Amplificateur opérationnel (OP AMPS)

En général, tous les amplificateurs opérationnels sont décris de la façon suivante :
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· Etage différentiel

· Etage de gain

· Buffer de sortie

· Circuit de compensation

Caractéristique statique :

Ce modèle représente l’amplificateur opérationnel auquel on rajoute les éléments parasites, le plus souvent non linéaires.
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· Rid= résistance d’entrée différentielle

· Cid= capacité d’entrée différentielle

· Ricm= résistance équivalente d’entrée en mode commun

· Vos= tension d’offset en entrée

· IB1 et IB2= courant de polarisation en entrée en mode différentiel

· Ios= courant d’offset en entrée (Ios= IB1-IB2)

· CMRR=taux de rejection en mode commun 

· 
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· 
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= densité spectrale du courant de bruit

Caractéristique dynamique :

La réponse en fréquence s’exprime ainsi :     
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Sachant que         
[image: image6.wmf](

)

(

)

(

)

.....

3

2

1

.......

3

2

1

0

.......

1

3

.

1

2

.

1

1

0

)

(

p

p

p

p

p

p

p

p

p

Ad

p

p

p

p

p

p

Ad

p

Ad

-

-

-

´

´

´

=

÷

ø

ö

ç

è

æ

-

÷

ø

ö

ç

è

æ

-

÷

ø

ö

ç

è

æ

-

=

     
[image: image7.wmf]
L’expression comprend les pôles de la réponse en fréquence. Souvent, on note Ad(p)=Av(p) car c’est l’élément qui nous intéresse.
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Très souvent, un amplificateur opérationnel est rebouclé ce qui apporte de nombreux avantages mais aussi un inconvénient de taille, l’instabilité.

La structure interne de l’AOP comporte trois étages à transistors, dont le comportement est du type passe bas d’ordre 1. Dans ces conditions, la tension de sortie peut admettre une phase jusqu’à –270° (90° par ordre). Il existe alors une fréquence où l’amplification vaut 1 pour une phase de -180° (fonction de transfert égale à –1). Cette condition rend l’AOP instable (oscillations). On évite ce comportement en compensant l’AOP avec un condensateur pour le rendre équivalent à un circuit passe-bas d’ordre 1. 

Méthodologie utilisée lors de la conception : 

Architecture 

Trouver une architecture déjà disponible et l'adapter aux conditions du cahier des charges 

Créer une nouvelle architecture qui peut répond à ces exigences 

Paramètres de conception  

Déterminer la taille des transistors  

Concevoir le réseau de compensation  

Voici l’architecture classique :
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Etude du circuit non compensé :
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on pose habituellement
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Il est possible de représenter le schéma équivalent en petits signaux
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De plus, on admet que le pôle issu de C1 est plus grand que celui de C2 et C3
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et
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Maintenant, on trace le diagramme de BODE.
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On remarque que si la fonction de transfert vaut T(p)=1 , la marge de phase est inférieure à 45°.

Afin de rendre le circuit quasi-stable, il existe plusieurs approches :

1.  Miller -> utiliser une 


· capacité uniquement

· ajouter un buffer ayant un gain unitaire afin d’éliminer les effets indésirables dus à la capacité  

Compensation Miller :

Voici les capacités mises en jeu :

Cc = compensation Miller

CM = capacité associée au miroir du premier étage (pole)

CI = capacité de sortie - premier étage/masse

CII = capacité de sortie - deuxième étage/masse

D’ou le schéma suivant :
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Il vient immédiatement le modèle équivalent en petits signaux.
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Après simplification
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on note sur le schéma les correspondances ci-dessous :

gmI = gm1 = gm2, 
RI = rds2||rds4, 
CI = C1
gmII = gm6, 

RII = rds6||rds7, 
CII = C2 = CL
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Il suffit d’écrire l’équation des mailles, ce qui donne :
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avec GI=1/RI  et GII=1/RII
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Mise en forme ->>>
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la transmittance est de la forme : 
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  avec un dénominateur de degré 2

en écrivant l’expression sous forme de polynôme
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si on admet que p2>>p1
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avec CII>Cc>CI

et pour le numérateur :  1 zéro              
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Application :


On désire concevoir un AOP avec les caractéristiques suivantes :

Av > 3000V/V 
VDD = 2.5V 

VSS = -2.5V

Cox=0.4fF/µm²

GB = 5MHz 

CL = 10pF

SR > 10V/s

Vout (plage) = 2V 
Pdiss 2mW

ICMR (input CMR) = -1 à 2V

on définit ICMR= plage au le gain différentiel reste constant

1. Choisir la valeur minimum de la capacité de compensation (Cc) pour assurer une marge de phase de 60°.

Il faut prendre :  
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 avec CL= capacité équivalente de la charge

donc  
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  ( on prendra Cc=3pF


2. Déterminer la valeur minimale du courant I5

comme   
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SR=slew rate

alors  
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Sachant qu’il est possible d’utilisé une autre relation : 
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Ts= temps de stabilisation


3. Calculer le rapport S3 qui assure la plage de tension fixée par la spécification

Pour ce faire, on utilise la valeur du ICMR
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on obtient  
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il est possible d’évaluer gm3 :    
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enfin, en appliquant le principe de similitude entre M3 et M4 :  
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4. Vérifier que le pôle introduit par M3 (causé par Cgs3=0.67W3.L3.Cox) n’est pas dominant.

Il faut que  
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et BP= bande passante

ainsi   
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et I3=I5/2

la fréquence correspondante est f3=2.98GHz, de plus on constate que p3>>10BP


5. Déterminer les dimensions de M1 et M2

on applique les relations :
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alors 
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avec S1=S2, il en découle :  
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on fixe S1=S2=3


6. Fixer la rapport S5 qui permet d’obtenir la tension minimale imposée par le cahier des charges.
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il vient   
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ce qui implique  
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nous prendrons S5=4.5


7. Déterminer les paramètres technologiques de M6

sachant que  
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et
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Il est important de d’obtenir VSG4=VSG6

en appliquant la relation suivante :  
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ainsi   
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8. Calculer I6 
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ce qui permet d’avoir    
[image: image63.wmf](

)

µA

µA

I

25

.

94

15

25

.

94

15

6

=

´

=




9. Designer M7 afin de maintenir le rapport des courants entre I5 et I7
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10. Evaluer la tension minimale en sortie -> c’est à dire VOUT(min)
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11. Calculer l’amplification de la structure
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ce qui donne   


[image: image68.wmf](
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12. 


[image: image69.wmf](
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I5 = Ibias, I1 = I2 = 0.5I5 = 0.5Ibias, I7 = I6 = nIBias

Vicm(max) = VDD - VSG3 + VT1

Vicm(min) = VSS +VDS5(sat) + VGS1

Vout(max) = VDD - VSD6(sat)

Vout(min) = VSS + VDS7(sat)
/////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

/////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

Schéma bloc d'un système bouclé

On peut représenter un système bouclé à une entrée et une sortie de la manière suivante :

[image: image70.png]



Le signal est d'abord atténué en passant dans le bloc de fonction de transfert ( (qui dans beaucoup de cas est égale à l'unité : on peut alors supprimer ce bloc), et arrive ensuite dans un mélangeur différentiel. 

Dans ce mélangeur, une fraction du signal de sortie est soustraite du signal d'entrée atténué. Le tout est multiplié par la fonction de transfert du bloc A. On obtient l'équation suivante : 
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On peut en tirer le rapport H=S/E, qui est la fonction de transfert du système bouclé :
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Le produit AB est le gain de boucle du système. Dans un système bouclé, on souhaite qu'il soit le plus grand possible de manière à ce que H dépende très peu de A. En effet, si AB>>1, on peut écrire :
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Si [image: image74.png]


et B sont bien maîtrisés (ce sont la plupart du temps des réseaux constitués de composants passifs de précision correcte), la fonction de transfert H ne dépendra quasiment plus de la fonction de transfert A, qui pourra être assez imprécise, pourvu que sa valeur soit élevée. On réalise un asservissement de la sortie à l'entrée au facteur (/B près. 

RÉPONSE EN FRÉQUENCE D'UN AOP  ->>> STABILITÉ

L'amplificateur réel n'a pas un gain différentiel infini, de plus celui-ci varie avec la fréquence. Comme l'amplificateur est utilisé en système bouclé, sa réponse en fréquence a un impact fondamental sur la stabilité du montage, qui va aussi dépendre de la valeur de la fonction de transfert de la boucle de retour. 

Dans tous les cas, il est nécessaire de procéder à l’étude de la fonction de transfert harmonique afin de savoir quelle est la condition de stabilité d'un ampli bouclé, et étudier l'impact de ces considérations sur le montage.

Il s’agit de l’une des plus grosses imperfections de l'amplificateur opérationnel. 

Ordre d'un système 

L'ordre d'un système est déterminé par le nombre de pôles de sa fonction de transfert (les valeurs de la fréquence qui annulent le dénominateur).

Ces pôles peuvent être réels ou imaginaires, et ainsi, l'ordre du système est donné par le degré du polynôme en f (ou w ce qui revient au même) qui forme le dénominateur de la fonction de transfert.

Le tracé asymptotique du gain dans le plan de BODE va être fonction de l'ordre du système : 

un système d'ordre 1 aura une pente de -20dB/décade au-delà de la fréquence de cassure déterminée par son pôle, un système d'ordre 2 une pente de -40dB/décade... etc.

Ainsi chaque pôle supplémentaire augmente la pente de -20dB/décade.

Parallèlement au gain, la phase diminue de -90° à chaque pôle. Les -180° fatidiques sont atteints asymptotiquement pour l'ordre 2.

Exemple :

Voici une fonction de transfert qui possède deux pôles (10Hz et 10kHz) 
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Sur ce graphique, on a fait un tracé asymptotique du gain, qui met bien en évidence les pôles (fréquences de cassures) et les pentes de décroissance du gain. 

Jusqu'à 1kHz environ, la phase varie comme pour un système du premier ordre (asymptote 

à -90°), et ensuite, à cause du deuxième pôle, elle tombe à -180° (valeur asymptotique qui ne sera théoriquement jamais atteinte). 
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Un système du premier ordre sera toujours stable (phase mini de -90°), et les ennuis vont commencer dès le deuxième ordre (dépassements, oscillations amorties...). Il faut un troisième pôle pour arriver aux conditions d'oscillations, mais dans les amplificateurs opérationnels, on trouve toujours ce pôle supplémentaire, soit en interne, soit dans les composants externes (ou bien parasites). 

Ce troisième pôle, même placé assez loin du deuxième, abaissera suffisamment la phase pour que les conditions d'oscillation soient réunies. 

Condition de Barkhausen 

Si on regarde l'expression,  
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on voit que le produit AB peut être négatif, et notamment prendre la valeur -1 (le module du gain vaut 1 et le déphasage est de -180°). 

Dans ce cas particulier, le dénominateur s'annule : il n'y a plus besoin de signal en entrée pour qu'il existe un signal en sortie. Nous avons réalisé un oscillateur.

Réponse en transitoires 

Si dans certains cas, le fonctionnement en oscillateur du système bouclé est voulu, il sera indésirable la plupart du temps. Un système ne passera pas ex-abrupto de l'état stable aux conditions d'oscillation de Barkhausen. Le phénomène sera progressif, et, sur des transitoires marqués (ex : échelon de tension), le signal de sortie présentera un dépassement (overshoot) de plus en plus important, accompagné d'oscillations de moins en moins amorties au fur et à mesure que l'on va se rapprocher de la condition d’oscillation. 

Ces dépassements et oscillations vont beaucoup perturber le fonctionnement de l'amplificateur, et modifier de façon substantielle le signal à amplifier.

 

La figure illustre ce propos : elle représente la réponse indicielle (réponse à un échelon unité de tension) de trois systèmes bouclés dont les marges de phase sont respectivement de 18, 39 et 51° (par rapport aux 180° de l'oscillateur). Plus la marge de phase diminue, plus les oscillations et les dépassements sont forts (60% de dépassement pour une marge de 18°). 
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On y voit aussi que même pour une marge correcte du point de vue critère de stabilité 
(soit >45°), on a un léger dépassement (mais très peu d'oscillations). 

Le processus d'instabilité est donc progressif, et augmente au fur et à mesure qu'on se rapproche de la limite d'oscillation. 

Critères de stabilité 

En pratique, l'étude de la stabilité va se résumer (dans notre cas : ne généralisons pas à tous les systèmes !) à l'analyse du produit AB (le gain de boucle). Deux méthodes simples vont consister à regarder la phase ou la pente de la courbe de gain pour un module du gain égal à 1.

1. Marge de phase

Le critère généralement retenu par les automaticiens pour que le système soit déclaré stable est que la phase ne doit pas être inférieure à -135° pour un module |AB|=1 . Il reste une marge de 45° pour atteindre les 180° fatidiques (oscillateur). On dit que la marge de phase est de 45° .


2. Pente de la courbe de gain.

Un critère très simple de stabilité sera le suivant : le diagramme asymptotique du produit AB devra croiser l'axe 0dB avec une pente maximum de -20dB/décade . Toute pente supérieure dénotera un système instable.

Choix du critère de stabilité

Il convient de noter que le critère de la pente est très facile à mettre en œuvre, car le seul tracé asymptotique est nécessaire, et que ce tracé nécessite peu de calculs (uniquement les fréquences de cassure des divers pôles et zéros de la fonction de transfert). 

Dans le cas de compensation de plusieurs pôles par plusieurs réseaux de compensation, il se peut que ce critère soit insuffisamment précis : on l'utilisera pour "dégrossir" le problème et mettre en place les réseaux de compensation adéquats, et on optimisera ces réseaux en appliquant le critère de marge de phase, plus précis. 

Pour un système compliqué, le tracé précis de la phase nécessite un calcul complet, qui peut vite se révéler laborieux à la main : un logiciel de tracé de courbes travaillant en complexes est quasiment nécessaire.

AMPLIFICATEUR BOUCLÉ  ->>>  PRODUIT GAIN-BANDE.

Lorsqu'on boucle un ampli non inverseur avec un réseau de résistances, tant que le gain de boucle AB est élevé (soit à basse fréquence), le gain du système bouclé va tendre vers 1/B.  

Mais pour les hautes fréquences, le gain de boucle va diminuer, pour devenir égal, puis inférieur à la valeur 1/B. Dans ces conditions, la courbe de réponse en fréquence du système bouclé va tendre asymptotiquement vers celle de l'amplificateur. 
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La figure ci-dessus donne le résultat obtenu avec un ampli du type µA741 (première cassure à 10Hz, deuxième à 1MHz, gain statique de 100dB). 

Si on observe cette figure, on remarque que le produit du gain par la bande passante à -3dB est constant, et égal ici à 1MHz, soit la fréquence pour laquelle le gain en boucle ouverte 

vaut 1 (c’est à dire un gain de 0dB). 

Ce produit est une caractéristique importante de l'amplificateur pour caractériser ses performances en fréquence. 

Ex : 1MHz pour le µA741, 3MHz pour le TL081, 15MHz pour le LM318... 

COMPENSATION EN FRÉQUENCE

Tout le travail de compensation en fréquence de l'amplificateur consistera à installer des réseaux de correction de telle manière que la condition de coupure à -20dB/décade soit réalisée. Cette méthode sera préférée aux autres, car elle est très simple à mettre en œuvre, et l'effet des réseaux correcteurs sur le tracé de BODE est bien visible. 

Compensation par déplacement de la première fréquence de cassure :

Cette méthode est extrêmement simple, elle consiste pour un circuit bipolaire à placer un condensateur C entre collecteur et base du transistor du deuxième étage de l'ampli. 

Le diagramme de bode asymptotique permettant de comprendre la compensation qui consiste à rajouter une capacité supplémentaire en parallèle avec la capacité C de la figure 28. (deux broches sont disponibles sur les boîtiers des amplis prévoyant cette compensation). De ce fait, la première fréquence de cassure recule vers les basses fréquences. Ces compensations étaient nécessaires avec des amplis anciens (LM101 par exemple) qui étaient bâtis pour garantir de bonnes performances à haute fréquence, mais nécessitaient une compensation pour les applications à faible gain. 

Fig. 37. Compensation d'un ampli à gain unité.

L'astuce est très simple, et consiste à reculer toute la partie haute du diagramme de bode pour que le produit AB coupe l'axe 0dB dans la zone à -20dB/décade (ici, on coupe juste à la limite du deuxième pôle, la marge de phase est de 45°). 

Sur le schéma, on a représenté la compensation d'un montage suiveur : B vaut 1, et le produit AB se confond avec A, gain en boucle ouverte de l'ampli : n'oublions pas que le critère de stabilité s'applique au produit AB ! 

On note l'overshoot de 10dB pour le montage suiveur non compensé, garant de fortes oscillations sur les transitoires. Le suiveur compensé a une courbe quasi-plate, mais en revanche, a une bande passante plus faible. 

Ce montage présente deux gros inconvénients : 

- le gain de boucle est réduit dès les plus basses fréquences, ce qui nuit à la précision. 

- le slew rate est affecté : la capacité de compensation vient se mettre en parallèle sur C ; l'ensemble, de capacité supérieure à C, va se charger avec le même courant, donc plus lentement. 

Avec l'apparition d'amplis rapides inconditionnellement stables, ce type de compensation est devenu peu utilisé. 

Compensation par retard de phase :

On a imaginé une autre méthode de compensation éliminant les défauts de la méthode précédente : on ne va pas reculer la première fréquence de cassure, mais on va déformer la courbe de réponse en fréquence plus loin, par adjonction d'un réseau à retard de phase dans la chaîne directe de l'asservissement (en cascade avec A). Le but est de faire chuter le gain rapidement (avec une pente de -40dB/décade), pour reprendre ensuite une pente de -20dB/décade un peu avant que le produit AB ne croise l'axe 0dB : même si la pente a été de -40dB/décade auparavant, le montage est stable quand même, car le point important est que l'axe 0dB soit croisé avec une pente de -20dB/décade. 

Attention : si on veut augmenter le gain en boucle fermée du montage (par exemple, montage à gain réglable), il faut garder à l'esprit qu'on va abaisser la valeur globale du produit AB, et qu'on va se retrouver à un moment donné avec un croisement de l'axe 0dB avec une pente de -40dB/décade : le montage ne sera pas stable dans toute une plage de gain ! 

C'est le prix à payer d'une amélioration du gain aux basses fréquences, la compensation par recul de la première fréquence de cassure n'avait pas ce défaut... 

Fig. 38 Compensation par retard de phase.

Comment réaliser le réseau à retard de phase susceptible de modifier le gain de la chaîne directe ? Il faut tirer parti des éléments existants du montage, y compris des éléments parasites. Dans les amplificateurs de puissance (HIFI et autres, dont on a dit que la structure est la même que celle des amplificateurs opérationnels), on utilise l'impédance de sortie en boucle ouverte pour créer le réseau suivant : 

Fig. 39 Réseau à retard de phase.

Sa réponse en fréquence est la suivante (représentation du gain réel et du gain asymptotique du réseau utilisé dans la compensation illustrée figure 38) : 

Fig. 40. Réponse en fréquence du réseau à retard de phase.

La fonction de transfert de ce réseau est de la forme : 

avec : 

Dans le réseau de la figure 39, la résistance R1 est en fait souvent l'impédance de sortie d'un étage amplificateur qu'on cherche à compenser. On trouve ainsi très souvent un réseau R-C série en sortie des amplificateurs HIFI : ce réseau est destiné à les stabiliser avec une compensation par retard de phase. Ce procédé n'est pas utilisé tel quel sur les amplificateurs opérationnels : le réseau R-C chargerait trop la sortie de l'amplificateur. 

Compensation par avance de phase.

La compensation par retard de phase n'est pas très simple à mettre en œuvre dans les montages à amplificateurs opérationnels. On lui préférera souvent la compensation par avance de phase, qui possède les avantages suivants : 

- simple à mettre en œuvre (un condensateur supplémentaire suffit souvent). 

- bande passante élargie par rapport aux autres modes de compensation. 

- slew rate non altéré. 

Le défaut est que cette compensation n'est possible simplement qu'avec des gains supérieurs à 2 ou 3 (montage suiveur incompensable par cette méthode). 

Jusqu'à maintenant, on n'a pas touché la deuxième fréquence de cassure du produit AB (qui est celle de A en amplification pure). C'est ce qu'on va faire ici. 

Il existe deux méthodes : 

- reculer la deuxième fréquence de cassure de l'ampli (compensation feed-forward) : cette méthode est assez délicate à mettre en œuvre, et ne fonctionne pas pour tous les montages. 

- augmenter la valeur de B à haute fréquence : il suffit de jouer sur le réseau de contre réaction, ce qui est beaucoup plus simple (mais nécessite un gain du système bouclé supérieur à 2 ou 3). 

La figure 41 montre la compensation par un tel réseau d'un ampli ayant un gain en boucle fermée de 10dB. On remarque qu'aux basses fréquences, B vaut -10dB (B est un atténuateur !), et qu'à partir d'une fréquence un peu supérieure à la deuxième fréquence de cassure de l'ampli, sa valeur remonte, pour tangenter ensuite l'axe 0dB (la figure montre le diagramme asymptotique de B). 

Grâce à ce réseau, la courbe du produit AB peut s'étendre vers les fréquences élevées, jusqu'à tangenter la courbe A de l'ampli en boucle ouverte, qui constitue une limite ; cette remarque explique pourquoi on ne peut pas compenser avec cette méthode un ampli de gain unité, le produit AB étant confondu dans ce cas avec A. 

Fig. 41. Compensation par avance de phase.

Le réseau à avance de phase peut être construit de la manière suivante : 

Fig. 42. Réseau à avance de phase.

La fonction de transfert de ce réseau est du type : 

avec : 

Le fonctionnement de ce réseau est simple : aux hautes fréquences, C vient shunter R1, et Vs tend vers la valeur de Ve : le pont diviseur passe de la valeur R2/(R1+R2) à 1. 

Sur un montage du type amplificateur non inverseur, ce réseau est extrêmement simple à mettre en œuvre : on se contentera de rajouter un condensateur C en parallèle avec la résistance R1 : 

Fig. 43. Ampli non inverseur compensé.

L'avantage de ce montage, c'est qu'on peut le compenser très simplement sans aucun calcul, en expérimentant des valeurs de C directement sur le montage attaqué par un signal carré en entrée : la bonne valeur du condensateur est celle qui réduit l'overshoot et les oscillations parasites à une valeur convenable. 

C'est ce que faisaient beaucoup de "bidouilleurs" à la belle époque de l'électronique analogique, sans connaître en détails la justification théorique de leur expérimentation.

Bilan des compensations :

On a vu trois méthodes de compensation. 

· La compensation par déplacement du premier pôle est simple à mettre en œuvre, universelle, et donne un amplificateur inconditionnellement stable une fois compensé. Les inconvénients sont une bande passante rétrécie, donc un gain de boucle diminué dès les plus basses fréquences, et un slew rate fortement ralenti. 


· La compensation par retard de phase dans la chaîne directe est moins simple à appliquer sur des montages à amplificateurs opérationnels, mais très utilisée sur des amplificateurs de puissance. L'amplificateur résultant n'est pas inconditionnellement stable, et cette compensation nécessite des calculs et tracés de bode pour être efficace. Elle doit être adaptée au cas par cas. Il existe divers montages de compensation ; certains n'ont pas d'effet sur le slew rate, d'autres le diminuent. 


· La compensation par avance de phase dans la boucle de retour est simple à utiliser, et son côté intuitif lui permet de trouver la bonne compensation rapidement par expérimentation. Le slew rate n'est pas affecté, la bande passante est meilleure qu'avec les autres méthodes, mais, elle est inapplicable pour un gain unité. 

///////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

///////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

///////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////
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///////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

Théorème de Miller

Nous souhaitons faire la transformation suivante :
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Le signe moins représente seulement la notion de déphasage entre la sortie et l’entrée.

a) Impédance ramenée à l’entrée
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sachant que 
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avec 
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) Impédance ramenée à la sortie
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avec 
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//////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////

Autres types de circuit

· Architecture deux étages cascode (encore appelé Télescopique)

· Architecture Folded cascode

	Paramètres
	2 étages
	Télescopique
	Folded cascode

	Gain
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Soit le circuit « 2 étages » , ce dernier est composé par une paire différentielle de type PMOS.
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En tenant compte des éléments parasites les plus pénalisants

on fixe 
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Approximation :

On considère que  Cp1 est très petite devant Cc ou CL. 

De plus Cc>>CL, alors CL devient négligeable

La résistance de sortie de M5 est considérée comme très grande, par conséquent aucun courant de circule dans cette branche. Il faut ouvrir le circuit en la supprimant.

Le point VX disparaît car on le considère comme étant tiré à la masse

Le transistor M6 possède une taille 
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Il vient pour les nœuds principaux :
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car gm3>>gds1+gds3



En se rappelant qu’il existe un matching entre  M1/M2 et M3/M4 

Il est encore possible de simplifier le schéma équivalent en utilisant le modèle de base d’un AOP.

Modèle de Thévenin
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On peut le transforme facilement en générateur de Norton.


Maintenant, on concatène les deux étages :
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avec
gmI = gm2
gI = gds2+gds4
gmII = gm6
gII = gds6 + gds7
On fait apparaître la capacité « Cin » et « Cout » issue de la relation de Miller.
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On peut écrire la fonction de transfert du système.
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A partir ce cette relation, nous allons pouvoir déterminer le gain statique, les pôles et les zéros.
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et 
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Calcul de la fréquence w0 qui correspond au gain unitaire
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Comment augmenter la fréquence w0 ?

Dans la pratique, il existe trois possibilités :

1.  Augmenter le rapport 
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2. Augmenter la valeur du courant dans M2, c’est à dire M2

3. Diminuer la valeur de la capacité Cc
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Soit :
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En considérant que gm>>gds, si nous effectuons le rapport N/D, il vient :
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alors  
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et 
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Sachant que Cx représente la capacité parasite ramené au  nœud Vx. 

En réalité Cx=Cgs7
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Il est possible de préciser la relation qui décrit A0.
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cascode

TOPOLOGIE D’UN AOP CASCODE

[image: image140.png]w

w

wex

w

et

o




Dans le schéma de base de l’AOP chargé par un miroir de courant, le gain en tension (faible) pour plusieurs applications peut ne pas s’avérer être suffisant.

L’utilisation d’une structure cascode respectivement pour la charge (MC3, MC4) et pour la paire différentielle (MC1, MC2) permet une amélioration du gain. 

Le transistor M7 est choisi, pour que sa tension grille source maintienne la saturation de 

(M1, M2) mais aussi  de (MC1, MC2).
Le gain de cette structure est donné par l’expression :   
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Avec gm1=gm2 qui correspond à la transconductance de (M1, M2) car même dimension.

Et (g0c2, goc4) qui sont les conductances vues par les drains de (MC1, MC2) mais aussi (MC3,MC4).

Comme 
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et
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Alors  
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Il faut rappeler que r02, r04 sont respectivement les résistances drain-source des transistors M2,M4. Ceci suppose que les transistors cascodes possèdent des dimensions identiques à celles des transistors de départ.

L’inconvénient principal de l’utilisation de la structure cascode est la réduction importante de l’étendu de la dynamique d’entrée « CMR ».

Le signal positif en mode-commun est limité par le circuit complémentaire exigé par les charges cascode.

Remarquons que Vimax, dans ce cas, sera limitée par la tension néçessaire pour maintenir M1, MC1, MC3 et M3 dans leurs régions de saturation. 

Cependant, un fait intéressant concernant ce circuit est la contre-réaction DC causée par MC7.

Puisque le courant dans MC7 est constant, dés que la tension en mode-commun sur les grilles de M1 et M2 commence à augmenter, le potentiel des drains dimunera normalement.

Le potentiel de la source commune, marqué par le nœud B, commence aussi à augmenter.

Ainsi le potentiel des grilles de MC1 et MC2 augmente aussi. Les courants à travers 

MC1 et MC2 sont constants.

Par conséquent, la valeur de Vgsc1,2 essayera de rester constante, remontant ainsi le potentiel des drains de M1 et M2. Cette opération de contre-réaction essaye d’empêcher M1 et

M2 d’entrer en zone de non-saturation. 

Donc, la tension maximale en mode-commun Vimax, sera limitée par MC1 et MC2.

On montre que :  
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Les principales caractéristiques présentant les performances d’un AOP sont résumées ci-dessous

P Puissance consommée

Av0 Gain en DC

GB Produit Gain Bande Passante

φM Marge de Phase

SR Slew Rate

Vos Tension d’offset

CMRR Taux de réjection du mode commun

Une faible consommation avec simultanément un gain et une fréquence unitaire (l’équivalent du GB) élevé avec une bonne marge de phase et un grand Slew Rate sont les principales caractéristiques désirables.

Le plus important dans la conception de n'importe quel

amplificateur opérationnel c’est la gestion de la

compensation et ceci à pour but de maintenir une marge

de phase acceptable.

Sur la figure 2 on montre le modèle petits signaux de

l’AOP de la figure 1.

[image: image147.png]w0

ot

v

Tw

l —£

sV

a

GV





Dans les équations suivantes, gm et go sont respectivement

la transconductance et la conductance de sortie d’un

transistor donné, Cgs la capacité grille-source, et Cdb la

capacité de diffusion drain-substrat. Assumant que Cc

"capacité de compensation" et CL "capacité de charge" sont

grands comparés aux capacités parasites. Et les gains de

transconductance sont grands comparés aux conductances

de sortie..

L’analyse dynamique du circuit, donne les expressions

simplifiées du Gain en DC, du GB et du Slew Rate

suivantes :
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Cependant la capacité de compensation est donnée par :  
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Avec Q Facteur de résonance de l’AOP en boucle fermée.

Pour assurer la stabilité de l’AOP il faut mettre le facteur Q entre 0.6 et 0.8; la valeur typique est de 
[image: image152.wmf]2
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 afin d’obtenir une marge de phase égale à 60°.

Les principaux paramètres de l’étendue dynamique d’entrée/sortie sont donnée comme suit:
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Avec VTN et VTP sont respectivement les tensions seuil des

transistors NMOS et PMOS. Vi la tension de saturation du

transistor Mi. Vdd et Vss sont les deux tensions

d’alimentation.
FORMULATION DE L’ALGORITHME D’OPTIMISATION

La formulation du problème d'optimisation dépend du

fonctionnement exigé et de l’application .

Généralement quelques paramètres comme la

consommation sont imposés et doivent être fixés pendant

la conception. Le dimensionnement des transistors est

classiquement déduit après la détermination de la tension

de saturation drain-source notée par Vi pour le transistor

Mi. Cette stratégie nous mène à exprimer les paramètres

de l’AOP comme suit :


[image: image157.wmf](

)

(

)

g

+

+

-

=

+

m

Vss

Vdd

P

Ibias

Iss

1

.


Où m et ( sont les facteurs de modulation du courant de

polarisation entre l’étage différentiel et l’étage de gain et

l’étage de polarisation des transistors cascodes.
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( facteur de modulation de la longueur du canal.

Les expressions ci-dessus prouvent que les

caractéristiques dynamiques de l'AOP dépendent

principalement de V1 et V5 simultanément.

Après détermination des Vi les rapports (W/L)t  sont

déterminés par les expressions suivantes :
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µn, µp et Cox sont des paramètres technologiques.

V. METHODOLOGIE D’OPTIMISATION

La méthodologie proposée est principalement basée sur

une optimisation des caractéristiques dynamiques, vers les

spécifications suivantes : Pval, ADC,val, GBval et SRval. Pour

cette raison nous définissons trois fonctions d'erreur à

minimiser, qui consistent à la différence entre l'expression

définie des paramètres et leurs valeurs désirées.
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Alors une erreur globale qui consiste à la somme

pondérée des erreurs précédemment définies. Avec un jeu

adéquat des coefficients de pondération k1, k2 et k3.
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Les expressions (18~20) prouvent que les

caractéristiques dynamiques de l'AOP dépendent

principalement de V1 et V5 simultanément.

Selon les formules 18~20, seulement les paramètres GB

SR sont directement affectés par le paramètre de

modulation "m". Nous allons analyser l'effet de ce facteur

sur le comportement de l'erreur globale pour différentes

valeurs de la puissance consommée. Nous illustrons sur la

figure 3 une courbe à trois dimensions montrant la

fonction d'erreur globale pour différentes valeurs de "m" et

de la puissance. Cette courbe est dessinée pour des valeurs

choisies de V1 et V5 en utilisant MAPLE comme logiciel

de calcul.
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En analysant cette courbe, nous concluons que pour

chaque valeur de la puissance il y a une valeur optimale

de m minimisant la fonction erreur. Pour être plus clair,

sur la figure 4, nous traitons cette erreur pour une valeur

indiquée de puissance.

[image: image174.png]Figure 4. Fonction globale d"erreur pour P=0.25mW




Malheureusement, la valeur trouvée dépend du choix de

V1 et V5, dont les valeurs ne sont pas encore optimisées.

Pour cette raison, d'abord des calculs manuels sont

nécessaires pour définir le point de départ de l'algorithme

d'optimisation. Cela pourrait être fait au départ en fixant

une valeur aléatoire de m comprise généralement entre 1 et 7.

Supposons que la valeur optimale de m est déterminée,

comment peut-on optimiser les valeurs de V1 et de V5?

Nous analyserons le comportement de chaque fonction

d'erreur d'un paramètre selon les variations de V1 et de

V5.

La figure 5 illustre la fonction erreur du gain en DC en

fonction de V5 et V1. Elle montre que l'erreur est

minimisée pour des valeurs du couple (V1,V5) et cela

donne une infinité de solutions permettant à l'AOP

d'avoir des résultats proches de l'objectif.
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Sur la figure 6 et la figure 7 nous traitons respectivement

le comportement de GB et du Slew Rate. Il est clair que le

comportement de chaque erreur diffère des autres ce qui

signifie que nous pourrions atteindre un minimum absolu

pour un couple donné des valeurs de V1 et V5.

[image: image176.png]Figure 6 gy Fonction erreur du GB.




[image: image177.png]Figure 7. g, Fonction emeur du Slew Rate.




L'analyse de la fonction erreur globale donne des valeurs

optimales pour V1 et V5, et elle admet un minimum

absolu comme il est montré sur la figure 8.
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 SIMULATIONS ET RESULTATS

Comme exemple, nous avons conçu un AOP Cascode

employant la technologie CMOS 0.35 µm avec le cahier

de charges suivant : P=0.25mW, Vdd=-VSS=1.5V,

ADC=130dB, GB=3MHz et SR=7V / µ S pour CL=1PF.

Le calcul employant MAPLE pour suivre la procédure

proposée donne des valeurs optimales pour des tensions

de saturation de transistor : V1=0.15V, V5=0.68V,

V3,4=VC3,4=0.07V, V7=V6=VB3=0.25V avec un facteur de

modulation optimal mopt=6.2.

Les simulations sont exécutées employant PSPICE et le

modèle des transistors niveau BSIM3V3. Les résultats

fournis de calculs théoriques et la simulation PSPICE

sont récapitulés dans le tableau II et comparés aux

spécifications exigées. 
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