un délai de 500 ps est également produite afin
d’étre acheminée au générateur de la pseudo Gaussienne.
Ce délai permet a l'oscillateur de démarrer avant le début
de la Gaussienne.

La Fig. 2b illustre le fonctionnement du générateur d’im-
pulsions et de pseudo Gaussienne, dont les deux partagent
la méme implantation aux valeurs pres des capacités Cyy et
Cs. Le condensateur Cyy a pour role d’ajuster la largeur de
I'impulsion alors que Cs agit en filtre passe-bas de concert
avec l'impédance de sortie de la porte NON-ET. Ceci
permet, dans le cas de la pseudo-Gaussienne, d’obtenir une
forme arrondie.

B. Oscillateur en anneau

Une topologie élémentaire permettant de générer une
onde carrée haute fréquence est présentée a la Fig. 2a. Il
s’agit d’un oscillateur en anneau constitué de trois inver-
seurs en cascade dont le dernier revient alimenter 1’entrée.
Les capacités parasites et les dimensions des transistors
constituant les inverseurs créent un délai qui détermine la
fréquence.

Nous récoltons le signal a la sortie de l'oscillateur en
anneau pour générer une version mise en forme de celui-ci

Vaa

F1G. 3: Cellule de Gilbert

et de son complément. Ces signaux, constituant une onde
carrée différentielle haute fréquence, seront utilisés dans la
cellule de Gilbert comme oscillateur local (LO).

C. Cellule de Gilbert

La multiplication entre une onde de 6.5 GHz et d’une
pseudo gaussienne permet d’obtenir un spectre de forme
gaussienne centré autour de la fréquence en question. Pour
effectuer cette opération, nous transformons les signaux en
tension vers le domaine du courant & ’aide d’une cellule
de Gilbert, illustrée a la Fig. 3.

III. RESULTATS DE SIMULATION

La Fig. 4a présente une impulsion telle que mesurée a
I’antenne, incarnée par une charge résistive équivalente de
50 Q. La Fig. 4b présente le spectre en fréquence de cette
impulsion, surplombée par le masque de la FCC défini pour
les communications de type ultra-large bande.

La consommation en énergie a été calculée en effectuant
Iintégration du courant sortant de 'unique source d’ali-
mentation de 1 V présente en simulation. A un taux de
répétition de 100 MHz, I’énergie consommée se chiffre a
4.7 pJ/impulsion.

IV. DESSINS DE MASQUES

L’étape des dessins de masques est une étape tradition-
nellement manuelle dans la fabrication de circuit intégrés
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Fi1G. 5: Transistors fondamentaux, de gauche & droite,
PMOS avec contacts, NMOS avec contacts, PMOS avec
anneau de garde et NMOS avec anneau de garde

analogiques. Bien que les concepteurs des circuits numé-
riques aient acces depuis quelques dizaines d’années a des
outils de génération automatique pour les assister dans
leur travail, les concepteurs de circuits analogiques tra-
vaillent encore manuellement [7]. Nous proposons dans cet
article une méthode semie automatique pour générer des
dessins de masques rapidement ajustables aux parametres
désirés.

L’algorithme 1 présente deux fonctions fondamentales
de notre méthode de génération semie automatique. Il
s’agit des fonctions place et place-line, utilisée pour ins-
tancier des objets dans le dessin de masque et donner une
relation géométrique entre eux. Notez que la parenthese
d’ouverture se situe avant le nom de la fonction. Ceci est
une particularité du langage SKILL, dérivé de Lisp.

Algorithme 1 Fonctions de placement géométrique

1: (place objl relation obj2)
2: (place-line obj times relation)

A. Transistors

Tout circuit analogique repose sur 1'utilisation de tran-
sistors. Dans le cas qui nous occupe, nous utilisons des
transistors a effet de champ en technologie complémentaire
(CMOS). Ayant acces & plusieurs génération de technolo-
gies (65 nm, 90 nm, 130 nm, 180 nm, etc.), il est préférable
que loutil de génération accede aux regles de dessins
propres a la technologie cible au moment de la synthese.
Ce faisant, la définition d’un circuit peut faire abstraction
de la technologie courante.

La plupart des trousses de développement fournissent
des transistors PMOS et NMOS sans contact métallique
a la grille alors que nous souhaitons nous y connecter la
treés grande majorité du temps. La premiére étape fut de
définir un transistor ajustable en longueur, largeur et dont
le nombre de doigts pouvait étre varié, et de fournir les
contacts a la grille. Il s’agit donc d’ajouter suffisamment
de polysillicone pour étendre la grille et lui permettre
d’accepter des contacts métalliques et d’étendre le puit
type N dans le cas du transistor PMOS. Les deux premiers
symboles de la Fig. 5 représentent ces transistors avec
contacts.

En microélectronique, une stratégie de blindage contre
I'injection de porteurs dans le substrat est 1'utilisation
d’un anneau de garde autour des transistors. Cet anneau
sert également a polariser le corps du transistor a un
potentiel connu, tres souvent Vdd ou Vss pour les PMOS
et les NMOS respectivement. Les transistors avec contacts
furent entourés d’un anneau de garde et un nouveau
symbol fut créé, tel qu'illustré a la Fig. 5.

B. Cellules hiérarchiques

Armés de composants de base, il est alors possible de
définir des cellules hiérarchiques, c’est-a-dire des cellules
composées d’autres cellules. L’inverseur et la porte de
transmission sont deux exemples canoniques omniprésents
dans les circuits actuels. Ces composants serviront plus
tard a créer d’autres cellules comme l'oscillateur en an-
neau. La définition d’un inverseur est donnée succintement
dans 'algorithme 2.

Algorithme 2 Inverseur

1: (place {crée un inverseur}

2:  (nmos (fingers 1) (w 1.5 pm) (10.12 pm))
3:  (below 0.5 um)

4:  (pmos (fingers 2) (w 3.0 pm) (1 0.12 pm)))

Les fonctions de base disponibles dans le logiciel Vir-
tuoso XL utilisé pour le dessin de masques ne permettent
pas ce type d’algorithme nativement. Il a fallu développer
un macro langage batit au dessus des fonctions de base
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FiG. 6: Dessins de masques de l'oscillateur en anneau de 6.5 GHz

avant de pouvoir en arriver a ce point. L’algorithme
présenté est responsable du positionnement géométrique
des composantes. Un autre macro langage du méme genre
a été développé pour exprimer les interconnexions entre
les composants.

C. Oscillateur en anneau

L’oscillateur en anneau est le coeur du transmetteur car
c’est lui qui impose la fréquence centrale aux impulsions.
Il est possible de balayer les parametres des transistors
le composant afin d’obtenir la fréquence désirée en si-
mulation de schéma, mais la génération des dessins de
masque ajoutent plusieurs parasites qui viennent modifier
grandement (30%+) la fréquence d’oscillation. C’est pour
cette raison que I'algorithme 3 est utilisé itérativement afin
de cibler rapidement les nouvelles dimensions requises.

Algorithme 3 Oscillateur en anneau

1: (place {crée un inverseur}

(inverter)

(left-of 1.0 pm)

(place {crée une porte de transmission}

(xmit-gate)

(left-of 1.0 pm)

(place-line {crée une chaine d’inverseurs}
(inverter (fingers 3) (w 15.0 pm) (1 0.12 pm))
(times 4)

(left-of 0.0 pm))))
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La Fig 6 montre le résultat de la synthese de 1'oscillateur
en anneau fonctionnant & 6.5 GHz. On constate que I’algo-
rithme 3 génere bel et bien la géométrie attendue. Comme
pour les autres cellules hiérarchiques, les connexions sont
exprimées subséquemment a la géométrie par un autre
macro langage dédié a cet effet.

V. CONCLUSION

Nous avons démontré la faisabilité d’un transmetteur
de type I-UWB en technologie CMOS 90 nm a tres
faible consommation. Les impulsions générées respectent

les normes en vigueur de la FCC et le circuit est prét a étre
connecté a une antenne ultra-large bande. Une méthode
de génération semi automatique de dessins de masques a
été présentée et fut utilisée pour le dessin de 'oscillateur
en anneau. Les autres blocs composant le systeme doivent
étre dessinés avant d’effectuer la comparaison finale entre
la simulation de schéma et la simulation de type “post-
layout”.
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Abstract — In this paper, we present seizure detector that is
part of an implantable CMOS integrated device, identifies
epileptic seizure-onset activities of a patient in earlier stage in
order to disrupt seizure progression via anticonvulsant drug
infusion and/or electrical stimulation. The detector consists of
preamplifier, voltage level detectors, digital demodulators, and
high frequency detector. Variable gain amplification, adjustable
threshold voltages identification and tunable recognition of high
frequency provide unique detection criteria for a specific patient.
Moreover, digitally controlled low power CMQOS circuits perform
accurate seizure detection. Mathematical model of the seizure
detection algorithm is validated in Matlab and circuits are
implemented in a CMOS 0.18-um process. Total power
consumption of the detector is 6.71 pW. Detection performance
was verified using intracerebral electroencephalographic
recordings from epileptic patients, and the detector accurately
identified seizure onsets.

. INTRODUCTION

Approximately 50 million people in world have epilepsy, and
25% of them are refractory to antiepileptic drugs, they are
neither good candidate for surgical resection nor benefited from
surgery. Thus, a potential new therapeutic option for refractory
epilepsy is sorely needed. Over the last few years, there has
been growing interest in developing implantable epilepsy
therapy devices. So far, vagal nerve stimulator (VNS) is only
Food and Drug Administration (FDA) approved medical device
for the treatment of epilepsy. However, its blind stimulator does
not response to physiological activities; moreover, several
adverse effects were notified. In contrast, Neuropace (clinical
trial) is responsive brain stimulator for the treatment of
refractory epilepsy which is triggered by detecting the signature
of seizure onset. Overall, clinical trial results of Neuropace
prove superiority over VNS. Therefore, an implantable
responsive neuro-stimulator could be attractive alternative
treatment for epilepsy.

A partial-onset seizures starts from an epileptogenic focal,
develops over a time, and spread in adjacent regions. An
epileptic seizure onset is characterized by low-voltage fast-
activities, high-voltage fast-activities and rhythmic pattern [1].
The most common seizure onset is low-voltage fast-activities
which is similar to electrical seizure (ES). ES can be
demonstrated as paroxysmal events characterized by same
frequency and amplitude of the seizure onset; however,
progressive increase in amplitude of ES does not sustain more
than 4-5 sec. Furthermore, an ES could happen without having
physical symptom or leading to a clinical seizure. Thus,
detection of ES may cause false alarms for seizure detection.
Moreover, there is variability of seizure signal depends on
characteristics seizure onset, etiology of epilepsy and placement
of intracranial electrodes [2]. Many seizure prediction
algorithms have been proposed so far via accumulation of

energy [2], percentile tracking filter [3] and pattern recognition
[4]. These algorithms are developed using desktop software and
integrated circuit that are useful for short-term applications.
Moreover, the integrated circuit design [3] is considerably
larger than a implantable microelectronic circuit.

Neural signal recorded from cortex with intracranial
electrodes are characterized by low-amplitude signal
(microvolts) and low-frequency bandwidth. This neural signal
represents synchronous firing of many neurons throughout a
region across the diameter of electrode. Due to the microvolt-
level signal, neural signal must be amplified very carefully
before further analysis (e.g. detection, digitization). Low-
amplitude amplification requires CMQOS amplifier with low
input-referred noise, because CMOS technology has relatively
poor noise performance. However, restrictions on power
consumption and size of an implantable device limits increasing
biasing current of circuit; therefore, design trade-off between
bias current and noise optimizes performance of the devise.

This paper presents low power low noise CMOS seizure
onset detector for the treatment of epilepsy. The proposed
method uses specific features of a patient to detect his/her
seizure onset. Most common seizure onsets can be characterized
by progressive increase of low-voltage fast-activity in
intracerebral electroencephalographic (EEG) recordings. Thus,
a programmable gain of amplifier can emphasize amplitude
level of interest and variable threshold voltages of voltage level
detectors delimits the detected signal’s locations and extract
information of frequency as well as progressive increase in
amplitude. Tuneability of high frequency detector facilities
reaching to the exact seizure frequency of a patient. However,
low voltage amplification could causes degradation of input
signal due to flicker noise. Thus, the detector performs analog
signal processing imposing input signal into high frequency and
demodulation of the signal takes place in digital domain. As a
result, overall input referred noise and power consumption
reduce. This detection is expected to be highly reliable in
implantable device without risking false detection occurred due
to biological source (e.g. ES or sleep spindle).

Il.  DETECTION ALGORITHM

Seizure onset signal (Fig. 1) is initially analyzed in Matlab
software and a seizure detection algorithm for partial-onset
seizures is proposed. Fig. 1 shows recorded invasive EEG of
epileptic seizure signal that has ES activities right before
clinical seizure. Inherently, it leads to a clinical seizure, but it
does not happen always. Sometime ES occurs during sleep of
patient, while he/she does not feel anything. Therefore,
detection of interictal epileptic spikes alike ES activities may
cause false alarm for seizure detection. Moreover, the
intracranial electrode placements cause variation in amplitude
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Fig. 1.  Invasive EEG of an actual epileptic seizure is characterized
by low-voltage fast-activity and zoom insets show normal, electrical
seizure and seizure-onset of a patient with epilepsy.

of the recorded neural signal from electrode to electrode. Thus,
several adjustable parameters introduce in the propose
algorithm of seizure detection. The example below
demonstrates the seizure detection algorithm.

At first, input signals is modulated into high frequency (Fs =
1/T,) so that signal analysis of one side amplitude reflects
another side. The discrete modulated signal (Vuop) confined to
a time frame (Ty) passes through N number of voltage level
detectors (VLD) to detect specific features characterized by
progressive hyperexcited signal. Threshold voltages of VLD
(Visthi2) and Ty are tuned to the specific seizure onset frequency
(fsty) of a patient so that no false alarms happens. Number of
identified pulses (Vspi) in VLDs confined to T¢ defines seizure
frequency is shown in following.

T IT
D Vep, (N) 0
foo—nt
SZi Tf
where, i =1, 2, 3, ....., N. Thus, seizure onset will be declared
based on following conditions.
Seizure, f_. > f
Vv _ ) sii STH (2)
so (1) {No Seizure

Fig. 2 demonstrates the seizure detection algorithm applied
different signals (e.g. (a) normal, (b) electrical seizure and (c)
clinical seizure). Modulated signals (Fig. 2 (d) - (f)) of Fig. 2 (a)
- (c) passes through six VLDs and Fig. 2 (g) - (i) shows that
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Fig.3." Block diagram of the proposed detector.

numbers of detection in each VLD. Different and similar
numbers of detection of VLDs (Fig. 2 (g) - (i)) illustrate low
and high frequency in single epoch, respectively (Fig. 2 (j) -
(1)). Moreover, the algorithm can able to determine successfully
progressive increases in amplitude as shown in Fig. 2(h) and
avoid false alarm due to high frequency of ES (Fig. 2(k)).

Ill.  PROPOSED SYSTEM

Block diagram in Fig. 3 presents architecture of seizure onset
detector (SOD). The detector consists of preamplifier, voltage
level detectors (VLD), digital demodulators (DD) and high
frequency detector (HFD). Several variable parameters (Vrer,
Visth12 and Vrg) introduce to facilitate highly accuracy in real-
time seizure onset detection. Vgegr controls amplification of
signal, Visi1 2 regulates threshold voltages of VLD and Ve sets
desirable frequency of HFD. Most of the works is accomplished
in digital domain, because of relatively poor noise performance
of CMOS technology. Fig. 3 depicts that preamplifier
modulates neural signal in Fs and amplifies the amplitude level
of interest. Subsequently, VLDs convert the amplified signal
(Va) to digital signals (Visp). Once Vg converts to digital signal
and there is no further possibility to add noises in the signal,
Visp is demodulated to original digital signal (Vp;). Finally,
HFD detects seizure onset frequency of the patient and declares
warning without false alarm. Further details of the system are
described in below.

IV. CIRCUIT IMPLEMENTATION
The detector comprises of four functional blocks: analog pre-
amplification and digital detector. Details are given in below.

A. Preamplification

A new chopper stabilized preamplification method was
introduced in our previous work, where the demodulator and
low-pass filter of a classical chopper stabilized preamplifier [5]
are replaced by a high-pass filter. This preamplifier is
advantageous over the classical preamplifier, because, a
demodulator adds further noise (ripple noise) and a low-pass
filter with sharp cutoff frequency consumes extra power. In our
design, band-limited preamplifier modulates input signal in F
frequency and attenuates thermal noise (V,;). A high-pass filter
comprises of a capacitor and two PMOS transistors that
attenuate various amplifier noises (e.g. flicker noise (V\) and dc
offset voltage noise (V,s)). Overall, the new preamplifier (Fig.
4(a)) has lower power consumption (6.70pW) and improved
input-referred noise (6 pVrms) in 15 kHz (2 kHz to 19 kHz)
bandwidth. Moreover, variable gain of the amplifier can
emphasize certain amplitude range of neural signal (Fig. 4(b)).
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Fig. 4.  Preamplification front-end: (a) is neural amplifier, (b)

demonstrates variable gain of the amplifier with changing of Vgge.

B. Voltage level detector

A VLD consists of comparators, logic gates, master salve
DFF and buffer. A low-power comparator comprises of two
cascaded CMOS inverters [6], with threshold voltage set by the
aspect ratios of the transistors. Disadvantage of the comparator
is fixed threshold voltage in an integrated device. However, a
modified version of the comparator (Fig. 5(a)) provides
variable threshold voltage (Vueri) and Vsryi in Fig. 5(a) can
able to set the values of Vyeri.

_VDD _VSG3_|th |+th \ Kn / Kp (3)
HETi —
1+ /K, /K,

where, Vi, and Vy, are the threshold voltage of the NMOS and
PMOS device, respectively; Vsgz is source to gate voltage of
Mcp3 transistor; and K, = (W/L), My Cox and K, = (W/L), Hp
Cox- EQ. (3) shows that Vg is only variable parameter that can
adjust value of Vyeri in an integrated circuit. Fig. 5 (b) and (c)
show that variation of Vsgz with Vst changes threshold
voltage level of the comparator in DC simulation. Thus
advantages of the modified comparator are flexible threshold
voltage controllability, no static power consumption, no
hysteresis effect and relatively small transistor area.

Fig. 6(a) shows two such comparators can able to detect a
certain voltage level of a signal and threshold voltages (Visthi2)
of the comparators are adjustable (Fig. 5). Logic gates ensure to
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Fig.5. A modified comparator: (a) schematic diagram of a
comparator, (b) outputs of VLDs with different Visrp ».(C) shows DC
swiping of the comparator for different values of Vgry;.
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Fig. 6.  Voltage level detectors: (a) block diagram of VSDs, (b)
outputs of VSDs with different Vit ».

detect the voltage span between lower (Visty:) and higher
(Visth) threshold voltage (Fig. 6(b)). Master salve DFF of VLD
removes unnecessary high frequency samples and buffer
isolates VLD from the neural amplifier.

C. Digital demodulator

A digital demodulator comprises of a RC circuit and VLD
(Fig. 7(a)). A burst of pulses detected by VLD controls current
flows through the RC circuit of DD. Each pulse charges the
capacitor (Ceb) quickly, but discharging time of Ceb is longer
than duration between two consequent pulses of clock. Thus,
Ceb cannot be discharged completely during the burst of
pulses. However, a VLD connected to RC circuit detects end of
the burst where Ceb discharges completely through diode
connection of Meb1 transistor and generates a pulse (Vp;).

D. High frequency detector

HFD (Fig. 7(b)) has main two building blocks, such as time
frame selector (TFS) and pulse counters (PC). TFS consists of
a RC circuit and a feedback (comparator and DFF). Clock
pulses charge the RC circuit and the feedback discharges the
RC to zero is triggered by certain level of voltages (V¢ ) of the
RC. V+¢ in Fig. 7(b) controls current flowing through the RC
circuit due to each clock pulse and Fig. 8(a) shows slopes of
V¢ for 7 kHz clock frequency (disconnecting the feedback) for
various Vqg. Fig. 8(b) shows different charging time of RC
circuit (connecting the feedback) and Fig. 9(c) shows outputs of
3-bit counter (Vy) (Fig. 8(b)) that defines duration of time
frames (Ty). PC counts number of pulses received from VLD
(Vi) and V,, resets the PC at the end of every T;. Finally, Logic
gates declare the seizure detection in a Ts.

vdd vdd
-
n-bit Counter | :
- .
<] 8 ]
5 c [
<] 3 n-bit Counter [ | § |Vss
Q o >
S = 2
o Q 8’)
) ™ S
]
n-bit Counter|
Y

Reset

Time frame selector Frequency detector
(b)
Fig. 7: Schematic diagram of : (a) digital demodulator (b) high

frequency detector.
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Invasive EEG recording: (a) right craniotomy opening, (b)
placement of subdural electrodes.

Fig. 9.

V. SIMULATION RESULTS

A patient with intractable epilepsy underwent right
craniotomy for invasive EEG evaluation (Fig. 9(a)). Fig. 9(b)
shows subdural electrodes placed over the fronto-lateral region
(F1(1x10)), sub-frontal region (F3(1x10)) and fronto-temporal
region (G(8x8)). Invasive EEG recording from F1 1 and F1 2
(Fig. 9(b)) showed in Fig. 1, where seizure onset was
determined and marked by an epileptologist (DKN). This signal
is fed into the SOD (Fig. 3) and fifteen seconds transient
simulation results show in Fig. 10. Preamplifier modulates the
input signal (Fig. 10(a)) into 7 kHz sampling frequency and
adjusts the amplification of the signal manually in amplitude
level of interest (setting Ve to 430 mV in Fig. 4(b) provides
amplification gain = 80dB and input dynamic range = 10 uV to
100 pV). Hyperexcitation of the amplified signal (V) (Fig.
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Fig. 10. Transient analysis of the detector: (a) seizure onset of

Fig. 1,; (b) is modulated signal (Vuop); (c)-(€) are output of VSDs
(Vspi); (f)-(h) high frequency detection; and (i) is seizure onset
detection.

TABLE I.
SIMULATED POWER CONSUMPTION (PC) (Vpp = 1.8V)
Block PC(W) Block PC(W)
Preamplifier 6.70u HFD" 6.30n
VLD? 387.18p DD¢ 6.30n
Total power consumption | 6.71uW

V/LD: Voltage Level Detector, "HFD: High Frequency Detector,
°DD: Digital Demodulator.

10(b)) is passes through three VLDs to detect specific features
in between threshold voltages (Viier: and Vigero).  From
frequency and transient analysis of V,; , it is seen that amplitude
of the ictal pattern at onset for this patient is mainly between
100 mV and 450 mV. Thus, threshold voltages of VLDs set to
405 mV to 435 mV, 245 mV to 275 mV and 125 mV to 155
mV. Outputs of the corresponding VLDs that show in Fig. 10
(c)-(e), pass through a HFD to extract frequency information.
HFD has three 3-bit counters and T¢ is determined by seizure
frequency of the patient in Fig. 2(I). It is seen that setting T; to
500 msec provided by V1 = 1.36 V in Fig. 8(c) reaches to the
fsty of the patient. Frequency detections in the corresponding
VLDs are shown in Fig. 10 (f)-(h). Finally, SOD is signaled
alert pulses (Fig. 10(i)) based on Fig. 10 (f)-(h). Table I
summarizes the power consumed by various functional blocks
of the proposed detector.

VI. CONCLUSION

A low power (6.71uW) CMOS integrated low-voltage fast
activity seizure onset detector has been demonstrated. The
proposed detector provides patient-specific tunable parameters
to adjust a seizure onset pattern with distinct amplitudes and
frequencies. Several advantages of the proposed circuits were
noted during the simulation, such as low power consumption of
detector, negligible effect of flicker noise and reduce design
complexities. Moreover, the SOD exploits identification of
progressive increases in amplitude of signal to eliminate false
alarm due to biological source.
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Etage de réception de signaux optiques pour un

systeme de spectroréflectométrie proche-infrarouge
Projet final
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GBMS5320 — Dispositifs Médicaux Intelligents
Ecole Polytechnique de Montréal

Résumé — Dans ce document, les résultats d’un projet de fin de
session pour le cours GBMS320 - Dispositifs Médicaux
Intelligents seront présentés. L’objectif était de reprendre le
mémoire de maitrise rédigé par Frédéric Normandin dans le
cadre de travaux dans I’équipe Polystim et de bien comprendre le
fonctionnement du circuit intégré réalisé. Celui-ci fait partie
d’un systéme d’imagerie cérébrale fonctionnelle utilisant la
spectroréflectométrie proche-infrarouge. La puce a comme
fonction principale la pré-amplification de signaux provenant
d’une photodiode et se doit d’étre efficace pour des fréquences
allant de 1 Hz a 25 kHz. Son niveau de bruit doit étre
particuliérement faible, puisque les signaux d’entrée varient
entre 10 et 200 nA. Le systtme simulé dans Cadence est
principalement constitué d’un amplificateur par transimpédance,
de deux amplificateurs autopolarisés. Tous les éléments
présentés ont été congus avec la technologie CMOS 0.18 pm. Les
résultats de simulation obtenus différent légérement de I’original
et le manque d’explications de [1] et de connaissances sur
P’électronique  analogique peuvent expliquer certaines
dichotomies rencontrées.

Mots-clés — Amplificateur a transimpédnace, récepteur optique,
CMOS, spectroréflectométrie, imagerie cérébrale.

I. INTRODUCTION

Au cours des derniéres décennies, les avancées au niveau
des techniques d’imagerie médicale ont permis de faire évoluer
les connaissances dans plusieurs domaines de la médecine.
L’apparition de I’imagerie fonctionnelle a notamment permis
d’en apprendre énormément sur le fonctionnement du cerveau
et de développer de nouvelles techniques diagnostiques pour
les traumatismes craniens et autres neuropathologies. Dans ce
domaine qui évolue rapidement, I’imagerie optique occupe une
place non négligeable et ou les découvertes sont encore
fréquentes et nombreuses.

Une technique qui a suscité beaucoup d’intérét dans la
communauté scientifique ces derniéres années est la
spectroréflectométrie par proche-infrarouge (SPIR).  Elle
permet principalement de déceler des variations d’oxygénation
et de volume sanguins de facon non-invasive, par 1’émission et
la récupération de lumiere dont la longueur d’onde varie entre
le rouge et I’infrarouge. On peut déduire de ces informations
un parameétre physiologique important : la saturation d’oxygéne
dans le sang. La premiére application de ce principe remontre
aux années 1940 et la partie du corps illuminée était un bout de
doigt ou un lobe d’oreille. Le choix de ces emplacements
permettait a beaucoup de lumiére de traverser les tissus de

I’émetteur jusqu’au récepteur. Ce n’est qu’en 1977 qu’il fut
démontré que cette technique pouvait €étre utilisée sur le
cerveau humain. Les difficultés techniques étaient plus
pronocées, puisque la lumicre subissait une trés grande
atténuation avant d’atteindre le détecteur. Par la suite, de
nombreuses équipes ont fait évoluer la SPIR appliquée au
cerveau et de nombreux systémes performants existent
aujourd’hui, dont des appareils d’imagerie multicanaux. Pour
certaines applications, notamment chez les épileptiques, un
appareil multicanal portable serait trés utile, mais aucun
systéme de ce type n’a encore été développé complétement.
C’est un des projets sur lesquels 1’équipe de recherche
Polystim, de 1’Ecole Polytechnique de Montréal, travaille
actuellement.

L’objectif final des travaux effectués par cette équipe est un
systéme a 32 canaux qui soit léger, peu encombrant et étant
relié sans fil & un ordinateur pour le traitement et I’analyse des
données. Un des défis technologiques a relever pour un tel
produit est d’obtenir des acquisitions dont le rapport signal sur
bruit (SNR) soit suffisant et ce, en consommant trés peu
d’énergie. Les travaux de Frédéric Normandin dans le cadre de
sa maitrise au sein de Polystim [1] présentent un circuit intégré
qui tente de répondre a ces conditions de faible bruit et de
faible consommation.

Dans ’optique de travaux futurs dans 1’équipe Polystim, les
résultats de [1] ont été repris et le circuit intégré reproduit dans
Cadence afin de bien en comprendre le fonctionnement et d’en
déceler les forces et les faiblesses. Puisque les informations
permettant de reproduire exactement le systéme précédant
n’étaient pas toutes disponibles dans la documentation laissée
par M. Normandin, plusieurs caractéristiques finales du circuit
ont changé et les résultats de simulation différent passablement
du circuit original. Ces ¢léments seront tous abordés
brievement dans ce papier.

II. TRAVAUX DE FREDERIC NORMANDIN

Les travaux décrits dans [1] constituent la base du projet
présenté ici. La prochaine section traite du systéme réalisé, de
ses principales caractéristiques, de son architecture, mais
également des informations importantes qui ne sont pas
mentionnées dans la documentation disponible.

A. Spécifications du systeme

Afin de répondre aux
spectroréflectométrie  portable

besoins du
désiré, les

systétme de
spécifications



nécessaires ont préalablement ét¢ énoncées. Les principaux
éléments concernent les caractéristiques du signal recueilli, le
bruit référé a ’entrée et la consommation du circuit.

Les signaux lumineux permettant d’exciter une photodiode
sont trés faibles. En effet, c’est environ 1% du signal émis vers
le cerveau qui est habituellement récupérable a la sortie. Les
courants ainsi générés varient entre 10 et 200 nA et oscillent a
des fréquences variant de 1 Hz a 25 kHz.

Le bruit référé a ’entrée, afin de ne pas submerger le signal
d’intérét ne doit pas dépasser 1’ordre du nanoampeére.

La consommation du circuit, afin de rendre possible un
systéme portable multicanaux se doit de consommer trés peu,
c’est-a-dire ne pas dépasser I’ordre du milliwatt.

B.  Circuit original

L’architecture privilégiée pour répondre aux spécifications
demandées comporte trois principales sections: la pré-
amplification, la post-amplification et le mélangeur analogique.

La figure 1 présente un schéma-bloc du circuit intégré
congu par M. Normandin. Celui-ci inclut une photodiode, mais
cette composante n’a pas été reproduite dans les simulations du
projet actuel et a été modélisée pour une source de courant.

Les multiplexeurs et le démultiplexeur utilisés servent a
choisir certaines options disponibles. Le premier multiplexeur
permet de choisir la source (photodiode ou source courant
externe). Le démultiplexeur donne le choix entre deux types de
pré-amplification. En effet, afin de tester les différentes
avenues de conception possibles, deux amplificateurs différents
ont été implémentés. Le premier est un amplificateur par
transimpédance (TIA) dont ’entrée est un courant, tandis que
le second est un TIA dont ’entrée est une tension différentielle.
Les deux multiplexeurs a la droite du schéma permettent
d’utiliser un ou deux ¢étages de post-amplification,
dépendamment de ’amplitude du signal d’entrée.

Le dernier étage (a droite complétement sur Fig. 1) est un
mélangeur différentiel analogique et permet de démoduler le
signal pré-amplifié, afin d’obtenir un signal DC en sortie qui
représente I’amplitude lumineuse récupérée en entrée. Lorsque
la lumi¢re émise n’a pas été modulée, ce bloc n’est pas
nécessaire.
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Figure 1. Schéma-bloc de I’étage de réception des signaux

C. Information manquante

Dans le cadre de ce projet, il aurait ét¢ impensable de
concevoir un tel systéme en ne partant que du schéma-bloc.
Dans le mémoire de maitrise de M. Normandin, les schémas
¢lectriques de certaines composantes de la Fig. 1 sont fournis,
incluant les dimensions de transistors utilisés. Cependant,
plusieurs informations manquent afin de pouvoir répliquer
exactement le circuit initial.

Premiérement, la structure des multiplexeurs et du
démultiplexeur n’est pas fournie. Il a donc fallu les redessiner
et ceci pourrait étre une source de différence dans les résultats,
mais ne devrait pas, puisque ces composantes n’ont pas la
vocation de modifier le signal dans la plupart des cas. Une
exception est le démultiplexeur ou il faut transformer un
courant en une tension différentielle. Le premier multiplexeur
ameéne le méme genre de probléme, ou il faut transformer une
tension simple en tension différentielle.

Un autre ¢élément qui n’est pas fourni dans la
documentation est la valeur des tensions de polarisation qui
sont utilisées pour les divers amplificateurs. Cette information
est trés importante pour le fonctionnement du circuit et affecte
grandement les résultats. Cet aspect a fait I’objet d’une étude
plus approfondie et pourrait étre utile dans le futur, puisque les
travaux effectués suite 8 M. Normandin dans [5] mentionnent
que le circuit physique ne permet pas d’obtenir des gains
acceptables. Une des raisons potentielles a ce probléme
pourrait étre une mauvaise utilisation des tensions de
polarisation.

Finalement, les résultats précis des simulations ne sont pas
tous fournis. Seules les données pour les simulations post-
layout et pour le prototype physique sont disponibles.
L’analyse des résultats de ce projet tient compte de ces
¢éléments.

III. RESULTATS POUR LES COMPOSANTS

La prochaine section résume le fonctionnement des divers
blocs de construction du circuit, en décrit les caractéristiques
spécifiques, commente les difficultés rencontrées dans le
processus et énonce les résultats de simulation obtenus pour
chaque composant séparé.

A.  Amplificateur par transimpédance basé en tension

Suivant la conversion du courant d’entrée en tension
différentielle, cet amplificateur sert & fournir le maximum de
gain possible, tout en conservant une largeur de bande et des
niveaux de bruit et de consommation acceptables.

Ce pré-amplificateur a deux étages, soit un amplificateur
par transconductance et une transrésistance, ce qui génere un
gain en V/V.

Puisque I’équivalent en courant de cet amplificateur était
également présent et que les résultats se devaient d’étre
pratiquement les mémes, cette composante n’a pas été simulée
dans le systéme complet. De plus, la méthode de conversion
du courant en tension différentielle a ét¢ totalement omise dans
la documentation et représente une source d’incertitude
supplémentaire.



B.  Amplificateur par transimpédance basé en courant

Ce pré-amplificateur n’a qu’une entrée en courant et une
sortie en tension. Il a la méme vocation que 1’amplificateur
décrit en A.

L’architecture de cet élément a également dii étre étudiée
dans [4]. Elle consiste en un miroir de courant, intégrant une
topologie cascode et une entrée PMOS. Les trois tensions de
polarisation utilisées ont été les principales sources
d’ajustements. Les valeurs ont été ajustées afin d’obtenir le
meilleur gain possible, tout en ayant une valeur de sortie prés
de 900mV.

Un filtre passe-haut succeéde cette section afin d’éliminer la
partie DC en sortie de ’amplificateur et d’ajuster la tension
mode commun a une valeur permettant de maximiser la plage
dynamique, soit 900 mV.

La transimpédance obtenue pour ces simulations est de 123
dBQ. Cette valeur est plus élevée par rapport a celle obtenue
dans [1], mais tout de méme plausible, puisque que ces
simulations négligent plusieurs éléments parasites pris en
compte dans les simulations post-layout.

La bande passante de I’amplificateur varie entre 0Hz et plus
de IMHz.

De facon générale, les simulations de cette composante, a
part obtenir un gain trés élevé, semblent bien représenter la
théorie. En effet, les signaux d’entrée en courant ressortent
avec une tension d’amplitude acceptable et ne subissent pas de
distorsion observable sur la plage de fréquences et d’amplitude
d’intérét.

C. Amplificateur différentiel de post-amplification

Les deux amplificateurs différentiels (AD) de post-
amplification sont identiques. Ils permettent d’ajuster le gain
en choisissant un ou deux étages d’AD, afin de ne pas faire
saturer le signal de sortie dans le cas d’amplitudes d’entrée trés
élevées.

Dans les deux cas, un suiveur de tension préceéde I’AD afin
de bien coupler les impédances. De plus, un filtre passe-haut
suivi d’un ajustement de tension mode commun a 900mV
succéde aux deux AD.

Pour les AD, le travail nécessaire semblait moindre,
puisqu’une seule tension de polarisation était présente.
Plusieurs valeurs ont été testées afin de s’approcher des
résultats attendus. Cependant, la topologie indiquée avec les
résistances de rétroaction ne semble pas fonctionner. Plusieurs
combinaisons ont été testées et les résultats obtenus ont
toujours été des atténuations et non des gains, ce qui n’est pas
logique. Finalement, les résistances de rétroaction ont été
abandonnées et la tension de polarisation a été ajustée afin
d’obtenir le gain voulu.

Le gain d’un étage de post-amplification est donc fixé a 25
dB. Les courbes obtenues correspondent a ce qui est prédit
dans la documentation lorsqu’un signal différentiel est utilisé.

La bande passante de I’amplificateur va jusqu’a plus de 1
MHz.

D. Meélangeur analogique

Le mélangeur analogique est le dernier étage du systéme et
est utilisé dans ce contexte en tant que démodulateur. II est
pertinent lorsque la source lumineuse a initialement ¢&té
modulée. Cette option est utile pour séparer les signaux
lorsque deux longueurs d’ondes d’illumination sont utilisées
simultanément.

Ce bloc du circuit prend en entrées la tension différentielle
a la sortie de I’AD de post-amplification et la tension
différentielle sinusoidale ayant servi a moduler la source
(porteuse). A sa sortie, il ne reste que le signal d’intérét
amplifié, sans la porteuse.

Afin de représenter les derniers travaux de 1’équipe
Polystim, le mélangeur analogique n’a pas été utilisé dans les
simulations. En effet, il a été évalué par Félix Chénier dans [5]
que la meilleure solution pour I’application voulue était
d’émettre la lumicre en continu, donc de ne pas la moduler. Le
signal d’intérét est donc directement disponible a la sortie de
I’étage de post-amplification.

E.  Multiplexeurs et déemultiplexeur

Le premier multiplexeur du schéma-bloc n’a pas de plus-
value au niveau de la fonctionnalité du systéme en simulation.
I1 ne fait que le routage des signaux d’entrée. Il a été remplacé
par deux sources de courant identiques en considérant que son
impact sur le bruit et la consommation d’énergie était
négligeable.

Le multiplexeur utilisé pour choisir la stratégie de pré-
amplification est activé par Bl. 1l est réalisé a partir de
schémas de porte de transmission et d’inverseur fournis dans

[1].

Les deux multiplexeurs activés par B2 servant a activer ou
non le deuxiéme étage de post-amplification ont également été
trés simples a construire et utilisent les mémes blocs que le
multiplexeur précédemment décrit.

Au niveau de I’altération du signal, aprés simulations, il est
confirmé que ces composants n’ont aucune influence notable
dans la plage fréquentielle d’intérét, ce qui est I’objectif visé.

Figure 2. Banc de test du systéme complet
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IV. RESULTATS GLOBAUX ET COMPARAISONS

Une fois chaque bloc du systéme fonctionnel et testé, il était
nécessaire de valider les résultats globaux et de comparer les
données de simulation obtenues avec celles publiés par M.
Normandin.

A. Réponse globale

Pour la comparaison, les mémes conditions de test ont été
respectées dans la mesure du possible.

Le second étage de post-amplification n’a pas été utilisé
tout au long des simulations finales. Seul Iamplificateur par
transimpédance basé en courant a été simulé.

Les résultats obtenus dans ce projet comparés avec ceux de
[1], pour la partie post-layout, sont consignés dans le tableau I.

Les résultats obtenus varient passablement, surtout de par
une inversion du signal, mais puisque les divers blocs
fonctionnent correctement séparément, c’est probablement la
conversion d’une tension normale a différentielle ou le circuit
de rétroaction des AD qui est problématique. En effet, aucune
indication n’ayant ét¢ fournie a ce niveau, 1’optimisation
pourrait étre améliorée. Un autre indice allant dans cette
direction est que les problémes ne sont rencontrés qu’apres la
post-amplification.

TABLEAU L. COMPARAISON DES RESULTATS OBTENUS
PARAMETRE PROJET RESULTATS DE [1]
CONFIGURATION COURANT COURANT TENSION
|BANDE PASSANTE (EN Hz) 19-464k 1-40k 1-25k
GAIN TOTAL 129 dB 110 - 165 dB
COURANTS D'ENTREE 0.2 a50 nA c-c 0.2 2200 nA c-c
|POUR SORTIE VALIDE
CONSOMMATION 5.0 mW 1.4 mW

L, ) Moins de 1 nA 1.4nA 3.8 nA RMS
|BRUIT REFERE A L’ENTREE RMS

Figure 3. Signaux d’entrée (courant) et de sortie (tension) du systéme simulé
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B.  Niveau de bruit et consommation d’énergie

Les niveaux de bruit et la consommation d’énergie sont
consignés dans le tableau I.

Pour le bruit référé a I’entrée, le niveau est extrémement
faible. Plusieurs raison peuvent justifier cet élément, entre
autre puisque le mélangeur et d’autres pieces n’ont pas été
inclus dans le banc de test final, ce qui élimine plusieurs
transistors, donc plusieurs sources de bruit. De plus, le fait que
les éléments parasites ajoutés par les simulations post-layout ne
soient pas considérés réduit le bruit. On peut conclure que le
niveau de bruit est sous-évalué par rapport a la réalité dans ce
cas.

Pour la consommation d’énergie, il semble que la
reproduction du circuit actuelle n’ait pas été autant optimisée
que dans les travaux qui ont inspiré ce projet.

V. CONCLUSION

En conclusion, bien qu’il ait pu sembler évident au départ
de reproduire le circuit décrit dans [1] et d’obtenir des résultats
semblables, les difficultés se sont avérées multiples. Pour un
étudiant qui n’avait que de trés limitées notions d’électronique
analogique, la complexité du circuit était non négligeable et de
nombreux éléments n’ont pas pu é&tre analysés de fagon
rigoureuse.

De plus, il s’est avéré que plusieurs informations
manquaient afin de reproduire le circuit fidelement. Les
simulations obtenues n’ont donc pas concordé parfaitement
avec les données préalables.

La constitution des bancs d’essai a été un des points
marquants de ces travaux puisque trés éducatif non seulement
sur Doutil de travail parfois capricieux qu’est Cadence, mais
surtout également sur plusieurs notions importantes
d’électronique analogique.

Malgré tout, les objectifs de ce du projet, soit acquérir une
compréhension globale du fonctionnement du circuit et en
simuler le fonctionnement, ont été atteints.
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Abstract-  L'électrocorticogramme  est une technique de 8Hz), Alpha8-12Hz), Betg12-30Hz), etGamm#>40Hz)[3].

détection d'ondes cérébrales. Pour ce faire, les sigmes de || serait donc bénéfique de filtrer ces différermesles et de les
mesures implantables doivent limiter la transmissio de mesurer in vivo

I'information afin de ne pas endommager les tissudNotre étude

porte sur la réalisation d'un systéme de conditionement basse -
fréquence afin d'optimiser linformation transmise pour la | = O —
mesure des ondes Alpha. Pour ce faire, différentaspologies de 054

filtres actifs placées en cascade, ont été simuléeSuite a
'optimisation des dimensions des amplificateurs a
transconductance et des autres composants, les réats montrent
un filtre d’une largeur de bande de 7-11.5Hz, avean un gain de re: 48

29dB.
Vm
I.  INTRODUCTION AN SR
H HH ‘= H H Veer ltre: 8-12H7

Dans le domaine des dispositifs médicaux implaetgtes

B
saaaa

Lien
Inductif

scientifiques s’afferent présentement a trouverrdegens de _
miniaturiser leurs électroniques afin de rendredalispositifs ™ O —
complétement implantables. Il est vrai qu'avec pFegres Fitre: 12:30

phénoménaux effectués en circuit intégré au coues d
dernieres années, ils parviennent a réaliser dstermgs de

Ly = (F
lus en plus complexes. / \
p p p me >40HZ -«l\L\I’\

. . Fig. 1, Schéma bloc du systeme de mesure destigtggarovenant
Cependant, dans un avenir prochain, les dlspos|t|fse|ectrocort,cograph,que

médicaux intelligents ne seront pas limités pandenbre de
tadches qu’ils pourront accomplir, mais bien patrdensmission Bien que théorique, ce projet aura pour but de fénalyse
de leurs données au travers de la peau. En edfejuantité et de comprendre un systéme de détection de ciésedifes
d’information produite par un systéme d’enregistteimde ondes. Il y aura ensuite la réalisation d’'un filpasse-bande
données neuronales peut étre a ce point volumingueesa d'ordre 4, avec une largeur de bande adaptée auehauge.
transmission a travers a la peau peut étre nuipiale le tissu Ces filtres seront une adaptation de la topologteouvée en
environnant [1]. Pour répondre a des standarfyj. Dans cet article portant sur la mesure demtaks d’action
gouvernementaux, une limite de 10mWanété fixée.[2] localisés (LPFs), on fait la description d'un systépermettant
de mesurer l'intensité de ces potentiels. En sifasp de ce
Donc, dans un but de réduction de la quantité arimbtion dernier, il serait donc possible de réaliser urtésys tel que
a échanger avec l'extérieur, il serait avantagelanalyser présenté a la figure 1. Toutefois, il est a notex dans le cadre
partiellement les données acquises avant de lesnuettre. de ce projet, I'étage de mise au carré et d’intémrane seront
Pour ce faire, il faudrait alors réaliser des wié traitements pas implémenté. La partie filtrage se préconisé @ffectuer
et d’analyses des données recueillies. des analyses plus approfondies.

En prenant pour exemple un enregistrement Il s'agit davantage d'une preuve de concept quenel’u
d’électrocorticogramme (EcoG), plusieurs types dgnaux création originale. Le but étant de se familiariseec des
électriques provenant du cerveau sont enregigiiédains de outils de conception tel cadence et non de faidek®gn d'un
ces signaux ont des caractéristiques bien préetsgermettent circuit micro-électronique. Il y aura aussi une taee
de faire une analyse de I'état cérébral du pati@as signaux familiarisation avec les contraintes propres auspaositifs
contiennent les ondes suivanteBelta (0.5-4Hz), Thetd4- médicaux, telle la puissance dissipée.



Afin de pouvoir réaliser un systeme d’enregistremea Les filtres qui seront utilisés dans ce systéemergagalisés
données provenant d'un électrocorticogramme, cersaiegles a l'aide de I'amplificateur a transconductance (QTouvé
de design s'imposent. Dans le cas dun systerdans [5]. La topologie de cet OTA est présentéa figlre 3.
d’amplification de LFPs, on trouve dans la littéwrat que le Cet OTA a pour avantage d'étre symétrique puisoesi
systeme doit entre autre un bruit total référéeéentrée de composé d'une paire différentielle et de quatreoinsir de
maximum 3@V d'amplitude. Sa plage dynamique doitourant. Il est donc plus facile de le paramétregedle trouver
correspondre a l'amplitude maximale des LFPs. Saes dimensions de transistors optimales a nottérags
impédance d’entrée doit étre supérieure et a cdis
électrodes employées pour la captation de signduxdoit De plus, la transconductance de cet OTA pourra étre
amplifier les signaux de la plage fréquentiellerespondant approximé par la formule suivante :

aux LFPs. Au niveau des caractéristiques physiques,
systeme doit idéalement se contenir sur la plugepstirface JES '”—D.Z/(l +/1+4+10) (1)
Ur
Ou k est le coefficient de couplage de la grille en

possible et ne doit pas utiliser, si possible, denmosant
externe.[4 ;

4] « subthreshold »J; est le voltage thermique (kT/q) et IC le
coefficient d’inversion défini comme suit :

réaliser I'architecture de notre systéme destiné fmtentiels Ic =I,—z (2)
provenant d’EcoG. De plus, d’apres la figure 2rese référant  goijt le courant de drain divisé par le courant \eirsion
a Iniewski on peut déterminer que notre systeme néecessitg{gdérée. Or, dans la topologie de notre OTA, lesedsions
une bande-passante de 0 a 500 Hz, un faible lotaitréféré a \w/L ainsi que le courant de polarisation pourrome &ariés,
I'entrée < 2uV, un haut taux de rejet du mode commupermettant ainsi un certain contrdle sur la trandoctance des

Il.  SPECIFICATIONS DU SYSTEME EENREGISTREMENT TOPOLOGIE DEFILTRES

On peut s’inspirer de ces différentes caractérissqpour

(>80dB et une faible consommation de puissance. OTAs[6]. Il faut aussi spécifier que dans le cadee notre
application, les signaux sont trés petits et qu'atiention
I particuliére doit étre apporté au bruit. Il faugnavilégier un
WWV Y R{’ﬂﬁ‘_‘:&"wx M m IC faible. Toutefois, afin de s’assurer d’'une t@sluctance
:Mm“pv n{ma'\ﬂ*’“v"%ﬂ fmv S optimale, le IC devra étre en région d’inversiondéige, soit
e ;:‘*w*,::“{:ﬁ o~ ""‘W‘WW.W entre 0.1 et 1.[7]
W "
;m ,.- y ,-ﬂ"{fﬁ“:,rﬁﬁ“ﬂ""{;::’, ,M::: I__e contrélt_a de cette transco_ndu_ctlance permettraui;ens
mw WWH ,..-"‘n-"‘ -.rf:”lw d’ajuster les filtres passe-bande inspirés deQ@h].y emploi 5
WW:% / *:Wmﬂwm OTAs, dans le but de réaliser un filtre passe-batidedre 4.
*';MM f!”\;yl.-*c“«' ;wmﬂwxﬂw%rw En fait, il s’agit de 2 filtres passe-bande dordtemis en
::::MM"‘“M'" mf:;mﬁm%:‘m“”ﬁw:,wfmw’“ cascade avec un filtre passe-bas entre les deufaitL&'avoir
g, ‘w-“m,‘ﬂ”‘-., e ~“"’w"m\*m 2 filtres passe-bande mis en étage nous assurepent
st il o ™ w;mm*mr.- d’environ 40 dB/décade. Pour sa part, le filtresealsas a pour
but d’éliminer davantage les composantes fréquésgiglus

200 400 &00 200 1000

(a) time, milliseconds

Fig. 2, 15 courbes d'ECoG d'un patient humainpé&ut y voir les oscillations

des ondes alpha ainsi qu'un bruit électrique ambidmtervalle entre les
traces est de 10V

" o

Fig. 3, Topologie de 'OTA employé dans le systéme

élevées que celles permises pas la largeur de loaniilee.

Y
bandpass filter

¥
bal_ldpas.s filter lowpass filter

Fig. 4, Topologie d'une des branches du systemsistant d’un filtre passe-
bande du 4e ordre



L'auteur en [8] approxime la fonction de son &litomme

étant :
Vout(s) — _ﬂ . (1_%01?) 3
Vin(s) B oot
ou,
Wy = Z_Tg (4)
B=NA+ 1)(K +1)—N)
Q=35
Dans ces équations, K, A et N sont seulement ded Hz.
constantes.

La méthodologie qui suit décrira les techniquesegmises
dans le but d’ajuster la largeur de bande des#iltr

IV. METHODOLOGIE ET RESULTATS

La premiere étape était de trouver les différedisgensions
de notre OTA afin qu’il puisse bien s'accorder avemre
systéme. Afin de déterminer des dimensions dessistams
minimisant le bruit total référé & l'entrée, on s&ére a
I'équation suivante, soit la puissance du bruitltoeférée a
I'entrée pour le circuit de la figure 3:

172

_ [1ekr
nithermal —

39m1

(1 +20m g"”)] Af @)

Pour la paire différentielle d’entrée, les trarwmistont les
mémes dimensions, alors leur transconductanceoesiee par
gml. Donc, d'aprés I'équation 2, leur transconduo¢adoit
étre la plus haute possible pour minimiser le b@@mme gm
est proportionnel au rapport de W/L, la largeur \bit détre
élevée et la longueur L doit étre la plus petitesime pour les
transistors M1 et M2. Cependant, plus la longueeslpetite,
plus le « flicker noise » est important. Il fautndotrouver un
compromis afin de respecter les performances de@esndu
systeme.

Une fois ces valeurs déterminées, on a vérifié éteit le
meilleur paramétre a faire varier pour avoir unto@le sur la
transconductance de I'OTA, le but étant d’obterés TAs
dont la transconductance est réduite d'un facteupolr la
rétroaction négative des filtres passe-bande.

On a donc fait varier les dimensions de I'étagéédintiel
de notre OTA, puisque c'est a cet étage que
transconductance est obtenue. On a aussi fairervar, ,; de
'OTA, et c’est avec ce paramétre que nous avorienobles

meilleurs résultats. Lorsque Ig;,s est réduit d'un facteur N,

la transconductance de I'OTA en est pratiguemeduité

autant. On a utilisé un simple circuit de filtrespa-bas, avec

un condensateur a la sortie de I'OTA, sans rétimacafin de
déterminer notre transconductance. On se fiait salar
'approximation suivante :

Im
e, 8)

Bien que cette approximation est plus ou moins ipeéc
puisqu’elle fait intervenir des péles et des zéhs éloignés
qui influencent le comportement fréquentiel de IOTElle
était suffisante pour gérer I'effet des modificagalel, 4.

fgain unitaire —

Une fois les différents OTAs paramétrés, on étpie &
construire les filtres. Dans le cadre de ce prajeta décidé de
seulement concevoir I'étage de filtre pour les @népha. On

(6)avait donc besoin d’avoir une largeur de bandeaksiét de 8-

On a d'abord fait la simulation de chaqul&ef
indépendamment, afin de s’assurer de leur fonctiorent
avant de les regrouper ensemble. Pour le premageétiu
filtre, fig. 5, un filtre passe-bande avec une fréace centrale
d'environ 12 Hz a été réalisé. Afin d'ajuster laéduence
centrale, on a surtout fait varier les différenturants de
polarisation, en trouvant un bon équilibre entredarant de
polarisation de 'OTA du bas et de celui de lagattion, qui
permettait d’avoir une fréquence centrale respéstaans
toutefois négliger le gain. On doit mentionner gyraravant,
des tests sommaires ont permis de déterminer dearsade
bases pour les différents condensateurs. Ainsseoretrouvait
avec moins de paramétres a faire varier pour abtlrs
spécifications désirées.

Pour ce qui est du'® filtre passe-bande, soit celui de
'étage final, on a fixé une fréquence centrale Hz.8Les
différentes valeurs de courant de polarisationrégtidans le
tableau 2.
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Fig. 5, Filtre passe-bande d'ordre 2 avec fréqeerentrale a 12 Hz pour le
premier étage du filtre
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Fig. 6, Filtre passe-bande d'ordre 2 avec fréqeeentrale a 8 Hz pour I'étage

TABLEAU I

Caractéristiques Valeur obtenue
Gain af, (dB) 29
Largeur de bande (Hz) 7-11,5
Inversion de phasé)( 180
Puissance consommée (nW) 80
Bruit intégré (uV) 376
Alimentation électrique (V) 1.8
Technologie CMOS (um) 0.18

final du filtre

fréquence (Hz)
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V. DISCUSSION ET CONCLUSION

Au cours de ce projet un filtre passe-bande d'ordee été
réalisé pour les ondes cérébrales alpha. Ce &ltéee réalisé
dans une technologie CMOS Ou8, en vue détre
implémenté en VLSI. Plusieurs contraintes ont éteontrées.
Ces différentes contraintes m’'ont permis de meeigngr sur
les difficultés que I'on rencontrait lorsqu’on indphentait des

Finalement, on a réalisé le filtre passe-bas, feguel on a Systémes en circuit intégré et aussi au niveadldage a tres
choisi une fréquence de coupure de 50Hz pour colgser basses fréquences. Pour ce qui est des contraiesesircuits

composantes

fréquentielles plus élevés,

sans tistefntégrés, je me suis rendu compte qu’'on ne poyastutiliser

influencer le gain dans notre bande-passante. biseés trois des condensateurs d’une grosseur supérieure aF500n
filtres prototypés, on a pu les mettre en cascdife de devait aussi éviter le plus possible d’'employer gsistances,

prélever différentes mesures sur le filtre casdané.
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Fig. 7, Filtre passe-bas d'ordre 1 avec fréqueeamupure a 50Hz

fréquence (Hz)
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Fig. 8, Filtre passe-bande d'ordre 4 avec lardeurande de 8-12 Hz pour

fréquence (Hz)

filtrer les ondes cérébrales alpha

afin de réduire la surface de silicone requisestyy®urquoi on
employait des transistors connectés en diode.[8]

Dailleurs, on aurait pu utiliser ce genre de tisius
connecté en diode a I'entrée différentielle de ©3As pour
obtenir une dégénérescence de source, qui autesiren une
augmentation de la plage linéaire du systéme. Giast des
améliorations possibles que l'on peut réaliser Ilale
'implémentation de filtres a basses fréquences.[8]
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Module intégré pour la mesure d’'impédance de
I'interface électrodes-tissus
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Abstract- In this paper, the design of a integrated circuit for
the measure of tissue impedance is presented. The system is
intended to be used during surgical procedures in order to
monitor organ functionality. The chip is composed of a cir cuit for
stimulus signal generation and a circuit for the measurement of
the tissue impedance. The system is designed in CMOS
technology and Verilog-A design.

I.  INTRODUCTION

L'impédance des tissus biologiques est un paranfette
intéressant. En effet, la variation de I'impédadam tissu est
trés souvent lié a un changement physiologiqueizean du
corps humain. Etant donné la besoin d’avoir depatiitifs de
trés faible dimension dans le domaine biomédiaala dntérét
a faire recours a la microélectronique.

Le but de ce projet est de réaliser un circuit greé
permettant de mesurer I'impédance des tissus bipleg. Le
circuit congu est un sous bloc d’'un systéme deoviapteurs
destiné a étre utilisé en chirurgie cardiaque adirdétecter les
paramétres biomédicaux d’'un corps vivant. Pamgte, le
systéme pourrait permettre de détecter I'ischémiemglocarde
puisque lI'impédance de ce dernier varie en amglitatien
phase lors de I'ischémie.

Dans la section Il, la méthode de mesure et |dgérdifts
circuits nécessaires, afin d'effectuer la mesuienpédance,
sont présentés. La section Ill propose une dasmnipétaillée
des différentes composantes du systeme ainsi quis |
spécifications de conception. Les résultats dewulsitions
sont donnés a la section IV. Enfin, la section ¢daclusion et
les recommandations futures.

La méthode de mesure de I'impédance est baséensu
systeme de quatre électrod@s(Ze,, Zes et Zes). Le schéma
bloc complet du systéme se trouve a la Fig. 1. dérstimuler
le tissu (bloc SUT de la Fig. 1) dimpédance inaa®id,, un
courant sinusoidal, est injecté a travers les électrodgs et
Zes, soient les électrodes d'excitation. D’autre pas

SPECIFICATIONS DU SYSTEME

électrodes de mesuPe;, et Ze; permettent d’obtenir la réponse .

en tensiorV, du tissu qui est en fait fonction de I'amplitude
la phase de I'impédance inconnue. Par la suitée céponse
en tension est traitée dans le but d’obtenir lapgusante réelle

et la composante imaginaire dg Ceci est réalisé a partir de

deux circuits, un pour I'excitation du tissue @ngoré dans le

¢r,rrmca’

|
Demodulatort——p» Imaginary
g I tissue
l/ L2
sCo -

.

* "\ Demodulatorf—— Real

Ykt

Fig. 1. Schéma bloc complet du systéme

bloc SCO de la Fig. 1) et I'autre pour le traiteinées donnée
(bloc 1A et Demodulator de la Fig. 1).

Le premier circuit consiste en une source de cduran
sinusoidale a une certaine fréquefge Ces deux valeurs sont
dictées par les normes de sécurité médicale. Lendedrcuit,
quant a lui, est composé d'un amplificateur d’iastentation
permettant de mesurev, et de deux démodulateurs qui
effectuent I'extraction des composantes réellengiginaire de
'impédance recherchée.

Notre systéme doit respecter les spécificationsasiies.
éAfin de respecter les normes de sécurité, le coutarcitation
ne doit pas dépasser 5 plet ce pour des fréquence de 1 a
20kHz. Par ailleurs, le module doit étre capablendsurer des
impédances allant de 1Q0a 10K2 et une phase dans la plage
de [0,30°]. D'autre, l'effet des électrodes sur nlesure
d'impédance doit étre pris en considération. Aénfaire cela,
chaque électrode a été modélisé par une résistEntk. On
rp{f'zcise que le but du dispositif n'est pas d'obtenivaleur
exacte de l'impédance mais plutdt d'étre en meabriddtecter
les grandes variation de l'impédance des tisslisdifes.

I1l. CoNcePTIONDU SYSTEME

La section suivante présente la conception degrdiftes

circuits de notre systéme.

e
A. Circuit d’excitation

Le réle du circuit d'excitation est de fournir uoucant
sinusoidal au SUT afin de produire une réponseeesidn
lorsque le courant, passe a travers la charge. Afin de généré
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Fig. Schéma du bloc SCO. (a) Source de courant sinusoidal le circuit
d'excitation, (b) Source de tension carrée pour la démodulation, (¢) Source de
tension carrée pour la démodulation avec un déphasage de 90°

cette sortie, une source de tension sinusoidaléauglisé.
Comme nous l'avons précisé dans la section I, gesifins de
sécurité, le courant d'excitation ne doit pas d&gass YA
C'est pourquoi nous avons fixer le courant de lacga 1 pA.
De plu, la fréquence du courant a été fixé a 1. kldzschéma
du circuit d'excitation est présenté a la Fig. 2(a)

B. Amplificateur dinstrumentation

L'amplificateur d'instrumentation a été réaliséemnnologie
CMOS selon les spécifications dans [1]. L'utilieati
d'amplificateur différentiel a rétroaction résistin'est pas
adéquate pour ce modéle car se type d'amplificatécessite
des courants élevés. Afin de contourner ce problédes
amplificateurs avec une rétroaction sur le courant été
utilisé. Le schéma complet de I'amplificateur dhiamentation
est présenté a la Fig. 3.

Les circuits d'entrée est de sortie agisse comme
amplificateur a transconductance et un amplificatéu
transrésistance respectivement. Ainsi, si le cdudams la

qui est la relation
d'instrumentation.

Si aucun signal n'est appliqué le circuit est eatrgent en
équilibre, c'est-a-dire que tous les courants égatix et que la
tension de sortie est nulle. Toutefois, lorsqu'uigna
différentiel est appliqué, les courants de sortie d
lamplificateur de transconductanc&, devient déséquilibré
afin de garder les courants de drainMeet M, égales. En
effet, si les deux transistors sont bien dimenstesnleurs
tension grille-source sont quasi égaux et on obtien

caractéristique d'un amplifcemt

. (Vi—V,)
=R @

g

Les transistor$/; et M, sont linéarisés par I'amplificateur de
transconductanc&, tandis que les transistokd; et M. sont
linéarisés par l'amplificateudv. Ce dernier convertie le
courant en une tension selon I'équation suivante

_ (Vout_vRef)
Rs
Etant donné que les le courant de sortie du citteittrée est

en miroir avec MMy et M5-M,. Ainsi, la relation entrée-
sortie devient exactement (1).

g ).

C. Circuit de démodulation

Dans le but de déterminer l'impédarigel'onde sinusoidal
provenant de [I'amplificateur d'instrumentation dditre
démodulé. Cette onde, qui est proportionnelleraplitude et
en phase a I'impédance du tissu, doit étre démaldé une
amde carrée. Cette derniére, est généré par utie darbloc
SCO. Le circuit de démodulation est composé de darties.
D'une part, le multiplicateur recoit les deux signat, comme
50N nom lindique, les multiplie ensemble. Le nplitateur a
été congue a l'aide du langage Verilog-A. Par igesle signal
a la sortie du multiplicateur passe a travers ltrefpasse-bas
afin de retrouver la fréquence d'intérét. Le filutdisé est un

branche est en miroir dans |
. _ Ry o .
sortie alors on Vo =— ><(\/1 Vz) V gef obtient
g
(1)
vact il - - i
a3 [P o
o p g |EM
£ :
vz
S

B out

Fig. 3. Schéma de 'amplificateur d’instrumentation
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Fig. 4. Schéma du démodulateur (multiplicateur et filtre passe-bas)

filtre passe-bas Butterworth de deuxiéme ordre de
configuration Sallen-Key [Fig. 4].

D. Circuit de génération de signaux en quadratureluEse

Afin de générer les signaux en quadrature de phag

nécessaires pour la démodulation, nous avons éutiiEsux
sources de tension que nous avons intégré darledeSEO.
La premiére est une source de tension carrée amec
amplitude de 1,8 V [Fig. 2(b)]. La seconde est auntee source

n de sortie (millivolt)

de sorti

i s 3 £
Temps (seconde) A0°

Fig. 5. Réponse temporelle du multiplicateur

C. Lamplificateur dinstrumentation

L'amplificateur d'instrumentation est le circuit lelus
important de notre module. C'est celle-ci qui gén@rréponse
en tension qui nous permettra de retrouver l'impéea
€onnue du tissu. Il est donc primordial que lporése de
cette amplificateur soit celle désiré. Tout d'abarous avons
simulé la réponse AC de l'amplificateur afin deed#étiner sa
performance. La Fig. 8 représente les graphiquegmduet de

de tension carrée de méme amplitude mais déphag®dela phase de notre amplificateur. D'apres cetterdigle gain a

[Fig. 2(c)]. Le déphasage a été obtenue en impigndans la
seconde source, un délai du quart de la périodmdrant i..
Ainsi, nous sommes en mesure d'obtenir deux sigeatnés
en quadrature de phase.

IV. RegsuLtaTs

A. Multiplicateur

En effectuant une simulation transitoire, a l'aitien banc
d'essai, nous avons observé la sortie du multiplita Nous
avons injecté deux tensions sinusoidaux de mémditadep
dans le bloc et nous avons relevé la sortie. Dsalpr€&ig. 5 on
voit que l'amplitude de la sortie est égale a latignde celles
des signaux d'entrées. D'autre part, la fréquencsighal de
sortie est deux fois plus grande que celles desasig de
sorties. On peut donc affirmer que le multiplicatEnctionne
adéquatement et que I'on obtient la sortie désiré.

B. Filtre passe-bas

Le bon fonctionnement du systéme dépend grandechent

filtre passe-bas. Il est donc essentielle de g'assd'un
fonctionnement adéquat. Tout d'abord, nous avofecte®

une premiére simulation afin d'observer la répofA€e du

filtre [Fig. 6]. On remarque que la fréquence depoe du
filtre est bel est bien & 1 Hz. D'autre part, nausns effectuer
des simulations en injectant une tension sinusaidals le
filtre. Nous avons observé les effets sur la sodiie filtre

lorsque I'on fait varier la fréquence du signahtfée. La Fig.
7 présente le résultat de ces simulations. On igueague pour
des basses fréquences on obtient un signal a tee.sBn

revanche, pour des fréquences supérieurs a 1 Barti@ est
quasi nulle. De plus, on note une variation de 4pdBdécade.
Ceci signifie donc que le filtre fonctionne correoent.

basse fréquence de I'amplificateur est d'environlB9 En ce
qui concerne ¢a fréquence a -3dB, elle est d'emvit6 MHz.
De plus, la marge gain de est d'environ -20dB ehdage de
phase est de -100°.

D'autre part, nous avons effectuer des simulatidasla
réponse temporelle de I'amplificateur en variandiféérence
de tension entre ces deux entrées. Pour faire weles avons
fixer la valeur de la source de tension continG®@mV et on
a fait varié la valeur de la tension de la souncespidal de 0 a
1.8V. Le résultat de ces simulation est préserérg. 9. On
remarque pour une différence de tension négativelbient
une tension de sortie négative. Par ailleurs, orargue que la
différence de tension a I'entrée doit étre d'atnsmbDOMV afin
d'obtenir tension de sortie adéquate, soit d'enviig.

ConcLusion

Tout d'abord, l'intégration des différentes comptss du
systémes n'a pu étre réalisé étant donné un matetemps.

Répunse AC

Gain (JB)
4

| P R W W R ET] B SR W RET] R RV RTT] R !
T

iy o W W i W i f
Fréquence (Hertz)

Fig. 6. Réponse AC du filtre passe-bas
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Fig. 7. Réponse temporelle du filtre pour plusieiséquences d'entrées

la différence de tension a l'entrée

Tout d'abord, je tiens a remercier notre chargé de
Malgré le bon fonctionnement des différentes partii laboratoire, M. Louis-Francois Tanguay, pour sodeakt
systéme, l'ensemble du systtme ne répondait pas SWRport technique tout au long de la session. aipdans son

spécifications. app

ui ce projet n'aurait put étre réussit. D’aupart, je

La performance de I'amplificateur diinstrumentatist la Voudrais remercier notre professeur M. Mohamad Sayvace
source primaire de cette défaillance. En effet,gnéalin gain & qui j'ai pu acqueérir les notions théoriques nsages pour

adéquat, on remarque que les marges de gain dtade gont réal
négatives ce qui signifie que I'amplificateur estable.

D'autre part, le filtre passe-bas que nous avoaksééest
congue avec des composantes dont les dimensiomgrepn
grandes. En effet, ils ne pourront étre intégrésdame puce.
Une solution & cela pourrait étre de réaliser tesdensateurs (2]
avec des transistors MOS afin d'augmenter la cepag et (3
par conséquent diminuer les valeurs des résistances

En somme, ce projet nous a permis d'obtenir debmase

(1

iser le projet en question.
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Résumé—La Tomographie d’Tmpédance Electrique (TIE) est une
technique d’imagerie qui consiste a injecter des courants et
mesurer des tensions selon une séquence spécifique. La source de
courant est un élément clé et doit étre capable de fournir une
haute impédance de sortie et un courant constant pour les
fréquences requises. Cet article porte sur I’étude de deux
topologies de circuits de conversion tension-courant: La
premiére est un circuit de Howland classique, simple et trés
utilisé pour les TIE qui fonctionnent a 50 kHz. La deuxiéme
topologie est un circuit qui doit permettre une utilisation avec
une grande plage de fréquences. Notre étude évalue les deux
circuits réalisés avec des composants discrets par simulation avec
le logiciel LTSpice. Les réponses en fréquences de I’impédance de
sortie et de la transconductance sont ensuite comparées aux
performances obtenues avec les mémes sources de courant,
concues avec la technologie CMOS 0,18um. Les résultats
montrent que la conception des deux circuits en VLSI permet
d’obtenir de meilleures performances. La source de Howland a
atteint des caractéristiques acceptables, mais pour une largeur de
bande limitée. En revanche, la deuxiéme topologie a produit une
impédance de sortie et une transconductance plus stable sur une
plus grande largeur de bande. L’impédance de sortie a été
maintenue 3 1MQ jusqu’a 346 kHz et la transconductance a été
de 1,998 mS jusqu’a prés de 1IMHz. En se basant sur les résultats
de simulations, la source large bande en VLSI a été considérée
comme offrant les meilleurs performances pour une grande plage
de fréquences.

Mots-clés:  source de courant, impédance de sortie,
Modélisation avec Cadence, Tomographie d’Impédance Electrique

L INTRODUCTION

La tomographie d’impédance électrique (TIE) est une
technique d’imagerie permettant de visualiser les changements
dans les propriétés électriques d’une région du corps. Pour
obtenir ces images, des électrodes sont disposées sur la région
d’intérét. Des courants de faible amplitude sont appliqués par
une paire d’¢lectrodes pendant que le potentiel électrique
résultant est mesuré aux autres paires d’électrodes. Certaines
des applications les plus prometteuses de la TIE sont
I’évaluation de la ventilation pulmonaire ainsi que la
localisation de foyers épileptiques. Lorsque le patient bouge ou
subit une crise d’épilepsie, les électrodes se déplacent et
engendrent des artéfacts dans les images qu’on appelle
artéfacts de mouvements et qui constituent un probléme majeur
en TIE. Ces artéfacts de mouvements proviennent du

changement d’impédance de contact a I’interface électrode-
peau. Ces impédances de contact peuvent étre trés élevées et
variables en fonction des mouvements du sujet, des
manipulations du personnel, de la transpiration, du séchage du
gel et de la régénération de la peau sous I’électrode.

Dans les systemes de TIE, les caractéristiques des sources
de courant sont importantes pour minimiser ces artéfacts de
mouvements. C’est pourquoi 1’impédance de sortic et la
transconductance doivent étre trés élevées, et ce sur la plus
grande plage de fréquences possible [1]. Afin d’optimiser ces
performances, les sources de courant peuvent étre réalisées
avec une technologie CMOS [2]. La source de courant la plus
populaire pour cette application est le modele de Howland. 11
s’agit d’une source de courant contr6lée par une tension qui
utilise un seul ampli-op et une boucle de rétroaction pour
fournir un courant constant a travers une charge. La source de
Howland étant stable pour une petite plage de fréquences, cette
topologie est souvent combinée a un circuit de conversion
d’impédance afin de réduire les effets des capacités parasites
qui sont significatives en haute fréquence.

Certaines applications en TIE nécessitent une trés grande
largeur de bande pour I’'impédance de sortie. Afin d’obtenir un
courant constant sur une plus grande plage de fréquences, une
2" topologie de source de courant consiste a utiliser un
amplificateur d’instrumentation (A) ainsi qu’un ampli-op pour
isoler la tension de référence de 1Al Notre étude portera sur le
comportement de ces deux modeles de sources de courant et
sur la comparaison des performances des simulations avec des
composants discrets et en VLSI.

II.  DESCRIPTION DES CIRCUITS

A. Source large bande

La figure 1 illustre la source de courant contrélée par une
tension qui utilise un Al fait a partir d’une topologie de trois
ampli-ops [3]. Une analyse de ce circuit a été faite afin de
déterminer les paramétres d’optimisation. Le condensateur
Cf1 est utilisé afin d’annuler les capacités parasites provenant
du reste du circuit.
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Figure 1. Circuit de la source de courant large bande

En supposant le gain en mode commun infini pour I’AT et
que la tension aux bornes de la charge tend vers zéro, la
transconductance G, est donné par

G = _llad _ _Aa _ A 1
m (V2 - V1) Rsense

(M

Rsense 1+5Tq

On remarque que Gy, varie de facon fréquentiel comme un
filtre passe-bas de premier ordre. Quant a I’impédance de
sortie, elle peut étre approximée par

Zuut ~ Rsense AO (2)

L’impédance de sortie dépend donc du gain en boucle
ouverte de I’Al

B. Source de Howland

La source de Howland est un circuit classique pour les
systemes de TIE, car il offre une des meilleures solutions en
combinant des performances élevées, une stabilité
inconditionnelle et une simplicité relative [4]. Ce circuit est
illustré a la figure 2. L’impédance de sortie de ce circuit peut
étre donnée par :

R
Ro = e 3)

R1 R3

Or, en pratique si le rapport de R4/R3 est parfaitement
balancé a celui de R2/R1, 'impédance de sortie sera infinie.
Par conséquent, le fait de réaliser ce circuit en VLSI pourra
vérifier D’effet de cette imperfection par rapport a des
composants discrets. De plus, une autre imperfection se situe
au niveau du gain fini en boucle ouverte de 1’ampli-op (a), qui
dégrade aussi I’'impédance de sortie :

Ro= (Ri//R)(1+ ———) @)

1+ Rz /Ry

Par conséquent, le montage de ce circuit en composants
discrets nécessite des résistances avec une trés grande
précision et un ampli-op avec un gain en boucle ouverte trés
élevé.

C. Optimisation des sources en VLSI

Les circuits des deux sources de courant vont &tre réalisés
en VLSI sur Cadence. Chaque ampli-op sera implémenté en
utilisant une configuration deux étages, qui tenteront d’étre
optimisés afin de répondre aux critéres précédents [5]. Le
premier étage est une entrée différentielle fait de transistors a
canal p avec la technologie 0,18um. Les transistors M3 et M4
forment un miroir de courant tandis que le transistor M5 fourni
le courant du circuit de polarisation. Les transistors a canal p
sont utilisés a I’entrée pour maximiser la transconductance du
deuxiéme étage, qui doit étre composé de transistors & canal n.
Le deuxiéme étage est formé d’une configuration source
commune, ce qui permet de contrdler le gain. Un condensateur
est utilisé en rétroaction afin de s’assurer de la stabilité du
circuit. Enfin, un circuit de polarisation, constitu¢ des
transistors M10 a M15, est utilisé afin de nous assurer que les
transistors opérent dans leur région voulue. La configuration
permet de relier la transconductance des transistors a la
conductance d’une résistance. En posant (W/L);s = 4(W/L);3,
on obtient que

1
Imiz = Rp Q)

Par conséquent, cette relation simplifie la détermination de
la transconductance des autres transistors, qui va dépendre
principalement de la géométrie.

La méthode utilisée afin de répondre aux spécifications
consiste a optimiser les dimensions des transistors de chaque
source de courant. La source de courant large bande a une
transconductance qui dépend du gain différentiel et de la
résistance Rgene. Comme cette résistance est choisie pour
correspondre & celle de la charge, elle ne peut pas étre
modifiée. Or, Ay doit étre optimisé et il est dépend de la
transconductance g, des deux transistors d’entrées. Il faut donc
que leur rapport (W/L) soit optimisé.

Pour ce qui est de I’impédance de sortie, elle dépend du gain
en boucle ouverte de I’ampli-op qui agit en suiveur de tension.
Par conséquent, la transconductance des transistors pour les
deux(Erages de gain doit étre maximisée en ayant un rapport
(W/L) adéquat. Pour maximiser la transconductance des
transistors, ils doivent opérer dans leur région d’inversion
modérée ou leur longueur de canal ne doit pas étre minimale
(0.1<IC<1) [6].
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Figure 2. Circuit de la source de Howland



Le coefficient d’inversion IC est donné par

Ic=-"a (6)

w
IOT

Ou Iy est le courant de drain, controlé par le circuit de
polarisation et I, un terme propre au transistor qui regroupent
plusieurs parametres.

M10 - - M1 - M5 - M6
1 M1 M2
M14 Mi
) RF  CF
M15 - - M13 M3 - - M4 | M7
RB
o - .

Figure 3. Schéma de I’ampli-op deux étages

III. PERFORMANCES DES CIRCUITS

Des bancs d’essais pour mesurer Gy, et Z, ont été créés
dans Cadence. Pour la transconductance, le circuit est branché
a une résistance de charge de 1Q et ’entrée positive est
branchée a une source sinusoidale dont I’amplitude est de 1V et
la fréquence de 50kHz. Il suffit alors d’effectuer une analyse
AC et de faire tracer le courant de sortie sur la tension d’entrée.
Pour mesurer I’impédance de sortie, le banc d’essais consiste a
mettre les deux entrées a la masse et d’injecter la méme source
sinusoidale a la sortie du circuit. Il suffit alors de mesurer le
courant fourni par la source et de diviser la tension par la
valeur trouvée. Les dimensions des transistors ont été
optimisées a I’aide d’analyses paramétriques.

A. Source large bande

Les simulations ont été réalisées a 1’aide du logiciel
Cadence et ce pour une charge de 1Q afin de modéliser la
réponse idéale. Les résultats pour Z,, et G,, de la source de
courant large bande sont illustrés aux figures 4 et 5.
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Figure 4. Impédance de sortie de la source large bande
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Figure 5. Transconductance de la source large bande

B. Source de Howland

Les simulations sur Cadence pour la source de Howland ont
été faites avec les mémes conditions que pour le circuit
précédent. La source de Howland a donné les caractéristiques
représentées aux figures 6 et 7.
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Figure 6. Impédance de sortie de la source de Howland
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Figure 7. Transconductance de la source de Howland

IV. DISCUSSION ET COMPARAISON

Les résultats obtenus pour la simulation des deux sources
de courant en VLSI seront exposés dans cette section et
comparés aux résultats obtenus par simulation des mémes
circuits a 1’aide de composants discrets. Les simulations pour
les composants discrets ont été réalisées a 1’aide du logiciel
LTSpice de Linear Technology, en utilisant le LT1351, un
ampli-op a faible puissance.

Les tableaux 1 et 2 résument les caractéristiques obtenues
pour les deux sources de courant, et ce pour les deux types de
simulations.

En comparant la transconductance dans le tableau 2, on
remarque que la source large-bande en VLSI offre les
meilleures valeurs de G, pour une plus grande plage de
fréquences.

TABLE L. COMPARAISON DES DIFFERENTES IMPEDANCES DE SORTIE
DES SOURCES DE COURANT
Zout (Q)
Fréquence | source de ?-(I)(;jvfltl:zr?de Source large Soubr;s(;:rge
H:
(H2) l_zgvtlsalr;d (Composants R?Cg f) (Composants
discrets) discrets)
10Hz 308k <1k 1,96M 11,89M
1k 1,98M 1,5k 1,32M 1,098M
10k 1,67TM 7k 1,32M 107,3k
50k 198k 900k 1,32M 21,7k
100 k 19,9k 2k 1,32M 11,7k
1M 2,01k <lk 176,4k 1,13k
10M <lk <lk 2,44k <lk

Dans le tableau 1, on remarque que la source de Howland en
composants discrets a une impédance maximale a 50 kHz, mais
que I’'impédance de la source large bande est supérieure pour
les autres fréquences. En VLSI, la source de Howland n’a pu
étre optimisée pour une fréquence de 50kHz. Pour la source
large-bande en VLSI, les résultats de simulation obtenus
montrent que I’impédance de sortie est inférieure a basse
fréquence par rapport aux simulations en composants discrets.
Néanmoins, elle produit une impédance de sortie plus stable
sur une plus grande largeur de bande.

TABLE IL. COMPARAISON DES DIFFERENTES TRANSCONDUCTANCES DES
SOURCES DE COURANT
Gm (mS)
Fréquence | soyrce de Source de Source large Source large
(Hz) Howland Howland bande bande
(VLSI) (Composants (VLSI) (Composants
discrets) discrets)
1k 1,09 0,469 1,988 1,005
10k 1,09 0,841 1,988 1,005
50k 1,09 0,841 1,988 1,005
100 k 1,08 0,821 1,988 0,976
M 0,382 0,681 1,881 0,129
CONCLUSION

Deux configurations de sources de courant contrdlées par
une tension ont été implémentées en VLSI en utilisant une
technologic CMOS 0.18um. IIs ont été réalisés dans le but
d’obtenir de  meilleures  caractéristiques  pour la
transconductance et 1'impédance de sortie. L’impédance de
sortie pour la source large bande a donné un résultat supérieur a
IMQ pour une fréquence allant jusqu’a 361 kHz. Cette
topologie est donc davantage appropriée pour une application
en TIE qui nécessite une stabilité a haute fréquence.

D’aprés les discussions précédentes, les performances
atteintes par la simulation en VLSI montrent que la conception
de la source de courant large bande en technologie CMOS
serait un bon choix afin d’améliorer les performances de la
TIE.

REFERENCES

[11 A. S. Ross, G. J. Saulnier, J. C. Newell and D. Isaacson, “Current
source design for electrical impedance tomography,” Physiological
Measurement, vol. 24, pp.509-16, 2003.

[2] J. Frounchi , M. H. Zarifi and F. Dehkhoda, “A Differential Current
Source for High Frequency Biomedical Applications in a 0.5 um
CMOS Integrated Circuit Technology,” IFMBE Proceedings ,
Springer, Berlin, vol. 17, p 217-220.

[3] Sedra A.S., Smith K. C., Microelectronic Circuits, 5" edition,
Oxford University Press, 2004.

[4] P Bertemes-Filho, et al. (2000) A comparison of modified Howland
circuits as current generators with current mirror type circuits, Physiol
Meas. 21 1-6.

[51 Johns, David A., Analog integrated circuit design, Wiley, 1997, p222

[6] R. Bucher, D. Kazazis, F. Krummenacher, D. Binkley, D. Foty, Y.
Papananos, “Analysis of Transconductances at All Levels of Inversion
in Deep Submicron CMOS”, 9 IEEE Conf. on Electronics, Circ. &
Syst. (ICECS 2002), Vol. III, pp. 1183-1186, Dubrovnik, Croatia,
September 15-18, 2002.




Mesure de la Température en Utilisant un substrat
CMOS PNP Transistor

Sonfack Nomeny hermann
Ecole polytechnique Montréal
hermann.sonfack-nomeny@polymtl.ca

Abstract-Dans ce document, nous présentons I’étude effectuée
pour la réalisation d’un capteur de température qui se base sur la
dépendance en température des substrats CMOS PNP transistor.
En effet la tension base-émetteur d’un transistor BJT dépend de
la température ambiante; Partant de cela, un circuit est développé
pour pouvoir obtenir cette tension appelée communément Vprar
qui nous renseigne sur notre facteur d’intérét. Aussi pour la
conversion de cette tension en données numériques, nous avons
réalisé une tension de référence Vref indépendante de la
température qui avec le Vprar constitueront les entrées d’ un
ADC. Pour les simulations, nous avons utilisé les transistors
CMOS de la technologie 0.18 pm.

I. INTRODUCTION

Les capteurs de température sont trés utilisés dans le
domaine biomédical et ils sont intégrés a la majorité des
implants car on veut toujours savoir la température
environnant les tissus ciblés pour pouvoir agir adéquatement.
Donc le capteur doit étre simple d’utilisation et doit pouvoir
étre facilement intégré dans les dispositifs implantables sans
grande consommation de puissance.

Un capteur intelligent est un circuit intégré qui est composé
du capteur et de 1’électronique qui lui est associé. Les capteurs
de température en technologic CMOS ont beaucoup
d’avantages, ils sont généralement a bas prix et de petite taille
et de plus ils augmentent la robustesse et les fonctionnalités

L’architecture compléte du capteur représenté a la figure 1
comprend le circuit générateur du courant Iprar, le circuit
générateur de la tension de référence et le convertisseur

WRTAT

ADC ——F DIGITAL INTERFACE

BANDGAP

L
il

REFEREMCE

Fig. 1. Schéma blog d’un capteur de température intelligent .

analogue numérique sigma delta. L'intervalle de température
ciblé est compris entre -50 et 140 celcius.

Partant des travaux de Johan H.Huising[1] qui a réalisé un
capteur de température en utilisant un substrat PNP transistor
de la technologie 0.5um, on a implémenté le circuit, cette fois
ci en technologie 0.18um, le circuit générant le Vprar .Par la
suite nous avons réalisé une tension de référence appelé

« bandgap cell reference » qui est indépendante de la
température et qui avec la tension le Vprar constituent les
entrées d’un convertisseur analogue numérique pour le
traitement des données.

II. METHODOLOGIES ET PRINCIPLES

A.  Transistor bipolaire substrate

En technologie CMOS, on peut utiliser les MOSFETs et les
BJTs comme capteur de température. Les BJTs sont plus
utilisés car ils présentent une trés faible diffusion. On
distingue deux types de transistors bipolaires : les transistors
latérale et substrat. On préfere le deuxiéme car il a un
comportement plus idéal et est moins sensible au stress de
I’assemblage. En effet les transistors substrat ont la meilleure
performance en ce qui concerne les non idéalités de la
caractéristique Ic (VBE, T). Au regard de tout cela, on le
choisit pour générer le courant IPTAT

B

[l
U
B

n-well ——

p-substrate

Fig. 2. Substrate pnp in n-well CMOS technology



B.  Mesure de la température a partir de la tension base-
émetteur du transistor BJT

Siun transistor bipolaire est polarisé¢ de maniére directe dans
sa région active, la relation entre le courant du collecteur I¢ et
la tension base-émetteur Ve est donnée par I’équation
suivante :

1e(T) = Is (D)

Ou k est la constante de Boltzmann, q la charge de 1’électron et
Is le courant de saturation du transistor. En tenant compte de
la dépendance en température d’Is, on a I’équation suivante :

gvbe-¥go
Ie(T) = A CT"e =T

Ou Ag est I’aire d’émission et Vgo est le bandgad & Ok. On
exprime Vg en fonction d’Ic et on trouve :

I,(T)
ACTP

KT
ae (1) = Wo +——In

o
- 1‘

Fig. 3. Circuit pour générer la tension VPrar

L’utilisation d’un seul transistor bipolaire pour la mesure de la
température est certes possible mais le résultat ne sera pas trés
précis du fait de la non linéarité (dépendance en In). Pour
résoudre le probléme, on utilise deux transistors bipolaires
avec des densités de courants de collecteur différents.

On obtient par analyse les équations suivantes :

AVee =T, — I ——lt'l{fE
BE BEL BEZ q I
Vy= Vi
Vri=Vy-V=Vx-V;
r — r p— i r — ch‘
Vay = Vez = Vezy — Vzx =—In {I_
gq c2

e 1 KT In

I, =1I,= =——Ini{—
1=27R TRl g Mg

e, 1KT A

AL 1

I, =l.=—=——1] —
m=h=gr=m G

Al et A2 sont respectivement les surfaces des transistors 1 et 2.
Si n désigne le rapport entre ces aires, on obtient finalement :

g Ve 1ET
7P TRl TRl g

Le courant obtenu a la sortie avec les miroirs de courant est :

v R,I Rl = Ros )
PFTAT — *MI1+PTAT — 2t5 — Z 11.,-4 Z

Donc on obtient une tension de sortie qui varie de fagon
linéaire avec la température. De plus en jouant avec les
largeurs des transistors 5 et 4, on peut améliorer le gain de
courant.

C. Principes de la tension de référence Bandgap

La tension de référence Bandgap est un important blog
analogique utilisé pour la construction de plusieurs systémes
analogues et mixtes. Le bandgap qu’on a réalisé ici est de
premier ordre donc comme on sait que la tension base-émetteur
du transistor BJT varie de facon logarithmique avec la
température, le circuit utilisé élimine le premier ordre, qui a le
plus gros coefficient associé.

Les principes de la tension de référence Bandgap CMOS sont
similaires & ceux des transistors BJTs .Une tension de
compensation V¢(T) est ajoutée a Vge(T) pour compenser au
moins le premier ordre de la dépendance en température de
VBE(T). Cette correction de la tension est obtenue en
amplifiant la différence O Vge = (KT/q)lnp de ces tensions
bases-émetteurs qui operent a des densités de courant
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Fig. 4. Circuit de la tension de référence Vi

différents . On obtient ainsi la tension de sortie de référence
Vref = Vpe(T) +V(T) = Vee(T) + A DVBE(T)
Ou A est le facteur d’amplification.

La figure 4 montre le circuit utilisé pour réaliser la tension
de référence Bandgap. On a également utilisé des transistors
PNP substrat vu qu’ils sont plus performants et qu’il présente
un comportement plus proche de 1’idéal. Puisque tous les
collecteurs des transistors sont connectés au substrat commun,
une configuration spéciale est requise pour amplifier la tension
PTAT. A partir du circuit présenté a la figure4, on trouve la
valeur de la sortie du circuit de référence :

Vier = Vg H(1 +R2/ RPTAT)(VPTAT+VQS)

Ou comme on ’a montré plus haut Vperar = (KT/q)In(n) et
Vs est la tension d” offset de I” amplificateur.

On présume que la tension d’offset de I’amplificateur est
nulle et on obtient I’équation suivante :

Vier = Vi H(1+R2/Rppar) (KT/q)In(n)

L’amplificateur utilisé est réalis¢ a 1’aide de transistor
MOSFETs dont le design est présenté en [ 2].

III. RESULTATS

On a implémenté le circuit du capteur de température (Vprar)
et de la tension de référence Bandgap sur le logiciel Cadence
en technologie 0.18 pm.

Le ratio des aires des transistor BJTs est fixé a10
On obtient la figure 5 a la sortie Vprar.
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Fig. 5. Courbe de la tension Verar en fonction de la température

Pour la tension de référence, on obtient la courbe de la
figure6.
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Fig. 6 Courbe de la tension V¢ en fonction de la température



IV. DISCUSSION

On remarque sur la figure 5 que la tension de sortic Vprar
varie linéairement en fonction de la température sur toute la
plage de température considérée. Pour une température
d’environ -50°C on obtient une valeur de tension de 24.87mV
et pour une température d’environ 150°C on obtient une
tension de 61.2 mV. Ce qui nous fait 0.55 mV/°C. La puissance
consommée par le capteur est de200uA, ce qui est trés faible
donc il pourra aisément étre intégré dans un systéme
implantable.

Toutefois il convient de mentionner que le PTAT est affecté
par certaines irrégularités telles que les résistances parasites
séries, la wvariation du gain de courant des transistors,
I’injection haut-niveau et I’effet de la tension d’EARLY. Tous
ces non idéalités sont traités en [1] et on présente également la
fagon de les contourner pour augmenter la précision du PTAT.
Quant au circuit de la tension de référence, on remarque que la
tension de référence chute en fonction de la température. Ceci
s’explique par le fait que ’amplificateur opérationnel utilisé ne
présente pas une tension d’offset nulle telle qu’on 1’a assumé.
Bakker et al. [5] ont montré comment réduire ce probléme d’
offset en utilisant un « nested-chopper instrumentation
amplifier» . Aussi on peut citer ici I’imprécision du gain de
courant des transistors qui influencent la valeur de la tension de
référence. Un moyen de traiter ce probleme de gain a été
développé par Meijer [6].

Enfin, on voit que I’¢limination du premier ordre de la
dépendance en température de la tension base-émetteur du
transistor BJT n’est pas suffisante pour le rendre indépendant
de la température. Pour palier a cela, plusieurs techniques de
compensation d’ordre supérieur ont été développés. On peut
cite ici celle en [7] « Buck’s voltage transfer cell
compensation» et celle en [8] « piecewise

linear curvature correctiony.

V. CONCLUSION

Nous avons étudié¢ deux circuits essentielles pour la réalisation
d’un capteur de température intelligent. Il est a rappeler que
celui-ci se compose essentiellement d’un circuit générateur de
la tension Vprar, d’un circuit générateur de la tension de
référence Vyr et d’un convertisseur analogue numérique X0J.
Dans les résultats nous avons obtenu une
dépendance linéaire de la tension Verar. Toutefois
la tension de référence présentait une dérive en
fonction de la température. Les causes possibles
ont été énoncées ainsi que des références ou ces
problemes étaient traités.
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