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PREMIERE PARTIE

Conception des Circuits Intégrés
Analogiques a Basse Tension d'Alimentation
et a Faible Consommation




Introduction Générale




INTRODUCTION GENERALE

Le domaine de la micro-électronique@nu un développement technologigaamspareil
ces dernieresannées.Ainsi sont aujourd’hui intégrésur une seule pucales systemes
électroniques réalisés auparavantisforme decartes.Cette tendance a l'intégration et a la
miniaturisation des circuits est portée par le développement “explogiBs applications
multimédia, de télécommunications aitomobiles. De telsystemesomportent un nombre
toujours croissant de modules pouvappartenir ades domaines différents: ddsnction
numériques, prédominantes, qui sont fond®esdes microprocesseurs ou micro-contréleurs,
des mémoires et des blocs DSP de traitement de signal (“Digital Signal Processingdlisaais
des fonctions analogiquekamplification et de filtrage qui se trouvent en particuians les
circuits de conversion analogique/numérique (CAN) en entrée, et numérique/analogigue (CNA)
en sortie.

Durant ces derniéremnnéesbeaucoup d'efforts onété consacrés a la réduction de la
tension d’'alimentation et a la réduction de la consommalies systeme<MOS mixtes
analogiques/numérigues. Cela est di principalement a la croissance de l'utitisatigystemes
portables alimentés par des batteries, mais provient aussrétiitdion de ldaille descircuits
intégrés. Les conséquences de ces réductions sont différentes selon la nature des circuits.

D’un c6té, lescircuits intégrés numériques lmsse tensiord’alimentation et a faible
consommation, peuvenfacilement atteindredes qualités excellentes du point de vue
fonctionnement (par exemple une trés grande résolution lbrumapport signasur bruit [1]).

De plus, la taille de la partie numérique est réduaitikicalement avec la minimisatialestailles
des blocs fonctionnelles.

D’un autreco6té, lescircuits intégrés analogiqueshasse tensiod’alimentation et a faible
consommation avec deonnesfonctionnalitéssont tresdifficiles a réaliser. Par exemple, la
dynamique de sortid’'un amplificateur opérationnel diminue substantiellement en réduisant la
tension d’alimentationPar ailleurs, lesircuits intégrés analogiques ne peuveats étres
concus enutilisant des tailles minimalesdes transistors, pour des raisons ghn de
'amplificateur, offset, bruit, etc. La surface de la partie analogique ne peut dotcepeiduite
radicalement avec la minimisation des tailles des fonctions a réaliser.

Bien que plusieurs parties analogiques puissent étre remplacées par deayraéiagues,
la nécessité des circuits analogigues reste assez importante. Lergedrélananalogique, il y
aura en effetoujours besoin de convertisseurs paonvertir les données numériques des
dispositifs électroniques en signal analogigue (ex: signal audio) perceptibld’hpanme.
D’autre part, les circuits intégrés analogiques peuvent réatlssrfonctions daute fréquence
(Radio Fréguence) contrairement aux circoiignériques. Lesenseursles transmetteurs, les
récepteurssont ainsi souventdes composants analogiques. Par conséquentcilests

-6 -



analogiques qui ne peuvent pas étre remplacés par des citguisiques, posent yprobleme
majeur pour la conception des systemes a basse tensidalimentation et a faible
consommation.

L'objectif de cettethése est tout d’abord de synthétiser les travaux effectuésl’éfablir
un bilan des acquits dans ce domaine, puis, a partir de cette synthdégagier les limitations
de la réalisatiomescircuits analogiquesant au niveau de la conceptides circuits intégrés
analogiques a basse tensiatalimentation et faibleconsommation, qu'au niveau de
lautomatisation dulessin des masques dedlules analogique§layout”), et de proposer de
nouvelles solutions.

Depuis dix ans, l@onceptiondes fonctions numeériqueséte fortement automatisée par le
développement d’outils de conception assistée par ording@&®) trés avanceés. Citons par
exemple, I'apparition de logiciels dgnthése qupermettent de générer le layalltin circuit
intégré constitué deortes logiques a partir d'une simple description ddogation. Or, la
conception de circuits intégrés mixtes ou les blocs analogiques et numériqgues ne peuvent pas
étre dissociés pour uneétude précise du fonctionnement, reptaticulierement difficile,
essentiellement du fait d’'un manque d’outils semblablesbtianalogique. Une transposition
vers I'analogique des outils et des méthodologies quiaitrie succes du numérique doit donc
étre effectué. En particulier, un des points clés a résoudre cotiaatamatisation de la phase
du dessin du masque, le layout (Génération, Placement, Routage et Compaction).

La conception de cellules analogiques performantes esttaate importantedans la
réalisationdes circuits etdes systemes d&élécommunicationsCes cellules (amplificateurs
opérationnels, comparateurs, références de tension) constitueffieteles parties essentielles
des convertisseurs analogiques/numériques ou numériques/analogiiogiegiedes filtres a
capacitéscommutées. Leur mise au point demeure ttavail délicat, tant par le nombre
important de spécifications a prendre @mpte, que par lanultitude dedegrés ddiberté
électriques (largeurs éngueurs degrille de chaqudransistor erparticulier) ou physiques
(implémentatiordes transistordrace des interconnexions). Lgsarameétres de la technologie
utilisée, ainsi que leur variatigmossible,interviennent également de manideaucoup plus
subtile qu’en conception de circuits numériques, pour garantir le fonctionnement attendu.

La conception assistée par ordinat¢@AO) des circuits VLSI était jusqu’a présent
consacrée au domaimkescircuits numériques, pour des raisons économiques évidentes. Les
analogiciens nelisposent encore souvent que de simulatélectriquegHspice puisEldo ou
Saber, Spectre...) pourérifier le comportement’un circuit, et d’éditeurs de masques
permettant de manipuler des rectangles élémentaires. La fin des années 80 etliesdéindes
90 a coincidé avec l'apparition d@uveaux besoins asircuits analogiqueslié entre autres a
l'introduction ou a I'expérimentation de nouveasystemes de transmission du son et de
'image (RNIS, GSM, CDMA, TVHD...). Ce phénomeéne, allié & I'introduction de technologies
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et dispositifspermettant de réalisetes systememixtes numériques/analogiquear unseul

circuit, a entrainé le besoin de nouveaux outil€A® pour permettre une réactiguius rapide

a des normes et des technologies encore souvent en évolutientaBisvendeurs ddogiciels

(Cadence et Mentor-Graphic) annoncent des produits encore aaesice domaindgrce est
de constater qu’actuellement I'essentiel des développemrm@mbsis et reconnus esinduit par
des universitaires (Berkelegarnegie MellonCSEM, Leuven, EPFL) ou deaniére captive
par des industriels (ATT, Philips, Rockwell...).

Cette these est divisée en deux parties. La premiére partie débute par udeappueions
de base et par les considérations a prendre en ctonptée laconceptiondescircuits intégrés
analogiques a basse tensibalimentation et a faible consommation (chapitje Puis,elle se
consacre a la conceptiates circuits intégrésanalogiques, et pluprécisément a I'étude de
nouvelles techniques (méthodes ou structures) de conceptiairaess intégrés analogiques a
basse tension d’alimentation et & faible consommation (chapitre 2).

La deuxiéme partig’intéresse a l'automatisation digeute laphase de layoutes cellules
analogiques et mixtes: Chirvan. L'étude qui a conduit a la réalisatiGhidean, acommenceé a
la fin de 'année 1988. Il s’agissait de réaliseragiciel permettant d’automatiser ou dwins
d’'accélérer ledessin des masques d’ucellule analogique. Nous présentons dangapgort
notre contribution a I'automatisation du dessin aesques, c'est-a-ditétude descontraintes
analogiques a respectiers de la phase du dessin de masdieksapitre 3), et l'étude de
I'implémentationd’'une nouvelleméthode (algorithmeg)our 'automatisation du placement qui
respecte ces contraintes analogiques (chapitreEnfin nous présentongenvironnement
d’automatisation dudessin des masques qui éé développé au CNETGrenoble. Cet
environnement est composé d’outils qui permettent d’automatiser la phase dalésaailules
analogiques et mixtg&énérateur, Routeur et Compacteur), et qui prennecbepte toutes
les contraintes analogiques (chapitre 4).




Chapitre |




Chapitre 1
Considérations sur la Conception
des Circuits Integrés Analogigues a
Basse Tension d’Alimentation e&
Faible Consommation

1.1. INTRODUCTION

La contrainte de conception a faible consommationpdissance est restée pendant
longtemps une contrainte mineudans laconceptiondes circuits intégrés, contrairement a
d’autres performancesomme lavitesse d’exécution ou la dynamique de sortie (DR dynamic
range), considérésommeles buts primordiaux atteindredans laconceptiondes circuits
intégres.

Cependant, durant ces derniémsnées,l'augmentation du nombr&es équipements
portables utilisantdes batteries, dans lomaine des ordinateurssomme dans celui des
systemes de communication, et 'augmentation du nombre des blocs fonctionnels sealisés
méme circuit intégreé, ont forcé a réduire la consommation de puissance.

Dans la technologie moderrdes circuits VLSI, la réduction de la consommation est
souvent acquise par la réduction des tengitaisnentation[2][20]. La réductiondes tensions
d’alimentation ne permet pourtarpas nécessairement la réduction de puissance de
consommatiordans le cas desrcuits intégrésanalogiques. Néanmoing'est en général vrai
pour lescircuits intégrésmixtes, ou lamajorité du circuitest numérique. La réduction de
'augmentation de la densité de puissance et la réduction du nolebbatteries employées
incitent également a utiliser des tensions d’alimentation basses.

Dans les circuits intégréanalogiques, la réductiodes tensionsd’alimentation induit
d’'importantes modificationdans latopologie de ces circuits. Car la plupdesparametres de
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performancedescircuits intégrésanalogiqguescomme la dynamique deortie, lalinéarité, le
gain et la vitesse d’exécutiorsont fortement influencés par la réduction de la tension
d’alimentation dans un sens non-désirable.

Durant ces derniéresnnées, de nombreuseschercheg2][12][16][21][20][22][23][24]
[34][35] ont étéconsacrés a résoudre les problemes générés par des tetaiiomntations
basses, tant au niveau systémes qu'au niveau des techniques de concepiionitdesu de la
modeélisation des composants.

Ce chapitre présentedbabord les justifications de lgalisationdescircuits intégrésdans
les conditions de basses tensions d’alimentations et de faible consomidatismxaminerons

ensuite I'impact de ces conditiosar laconceptiondescircuits mixtes numériquésalogiques

et nous feron®tat des limitations possibles,fondamentales oyratiques. Poucomprendre

I'effet de la réduction des tensions d’alimentations sur les composants ddMiexSe..), nous

présenteronbrievement le modéle deansistor MOS, seélémentsparasites, sedifférentes

régions d’'opération etescaractéristiques électriquekans chaquerégion. Nos conclusions
seront exposées au paragraphe 1.10.

1.2. JUSTIFICATION DE LA CONCEPTION DES CIRCUITS INTEGRES
CMOS A BASSE TENSION D’ALIMENTATION ET A FAIBLE
CONSOMMATION

Pourquoiest-il nécessaire de concevaies circuits intégréspour un fonctionnement a
basse tension, et commetite exigencestliée a ladissipation de puissaredées motivations

résident en des facteurs liés a I'application de ces circuits ou concernant la demande du marché.
Etant donné que la technologie se dirigers destailles de caractéristiques esous-

microniques, I'épaisseur de I'oxyde des composkIIS décroit enconséquence. Poéwviter

des ruptures de jonctionsn, lintensité du champ électrique doit étréduite. Comme la

longueur du canal est réduite a des dimensions sous-microniques et que I'égalksexide

n'est plus que de quelgues nanometres, la tension d’alimentation doit étre réduite pour assurer la

fiabilité des composants. Par exemple, un processus standargira Pelit résister a une
tension d’alimentation maximum subie de enviBmlts, mais les composants concubaide

d’'une méthode CMOS a uBh ne peuvent toléragu’environ 3.5volts. (ils peuvent cependant
résister a des transitions de tensions plus importantes). Il est possible de développer un procédé
de tailles caractéristiques de @B ou moins qui résistera a umadimentation de5V, en

accroissant le dopage du substrat. On obtient dessirégions dedéplétionplus minces autour
des diffusions dulrain et de lasource, et le risque g#éncement du canadst tempéré. Si en
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restreinte ensuite la taille caractéristique, la rupture de la jonction devient dominante et la tension
d’alimentation doit étre réduite. Cet aspect du probléme apparait clairement a travers le besoin de
concevoirdes systémesapables d’opérer des tensionsl’alimentationsplus bassesjue la

tension typique de 5V. Il est anticipé dans un futur proche des dimensions tres(@agiqesn

; 0.25um ; 0.18um), et la tension d’alimentation maximale se réduira de ce qui est aujourd’hui

5V, a 3V et probablement au-dessous de cette tension d’alimentation, jusqu’a m@&vieetl.5
V [3][4].

En réalité, cetteréduction de la tension d’alimentation @stn seulement nécessaire mais
aussi désirable. En conception de circuits numérigues un niveau de commutatiéteve, la
puissance dissipée est essentiellement une puissance dynamique; Elle est associée a la charge ou
déchargedes capacité<Lette expression de la dissipation de puissance dynamique prend la
forme générale suivante:

ou p est le facteur d'activité (dépenddastraitements du signal) et ést la fréquence de
commutation. Dans la plupart des circuits numériques, les tensions représerétats [dsut”
et “bas” coincident avec les rails d’alimentationptéssance, c’est-a-dire,,yet la masse. Par
conséquent, léacteur V eségal a \,,. Etantdonné que la puissance est proportionnelle au
carré de facteur de tension V, abaisser ce facteur de 5V a 3V induit une réduction de la
dissipation de puissance par un facteur de 2.8 environ. Ce résultat est importaet)l@ment
en terme déaisse de la dissipation de puissance total, massi enterme dedensité de la
dissipation de puissancgui, comme processus sous-microniqyeermet l'intégrationd’un
nombre important de fonctions. Pour des raisons de fiabilité, la densité therm&leedgardée
faible. L'un des effets positifs dmetteutilisation de tailles caractéristiquphus petites estjue,
les capacités parasites commutées contribuants&dnt plus petites, et par conséquent la
dissipation de puissance l'est aussi.

Il pourrait sembler que la dissipation de puissapoésse étre réduite ades valeurs
tolérables, en réduisasimplement la tension d’alimentation. pratique, des facteunsriés
empéchent cghénomene, ou au moimempliquent leschanges. Par exemple, unaleur
abaissée de la tension d’alimentation aimpactsur le délai descellules et paconséquent,
réduit la vitesse de I'opératio@ette perte emitesse peuétre compensé $s tensions seuils
sont aussi restreintes, ou si dmghitectures paralleles ou tuyautéemt utilisées [5][6].
L’équation (1.1) suggerecependant que la puissant®ale peut étre minimis@ar d'autres
moyens,par exemple en minimisant l'activité é&s capacités parasiteemmutées. Orpeut
réduire I'activité endivisant les algorithmes (ce qui requigttisieurscycles de calcul), et en
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utilisant des blocs conducteurs d’événements, désactivés quand ils ne sont pas ¢njfdpyés
On peut réduire lacapacité errendant les éléments darocessusnumérique (architecture,
celluleslogiques, dessin dayout) aussi simples gbetits quepossible [5], et emtilisant la
logique baséesur les brancheg[9][10]. Néanmoins, abaisser la valeur de la tension
d’alimentation est encore le moyen le plus efficace de réduire la dissipation de la pussence
les circuits numériques.

La question de I'optimisation de la puissance dissipée dam#rdests numériques dépasse
le cadre de ce travail. Elle fournit cependant un éclainageeau sufune desmotivations les
plus importantes pour concevoir les circuits intégréasses tensiordalimentation et a faible

consommationQuedevientalors la dissipation desircuits analogique® Nous tenterons de

répondre a cette question dans le paragraphe 1.4.

L’augmentation de la densities composants sur jaice justifieaussi laconception des
circuits intégrés a basse tension d’alimentation et a faible consommation. La puce de silicium ne
peut dissiper gu’une quantité limitée de puissancaupié@ desurface. PuisquBaugmentation
de la densité des composants permet I'implantatioplidede fonctionglectroniques paunité
de surface, la puissancensommée par fonction électronique doit se réduingr éviter des
problemes de surchauffe.

La derniere raison ed$ite aufonctionnementdes batteries d’alimentatiordes systémes
portables des équipements. Si I'on veut obtenir une fréquence d’opé&eteptablgoour une
batterie, la tension d’alimentation et la puissance d’alimentation doivent étre réduites.

1.3. IMPACT DE LA REDUCTION DE LA TENSION D 'ALIMENTATION
SUR LA CONCEPTION DES CIRCUITS INTEGRES MIXTE :

Réduire la tension d’alimentation exige upleilosophie de conception différente et une
connaissance ddimitation de la technologieassez profonde.Les implications sont
particulierement remarquabletans laconceptiondes circuits intégrésanalogiques, ou une
variété des contraintes pourrait aboutir & un compromis plutdét qu’a un objectif voulu.

En réduisant les tensions d’alimentation, les tensions de références intergesisent.
L’amplitude maximale du signal d’entrée est donc limitée. Pour maintenir un rapport signal-sur-
bruit (SNR) élevé ou une dynamique de sortie (DR dynamic range) large, le bruit total doit aussi
étre restreint. Ceci est souventaichevé au détriment de $arfacetotale du silicium(larges
capacités, composants a surface trés largenéeessité éventuelle d'ajout de circuits
supplémentaires), ce qui maene pas forcément a une réduction de consommation de la
puissance. La basse tensialimentation se tradudussidirectemenipar une réduction de la
marge de variation du signal; les gains peuvent étatiéspour limiter I'excursion du signal
dans la région ou le gain des amplificateurs est élevé.
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Nous allons donc analyser atétail toutes les conséquences de la réduaties tensions
d’alimentation dans lescircuits et lessystemes mixtes, poufaire état des limitations
fondamentales et pratiques.

1.4. LES LIMITATIONS DE LA CONCEPTION DES CIRCUITS INTEGRES
ANALOGIQUES A BASSE TENSION D’ALIMENTATION ET A
FAIBLE CONSOMMATION

1.4.1 Limite fondamentale

Dans lescircuits intégrés analogiques, pour pouvoibtenir un rapport signal-sur-bruit
(SNR) acceptable, I'énergie du signal dditre supérieure a I'énergie thermique (bruit
thermique), et fixe ainsi une limite absolue.

Cette condition peut étre exprim@ar la consommation de puissance nécesgaite
réaliser un systeme a 1 pole [12] [13]. Cette limite est définie par 'expression suivante:

Pmin =8f.k.T.SNR (12)

ou f est la fréquence d’opération (la bapdessant requise) du sign&8INR est le rapport
signal sur bruit, k désigne laonstante de Boltzmanik=1.381 1G°® J/°K) et T désigne la
température de la résistance en °K.

Cette limite ne dépengas de la technologi&lle estatteintedans le cas d’'usimple filtre
passif RC, tandis que teeilleur filtre actif existanest encore deufois d’ordre demagnitude
au-dessus.Dans lescircuits intégrés analogiques, la consommation de puissance est
proportionnelle a la fréquence et au rapport signal-sur-bruit (SNR).

La consommation de puissantinimale est aussproportionnelle au rapport de la tension
d’alimentation et a 'amplitude dwignal. Les circuits analogiques efficaces tarme de
consommation doivent dorétre concus poumaximiser la dynamique deortie. L'amplitude
du signal en tension doit pouvoir osciller d’'uedrémité de ldension d’alimentation a l'autre
(“rail-to-rail”) [14][15][16].

1.4.2 Les limites d’implémentation réelle des circuits intégrés

analogiques et mixtes

Dans lapratique, d’autredimitations rentre enjeu. Ceslimitations peuvent étre des
limitations technologiques, debmitations dues auchoix de la tension d’alimentation des
circuits, ou encore aux concepteurs eux-mémes. Leur méthodologie de conceptioneffetit en
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s’appuyer sutl’utilisation de cellulesclassiques (amplificateurspmparateurs,...lnadaptées
aux basses tensions et afégble consommation. Léiste suivante présente quelques exemples
de ces éléments limitant, mais elle n’est pas exhaustive [13].

La premiere limitation pratiqueles circuits intégrés analogiques et la présence des
capacités, En général, leapacités augmentent la consommation deuidsance nécessaire
pour atteindre la bande passante requise. Le besoin de préogsi@souvent d'utilisation de
dimension larggpour les composants, aboutit a une augmentatiaes capacités parasites
(comme nous montrerons dans le paragraphe 1.6), et doraugmentation consommation de
la puissance. Ces capacités sont acceptables seulement si leur présence font réduire la puissance
de bruit par la méme quantité.

Quand les capacités de chargesat imposées (paxemplepar les capacitgsarasites), le
courant | nécessaiggour obtenir une bande passante donnée est inversement proportionnel au
rapport de la transconductance sur le courgif) @u composant actif. Pour des valepedites
du rapport (g/l) le transistorMOS opérantdans la région #orte inversion peut donc produire
une augmentation en consommation de puissance.

Il est évident que les tensions de grille-source et de satudatinrtransistor MOS, et par
conséquent la tension d'alimentatianinimum d’un circuit, dépendent de parametres
spécifiques de conception, tels que tessions de seuil et les niveaux de polarisatitwur
obtenir la tension d’alimentation la plus basse possible, on doit polariser les tranéi3®en
régime de faiblenversion, étantdonné quececi induit la plus petite tension de grille-source
possible pour un transistor donné. Cependant, fidegiencesrelativement élevées ou des
applications a haute vitesse de balayage (slew-rate) requieetansistors polarisés femte
inversion plutdt qu’en faible inversion. Ceci augmente la tension de grille-source du composant,
et donc la tension d’alimentation minimum.

La présence d'autre source de bmnplique une augmentatiotians laconsommation de
puissance. Ceci inclue le bruit en fréquence (1|f) (paragraphe 1.6.3.2) dans les composants et le
bruit venant des alimentations ou généré sur la puce par d’autres blocs de ce circuit.

La puissance consommée dans les circuits d’alimentation (circuit de géndestitensions
ou des courants de référence) est en général considérée comme une égsateeelle doit
étre en principeminimisé. Cependantles montages dgénération de référence inadaptés
peuvent augmenter le bruit et donc nécessitent une augmentation proportionpalsance.

Par exemple, leourant de référence eslus bruyant s'il est obtenu enultipliant un faible
courant.

Les moyens pour réduire les effets de toutedigsitions peuvent étrgouveés a tous les
niveaux de la conceptiatescircuits analogiques, du composant au systeme en passant par la
nécessité de trouver d’'autres techniques de conceplignintelligentes qui permettent de
prendre en compte les contraintes de basses tensions d’alimentation et faible consommation.
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1.5. QLASSIFICATION DES CIRCUITS CMOS A BASSE TENSION
D’ALIMENTATION

Dans lessystemes deonceptiond’aujourd’hui, letermebasse tension estilisé pour les
circuits quisontcapables de fonctionnerdes tensionsl’alimentationcomprises entre 1 et 5
volts. Ces basses tensions d’alimentation induisent le nombre maximum de tension grille-source
et de tension de saturation qui peuvent étres assemblé&grien Cependant, lgension
d’alimentation en elle-méme n’induit aucune information sur la topologie du aiegjutse. Par
exemple, la conception d’'un amplificateur a 3 vdisis unprocédé de tension-seuil d’environ
1 volt, permet la mise en sériBenviron deux tensions de grille-source, alors geke d’'un
amplificateur a 3 volts utilisant un procédé ayant une faible tension-seyb delts permet de
mettre en série environ cirignsions grille-source. Par conséquelfi) de pouvoircataloguer
les topologies des différents circuits, dait faire une classificatiodes basses tensions en
termes de tension grille-source et de tension de saturation.

Dans le but de permettre au concepteur de prédire la faisabilité d’'une applicatiomatitin
donné, ce travail donne talation qui existe entre laasse tensiod’alimentation et le hombre
de tensions de grille-source et de tensions de saturation misgsi@nlci, leterme basse
tension est utilisé pour des circuits capables d’op@recune tension d’alimentatioégale a la
mise en série de deux tensions grille-source et de deux tensions de safDéstiors, on a la
relation suivante:

Valim,min = 2(Vgs + det) (13)

ou V et V., sont, respectivement, la tension de grille-source et la tension de saturation
d’un transistor MOS.

Les circuits ne nécessitagu’un minimum detension d’alimentation, c’est a dire une
tensionégale a lasomme d’une tension de grille-source et d’'une tension de saturation, seront
considérés comme circuits a extrémement basse tension. Ce qui peut s’exprimer ainsi:

Valim,min = Vgs + Vdsat (14)

Il est important de remarquer que les circuiesx@€memenbasse tensiomequiérent une
tension d’alimentatiominimum qui soit environégale a la moitié de leensiond’alimentation
nécessaire pour les circuits a basse tension.
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1.6. RROPRIETES ELECTRIQUES DES TRANSISTORS MOS

Une des propriétés les plimportantes qu@ossede le transistor MOS, quand il s’agit de
concevoir un amplificateur Basse tensiorgst la tension grille-sourcear elle détermine la
tension d’alimentationminimum a laquelle l'amplificateurest capable d’opérer. La
transconductance est associ@etetension grille-sourceEtantdonné que le transistor MOS
est un composant dépendant deelasion, laransconductance nécessaire détermine la tension
grille-source du transistor. Dans ce paragraphe, traiterons de la tension grille-source et de
la transconductana#un transistor MOS. Par la suite, nous passerong\are les propriétés
d’'un composant opérant en forte et faible inversion.

1.6.1. Notations utilisées

C., : capacité d'oxyde par unité de surface
iy - courant drain-source du transistor MOS
L : longueur du transistor MOS

: parametre de modulation de la longueur du canal
qui peut étre considéré comme 1'inverse de la tension d' Early
(par analogie au transistor bipolaire)

K, : mobilité des porteurs

@, : constante caractéristique du substrat

V, Vo Vg V, : Potentiels de grille, de source, de drain, de substrat
V: difference de potentiel entre grille et source

V : difference de potentiel entre drain et source

V., : difference de potentiel entre substrat et source

Vi V,, - tension de seuil du transistor NMOS, PMOS

W : largeur du transistor MOS

1.6.2. Modéle petits signaux

Pour définir le modele petitsignaux du transistor MOS, aitilise une linéarisation des
éguations du transistor autour den point de polarisation. Lenodéele dégagé&lans ce
paragraphe concerne la zone dite de saturatiotraghsistor, pludfréquemment utilisée. Les
composants petits signaux peuvent s'exprimer ainsi :
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id = OmVgs *0usVas T I Ve (15)
oit _ 0ald O _pold §=i _pold @
Em %Vgs% Bas VdsO 1y, Bmb %Vsb

En dérivant I'expression du courant id, on trouve :

On =2yK @+ AVl =2.K I, (1.6)
Y9/ 2
\2(pp +VSB
A
= 1, =Al
gds 1+/\VDS D D (18)

Le paramétre k' est donné par I'expression suivante :

- MG W
k — n-ox °° 1 9
5 L (1.9)
2asql\limp
y est un parametre du composant donné par la relation : y = —Cc_

ox

L'autre partie importante du schéma en petitaux concerne lespacitéparasites. La
figure 1.1 permet de localiser et de comprendre chacunes des capacités parasites du transistor.

Fig. 1.1 : Capacités parasites du transistor MOS.

On distingue les capacitéstrinseques du transistor qui dépenddets dimensions du
transistor(capacités dgonction,...) etles capacitégxtrinseques qui dépendent dassin du
transistor (capacités de recouvrement,...). Les capacités les plus importantes sont les suivantes :

C,+ capacité grille-drain : due au recouvrement du drain par la grille, elle est donc constante.
C,s : capacité grille-source: elle comporte deux composantes et peut étre considérée constante:
- C..,, . capacité de recouvrement de la source par la grille,

‘gsov *

- C, capacité grille-canal. Elle vaut environ 2/3C
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C,, : capacitésource-substratelle comporte deux composantes et vadenmeune jonction

pn:
- Cyon - Capacite de jonction entre la diffusion de source et le substrat,
- C,: 2/3 de la capacité de la région déplétée sous le canal.
C,, : capacité drain-substrat : capacité de jonction variable.
C,, - capacite grille-substrat : géneralement faible en saturation 5,0.1 C

Le circuit équivalent petits signaux est donné a la figure 1.2.

||
G I gl,rLVb5 o 0
L Gy ¥ QSCD @ L
b 5 R
p— CQ)
B

Fig. 1.2 : Modéle petits signaux du transistor MOS.

1.6.3. Le Bruit dans les transistors MOS

On distingue différentes sources de bruit dans un transistor MOS [17].

1.6.3.1. Bruit thermique

Le bruit thermiquedes résistances est ésultat du mouvemertirownien deslectrons
dans un conducteu€elui-ci produit auxbornes d'uneésistance R une tension erratique v(t)
dont la distribution d'amplitude est gaussienne, de moyenne nulle, et dont la valeur quadratique

2 . , z N
moyenne <\t)> (ou variance) mesurée dans une bande df est égale a :

<v? >= AKTRdf (1.10)

ou k désigne la constante de Boltzmann (k=1.38% 1K),

et T désigne la température de la résistance en °K.

On peut établir en outrgue ce résultat est indépendant de la fréquence (tantetieei
reste inférieure a une dizaine @Gélz). On enconclut que le bruit thermique est un bilnc
dont la densité spectrale bilatérale est uniforme et égale a 2KIHRz{V

Dans le cas du canal du transistor en conduction, le bruit thermiquétigetgprésenté par
une source de tensi@onnectée a la grilld'un transistor sans bruit. Si lBEomposant est en
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saturation, l'approximation R=2/(3*p peut étre utilisgpour calculer latension de bruit du
générateur qui devient:

. _8
Vo :nggm.df (1.11)

1.6.3.2. Bruit en 1/f

Le bruit en 1/f (“flicker noise”) est un bruit dont la densité spectrale de puissariee

comme fV ou v est proche de T'estdonc un bruit trés génadans lesapplicationsbasses
fréquences. Il est attribué a des inhomogénéités, des disparités de l'interface Bi&EBGHN
origine est encore mal cernée. La valeur moyenne de ce bruit est également nulle.

Comme pour le bruit thermique, une modélisapossible de ce phénomepeut se faire
par l'intermédiaire d'une source de tension connectégrédldadont I'amplitude est donnée par
la formule approximative suivante :

Ly K df
TS 1.12
C o WL f (1.12)

Ou K est un paramétre qui dépend de la température et du processus de fabrication.

1.6.3.3. Bruit de grenaille

Le bruit dit"de grenaille"(“shot noise”) est di a la nature discrete du fil&lectrons. A
tout courant continu | seuperpose des chargeslividuelles de propagation aléatoire. W.
Schottky a montré que la variance du bruitgenaille estdirectement proportionnelle a la
valeur moyenne du courant Cependant, lorsque le nombre de porteur€lesgé etque leur
vitesse est faible, les interactions qui existent entre les charges ont tendance a réahacelte
aléatoire de la propagation, et donc I'amplitude de ce bruit.

Dans le canal d'un transistor MOS, la densité de charge est généralement élesttaamgt le
électriquefaible. Le bruit induit par leléplacement aléatoire gerteurs est donmieux décrit
par l'expression du bruit thermique.
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1.6.4. Régions d’opération du transistor MOS et ces

caracteéeristiques Courant-Tension [16]

Le transistor MOS peu fonctionner en trois régions bien distinctes selon les valeurs de ces
tensions deeférence qusont la tension grille-source V, la tension de seuil \et la tension
drain-source Y. . Ces régions d’opération sont:

1- région a forte inversion ou de saturation

2- région a faible inversion

3- région intermédiaire

1.6.4.1 Région a Forte Inversion (saturation)

Le transistor MOS est dit opérant en région a forte inversion si sa tension grille-source est
plus grande que sa tension seuil. Dans cette région, le transistor est saturé quand:

Vds > Vgs - VT (113)

ou V, et V; sont, respectivement, la tension grille-source et la tensiuil. Latension
grille-source pour laquelle le transistymmence &aturer estlite tension de saturation, ,\/,
Dans la pratique de conception d’amplificateur opératiorprelsque tous les transistors sont
polarisés dans la région de saturaticar, cecifournit le plus grandjain en tensiorpour un
courant drain-source donné et pour des géométries de composant données.

Pourdéterminer la tension grille-sourtataled’un transistor MOS, omeut la diviser en
deux parties, la tensioseuil et la tension grille-source effective qui traverseaesistor. Des
lors, on a la relation suivante:

Vgs = V1 ¥ Vg ai (1.14)

Pour les circuits analogiques a basse tension, la plupart des transistors opéireite &
la région de saturatiolans cecas, larelation entre le couramirain-source, |, et la tension
grille-source, Y, s’exprime de la fagon suivante:

= ,UCOX Vzgs,eff

lds

W
L

N~

(1.15)
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oup est la mobilité des porteurs de charge gSt la capacité d’oxyde par unité sleface,

V, est la tension grille-source et; \ést la tension seuil dgomposant. W et Lsont,
respectivement, la largeur et la longueur.

La transconductance est un parametéedu transistorMOS a petitsignal. Onpeut la

déterminer en calculant la dérivée partielle du courant drain-source du transistor par rapport a la
tension grille-source. Si on utilise I'équation (1.15), on obtient:

ol W w
gm = ® = :uCox T gs, eff = 2l’lcox T Ids
. \ (1.16)

La transconductance,@’un transistolopérant en région a forte inversion pégalement
s’écrire de la maniére suivante :

=2

2,
Vs (1.17)

Om =

ce qui est immédiatement déduit de I'équation (1.16).

L’équation (1.16)montre que la transconductargtan transisto™MOS est déterminée par
sa tension grille-source effectivllus la tensiongrille-source effective est élevéplus la
transconductance est élevée. Cependant, si certains transistors nécessitanscoeluctance
g, plus grande, iest possible que la tension grille-souetfective nepuisse patre élevee.
Finalement, augmenter la tension grille-source revignéver la tension d’alimentation. Dans
ce cas-la, la transconductangeddin transistor peut étre élevé en augmentant le rapplret
le courant drain par le méme facteur n. de#efacon, latransconductance croit avec le facteur
n, alors que la tension grille-source reste constante.

1.6.5.2 Reégion a Faible Inversion

Le transisto™MOS opére en région de faibiaversion, ou sous-seuil, quand temsion
grille-source est au-dessous de sa tension seuil:

Vas < Vgs ~Vr (1.18)

Dans cette région, le transistor sature quand:

V>34V, (1.19)
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ou V,, est la tension thermiqueT/q, qui est environégale a 25mV a la température
ambiante. En général, la tension de saturatian transistotMOS opérant en faiblénversion
est plus basse que celle d'un composant opérant en forte inversion.

En région de saturation, telation entre le courant drain et la tension grille-soufoa
transistor MOS opérant en faible inversion s’exprime de la fagon suivante [11] :

Vgs —Vr

Vi

ls =18 (1.20)

ou n est Idacteur de la pente en failileversion et ] est le courant spécifique, donné par
I'équation suivante:

|, =2nuC,Vn bl
L (1.21)

Les valeurs typiques ded'étale entre 2nA et 200nA [11].
Le remaniement de I'équatidi.20) impliqgue une tension grille-source effectierprimée
par la formule suivante:

| S
Vet = NV, Inli
s (1.22)

Cettetension grille-source effective a une valeégative,car le courantdrain-source est
plus petit que le courant spécifiqu€eci induitque la tension grille-source d’'un transistor
opérant en faible inversion est plus petite que la tension grille-source d’'un composant opérant en
forte inversion. Par conséquent, un transigtolarisésous unrégime de faiblenversion est
plus adapté pour une opération a basse tension [18].

La transconductancd’un transistorMOS opérant en faibleinversion est donnée par
I'équation suivante:

NV (1.23)

On peut déduire de cette formule que |edun transistoMOS opérant en faiblénversion
ne dépend que du couramtain-source. Si le transisto€cessite une transconductampdes
large, par exemple pour accomplir certaines performances a haute fréquence, le courant drain du
transistor doit étre augmenté. Cependant, si le courant drain-source est trop €élevé, le transistor
finit en régime de forte inversion. Bien que le transistor puisse étre maintenu erinfadéon
en accroissant son rapport W sur L, cela n’est pas toujours possible - la raisonfri@gpieiste
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est la bande-passante - car 'augmentation dllia du transistorimplique 'augmentation des
capacités parasites du composant.

1.6.6.3 Reégion a Inversion Modérée

La discussion ci-dessus peut suggérer gu’il y a une transition alentpteinversiorfaible
et forte. Cependant, en pratique, la transition se fait doucement d’'une région a l'autre, ce qu’on
appelleune transition modéré®ar approximation, la région en inversiordérée étend les
courants drain-source entre [18][19]:

1

=1 <l <8l

(1.24)

Pour cette région d’opération, les équations analytiques simplessor@ pas valides.
Cependant, il estonseillé d'utiliserdes simulations par ordinateur, quand le transistor
fonctionne dans cette région.

1.10. GONCLUSION

Nous avons pu montrer dans ce chapitre la nécessité de la conception de circuits intégrés a
basse tension d’alimentation et faible consommation ainsi que la maniécetieobntrainte se
traduit dans laconceptiondes circuits intégrés numeérigues @ans laconceptiondes circuits
intégrés analogiques. Nous avons aussi présenté I'impactlietitasons de cetteéduction de
tension d’alimentation.

L'analyse, enpremier ordre, montre que la consommatiominimum de lapuissance
requise pour lesircuits intégrés analogiques est quasiment indépendante de la réduction de la
tension d’alimentation, contrairement aux circuitemériques, ou laconsommation de
puissance dynamique décroit en fonction du carré de la tension d’alimentation.

Ceci s’expligue par lefait que la consommation de puissandes circuits intégrés
analogiques a température donnée est fixée par le raggoat-sur-bruit SNR et [&kéquence
d’opération (ou bande passante requise).

D’autres analyseplus détaillées montrent que la consommatisinimum de lapuissance
des circuits intégrés analogiques est proportionnelle au rapport entre la tension d’alimentation et
I'excursion de 'amplitude de la tension du signal d’'une extrémité a l'autre (rail-to-rail).

Donc, desircuits analogiques efficaces tarme depuissance de consommation doivent
étreconcgus dedelle sorte que I'excursion du signal soit la plasge possible, depréférence
d’une extrémité de I'alimentation a I'autre(rail-to-rail),

-24 -



La baisse de la tensiatialimentation a un impact énornsair les capacitésles circuits
intégrés analogiques a maniersignal. Ladynamique de sortie décroit dramatiguement, non
seulement a cause de la baisse de tension du signal permigusgiscause de I'existence de
tensions de bruits assez élevées, provoquées par de fablests. Si orveut avoir une
dynamique de sortie maximale, le signal doit étre aussi grandogpséble.L’étage de sortie de
'amplificateur par exemple, doit posséder alors nécessairemeampigude de la tension de
sortie oscillante d'une extrémité de la tension d’alimentation a l'autre (“rail-to-rail”).

Un moyen possible dmaintenir une dynamique de sortiaffisante quand on réduit la
tension d’alimentationsans dégrader la consommation de puissades circuits intégrés
analogiques, est d'utiliser la technique des circuits composites [34][35], qétsdisedans le
chapitre suivant.
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Chapitre Il
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Chapitre 2
Etude et Réalisation des Circuits
Intégrés Analogiques a Basse Tension
d’Alimentation

2.1. INTRODUCTION

La réduction de la tension d’alimentatiosansdoute mené a minimiser la consommation
de puissance de=llulesnumériquescar la consommation moyenne de coui@des circuits
numériquesCMOS est proportionnelle au carré de la tension d'alimentafitsj[26]. La
puissance dissipée pardacuiterie analogique ne diminue pourtgais nécessairement quand
on baisse la tension d’alimentatioBomme I'empilement traditionnales transistors a été
remplacé par les techniques folding, la valeur du courant d’alimentation circulant au travers des
transistors a inévitablement été augmentée.

Désormais, poudiminuer la puissance dissip@ans lescircuits analogiques dasse
tension d’alimentation, leircuit doit rester ausssimple quepossible,tout en maintenant les
bonnes spécifications du circuit.

La réduction de la tension d'alimentation a mmpact énormesur la dynamiqued’un
amplificateur: du cété Ielus haut de latension, ladynamique est réduite a cause de la
diminution d’amplitude du signal d’entrée; du cotéles bas de la tensiorlle est réduite du
fait du bruit élevé de la tension di a un faible courant d’alimentation.

Pour maximiser la dynamique dertie, 'amplificateur abasse tensiod’alimentation doit
fonctionner avec un signal de tension ayant une amplitude étenduecgtrgreité de ldension
d’alimentation a I'autre. Ceci mene a réfléchir a d’autres structures d’amplificatelirdigts
classiques doiverdtre remplacépar de nouvelles configurations, pladaptées aubasses
tensions d’alimentation.
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L'unité de gain en fréquenatun amplificateur opérationnel eaussigrandement affectée
par les conditions de basse tensitalimentation et de faibleonsommation. Léaible courant
d’alimentation va réduire dramatiquement la margeplogse lorsque laapacité decharge ne
peut pas étre réduite.

De plus, pouobtenir un gain dasseréquencesuffisant,l’amplificateur a faible tension
d’alimentation nécessite souvent un étage de gasoode, ce qumplique plus de structure de
compensation en fréquence complexe. Dans un environnement & bassedtaligientation et
a faible consommation, ces structures de compensation en fréquences &tavefiicaces du
point de vue de la consommation de puissance.

Ce chapitre présente une nouvelle structure d’amplificateur opératioM@B, adaptée
aux basses tensions d'alimentation etfaibles consommation€ettestructure est basée sur
la nouvelle techniquees transistorscomposites

Ce travail rentralans lecadre de la réalisatiod’'un convertisseuanalogique-numérique
(CAN 8 bits) a basse tensiafalimentation (3volts) pour uneapplication vidéo (TVHD) en

technologie0.5 um (MASTAR). Dans un premiglemps, nous présenterons le systeme dans

lequel cette étude a été réalisée. Puis, dans un deutdérps, nous montrerotes limitations
intrinséques des structur€@MOS traditionnelles, enhous décrirondes nouvelles techniques
proposées pour résoudre le probleme posé par la conception a basse tension d'alimentation ainsi
gue leur implémentation. Finalemenus présenterons fauvelle structure d’amplificateur
opérationnelCMOS, adaptée aukasses tensions d'alimentati@ue nous avons réalisée, et

nous donnerons les résultats de ses performances.

2.2 RRINCIPE DE LA CONVERSION

Lorsque I'on parle deconversion analogique-numérique, une seéti@e nous vient
souvent a I'esprit : la quantification. En effet, c’esttetransformation qui caractérise naeux
le passage d’'un univec®ntinu (ou plutét quinous semble continuyers un univers discret.
Cependant cette transformation a bien d’autres exigences que la quantification. Et c’est ainsi que
les convertisseurs analogiques-numériques sont constituésvditable chaine deonversion
dont la composition générale est donnée figure 2.1 [27].

Echantillonnage Encodage
A
DT e e
0 f
Filtrage anti-repliement Quantification Traitement des données
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Fig. 2.1: Chaine de Conversion Analogique-Numérique.

La premiere étape se compose d’un filtre passe bas qui permet de limiter la bande passante
du signal d’entrée. Ceci permettra d’éviter les repliements de spectre lors de I'échantillonnage.

Le réle du bloc suivant est d’échantillonner le signal a une fréquence donnée puis de
maintenir constant le niveau de sortie pour permettre le traitement de l'information.

Le quantificateur dispose, lui, d'un ensemble de niveaux discrets. En fonction de
I'échantillon que lui transmet le bloqueur, il lui associe le niveau discret le plus proche.

On trouve ensuite un encodeur dont la tache essentielle est de coder le flot d’'informations
issues du quantificateur, dans un langage qui soit compréhensible par les circuits numériques.
La derniere étape est constituée d’'un Digital Signal Processing : circuits numériques de

mise en forme du signal avec différents algorithmes, suivant le type de quantificateur utilisé.

2.3. DESCRIPTION GENERALE DU SYSTEME

Le but de cecircuit est la mise en formd’un signalvidéo analogique avarttaitement

numerique.
Avant d'étre traiténumériguement, le signal vidéo daubir un certain nombre de

modifications, résumées a la figure 2.2:

uoIsua} ap
Inajesauan

PM -

CAN —
Recal VM
eraage 8 bits

[>_ —— | deniveauetl _ _ _ _ | Echantillonneur |
amplification Bloqueur

leubis

asliswnu

7

Signal
vidéo —

Fig. 2.2 : Synoptique.

La forme vidéo est représentée a la figar8; sabande passante est compridans
l'intervalle [0 - 5 MHz].
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Fig. 2.3 : Signal vidéo.

Détaillons de maniére plus approfondie les différents blocs.

Circuit d'alignement de niveau et d’amplification (*Clamping circuit”):

Le bloc dessiné a la figure 2.4 a deux fonctions :

- une fonction d’alignement de niveail s’agit de recaler le niveau du noir du signal vidéo
a un niveau de tension not@&Mmvpe. Pour \tLame = 1.843 V, lesignal vidéo est centigur la
plage d’entrée du convertisseur [1.5 V; 3 V] dont le niveau moyen est 2.25 V (Fig. 2.5).

Le circuit se compose de :

* un pont résistif qui fixe la tensioncvame a partir d’'une alimentation externe,

* un interrupteur réalisé par umansistorMOS en commutation et pilotpar un signal
externe synchronisé sur I'impulsion de ligne du signal vidéo (Fig. 2.3),

* un condensateur en entrée (100 pF) qui filtre la composante continue du signal vidéo,

* un condensateur de charge (1 pF) qui impose la nouvelle tension deneis.\V
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Tension appelée V5| app

6.03K 14.23K
i
Signal d'alignement
synchronisé sur le JL v—‘[
signal vidéo
Vi
100pF l Vo
Signal p H ‘ )
vidéo N
1pF —— cP Signal vidéi
Ve L ©

Fig. 2.4 : Circuit d’alignement de niveau et d’amplification.

V1 (volt)

- — =VCLAMP

4.94k

AN

4.2k

recalé et amplifié

Fig. 2.5 : Recalage du signal vidéo.

e

Temps

- une fonctiond’amplification : une fois le signavidéo recalépar rapport a la tension

Vciawmp, il s’agit d’amplifier le signal vidégour qu’il corresponde a la dynamiquetale du
convertisseur en entrée. L'amplitude du signal vi@i@balement égale 8.815 V)doit étre de

1.5V : le gain d¢’amplificateur opérationnel estonné par le rappo%% =1.8 (Fig. 2.6).

Le circuit est composé d’'ummplificateur opérationnel utiliséans unmontage amplificateur
sans inversion.
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2.25

15

1= -
Temps

Fig. 2.6 : Amplificateur du signal vidéo.

Echantionneur-blogueur ou circuit d’échantillonnage (“Sampler-and-hold circuit”):

| ¢
L5
\V; \ Signal vidéo
¢2 LN y échantillonné
. @D T

SH1
b—— / T
Signal vidéo =

recalé et amplifié

e

Horloge de
fréquence Fe

1

Fig. 2.7 : Echantionneur-bloqueur.

Un échantillonneur-bloqueur est un circuit dont la fonction est d’acquérir une information
analogique et de la mémoriser pendant un intervalle de temps donné (Fig. 2.8).
Les deux éléments centraux de I'échantillonneur-bloqueur sont constitués par:
- un interrupteur commandé par une horloge externe dont la fréquence est
appelée fréquence d’échantillonnage (Fe = 12.5 MHz),
- un condensateur dont la capacité-mémoire est de 1 pF.
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En amont de ces de@éments, on trouve uamplificateur opérationndlSH1) utilisé en
montage suiveur ; il joue le réle d’adaptateur d’impédance. Le signal analogique est présent en
permanence a I'entrée de ce montage.

En aval deces deux éléments, on trouve deux amplificateurs opératiqi8tels etSH3)
utilisés en montagesuiveur qui fournissent en sortie le sigredhantillonnésous faible
impédance. L'adjonction de I'amplificateur opérationS&l2 permet de diminuer le couplage
parasite entre la sortie de I'amplificateur opérationi3 et la capacité mémoire.
L’amplificateur opérationnebH3 dudeuxiéme montage contient un étagesdeie permettant
de commander une importante capacité de charge (25 pF).

Maintien

Clck

Te

Période d'échantillonnage

Fig. 2.8 : Echantillonnage d’un signal en rampe.

Principe de fonctionnement: lorsque linterrupteur estermé, la capacité-
mémoireest chargée a une valeur de la tension analogigeéirgstant ; lorsque l'interrupteur
repasse en position ouverte, daarge électrique contenwtans le condensatewonstitue
I'échantillon de tension prélevé.

Rappelons pour mémoire, danditionsur lafréquence d'échantillonnage imposée par le
théoreme de SHANNON:

e max (2'1)
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ou Fmax : fréquence maximale du signal vi§éo F, =10 MHZ).

Cette condition permet d’éviter une perte d’information due au recouvrement des spectres.

Générateur de tension:

Le circuit générateur de tension a pour but de fournir des tensions continues stabilisées en
température ; elles sont générées a partir d’'une tension d’alimentation exteetalVine
source de tension stabilisée en température, réalisées a I'aide de transistors bipolaires parasites
de la structure CMOS.

Trois tensions continues sont générées, Wi et PM :

Ve =3V
* %/M =15V sont les tensions d’alimentation du CAN,
+
*PM = Vp*+Vm = 2.25V est le point milieu de la dynamique d’entrée du CAN.

Cette tension est utilisée dans le circuit d’alignement de niveau pour recaler le signal
vidéo par rapport a la dynamique du CAN ; elle correspond aussi au point milieu de
la dynamique du circuit d’échantillonnage.

La tension PM est créée a l'aide d’un pont diviseur résistif et d'un montage suiveur ; ce
dernier utilisant I'amplificateur opérationnel GEN1, joue le role d’adaptateur d'impédance.

A partir de la tension stabilisée en températurer\hous générons les tensionset .
La tension d’entrée du montage suiveur utilisant 'amplificateur opérationnel GEN2 est égale a
VREF; ce montage suiveur joue le r6le d’adaptateur d'impédamcest\générée a partir d'un
montage amplificateur avec (GEN3), tandis queegt générée a I'aide d’un pont résistif et
d’'un montage suiveur (GEN4) adaptateur d'impédance.

GEN3 et GEN4 sont suivis chacun d’un transistor jouant le role de source suiveuse afin de
pouvoir délivrer du courant.
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Fig. 2.9 : Générateur de tension.

Convertisseur analogigue-numérique noté CAN (“Analog-Digital Converter ADC") [28]:

Le CAN 8 bits est une variante de CAbaralléle (“flash ADC”) appeléeCAN semi-
parallele ;ces types de convertisseur ont pqumncipal avantage une grande rapidité de
conversion.

Le principe d’'un CAN parallele n bits est le suivant: la tension a convertir est comparée au
mémeinstant avec (21) tension%talon réalisées avec uéseau de résistances.pArtir des
signaux fournis par les comparateurs, une logique de codage fournit la valeur de lastamnsion
forme binaire.Comme cettdechnique est tres colteuse en surface et en consomrteigon
nécessite (21) comparateurs), deéschniques dérivéesont apparues: le CANemi-paralléle
utilise 2.(2-1) comparateurs.

Les comparateurs utilisés dans le CAN 8 bits sontcdegarateurs logiques a auto-zeéro ;
8
ils sont au nombre d2.(22 —1) = 30.

La figure 2.10 montre 'architecturel’'un convertisseur flasADC a 3bits donnécomme
exemple explicatif.

Quand la valeur du signal continue, arrive sur I'entrée de I'échantillonneur-blq@ielr
elle est échantillonnée et gardée constante durant une périotlangs. Les comparateurs
comparent le signal échantillonagec latension de référence générée par la mise en série des
résistances, et le code métrique résultant de la sortie du comparateur, est codé en représentation
binaire numérique.
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Ainsi, le circuit échantillonneur-bloqueyS/H), échantillonne une nouvelle valeur de la
tension d’entrée, et toute la procédure de conversio@stee encore urieis pour cenouvel
échantillon.

Trois fonctions clés sont réalisées durant ce procebscdsantillonnage, la quantification,

et la génération de tension de référence.

sV

Instant

‘

‘

‘

;
d'échantillonagé
i

0.375V

0.250V

0.125v

Tension de
référence
Analogique! 0.000vV

‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
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‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘
‘

-0.125V

-0.250V

Vref+ = 0.5V

Sampled & held input

2

Sorties des
Comparateurs

W

v

Al

AL

A

AYTTTTY

Comparateur

0.140mV

0

Fig. 2.10 : Architecture d’'un convertisseur Flash ADC a 3 bits.

Sortie
Numérique

Le schéma d’amplificateur opérationnel utilisé pour CP, SH1 et SH2 est donné a la figure

2.11.
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Fig. 2.11 : Amplificateur opérationnel FOLDED_OTA.

Le schéma d'amplificateur opérationnel utiliggour SH3, étage de sortie de
I'échantillonneur bloqueur est donné a la figure 2.12.

Eooal
M1 4[ M15
A M10 ]}-—Ii[ M11
| S1
E F — m17
m=—q[ M2 M3 p—a= M8 ]F_—,—‘i[ M9 —q M14
] S SSa
D £oT>
M7 o
w0 [ 13
c 1 S2
5 C. t——4mi6 ¢ c.
- i L M12
M4 M5
E=sal

Fig. 2.12 : Amplificateur opérationnel CMOS Classe AB.

Le schéma d’amplificateur opérationnel utilisé p@EN2, GEN3 et GEN4st donné a la
figure 2.13.
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Fig. 2.13 : Amplificateur opérationnel CMOS MIRROR_OTA.

2.4. JUSTIFICATION DES PERFORMANCES DEMANDEES

Pourles amplificateurs opérationneBVOS (SH1, SH2, et SH3)tilisés dans leircuit
d’échantillonnage, nous allons montretié® entreles caractéristiques nominales exigpesr
ces amplificateurs et les contraintes imposées par le contexte.

Gainminimal requis:
Le CAN 8 bits pour une dynamique de référence de 1.5 V posséde une résokgaia g

o8 oM (2.2)

La résolution g se définit comme la plus petite variation de tension que le convepéesgeur
coder ; elle est aussi appeldigeau élémentaire de quantificationouquantum.

Rappelons quelques caractéristiques du montage suiveur (figure 2.14).
La relation entre le signal de sortie et le signal d’entrée s’exprime de la fagon suivante:

VS A\/D 1

Ve 1tAp 1+ 1p (2.3)
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ou \E:tension du signal d’entrée,
Vs : tension du signal de sortie,
A, : gain différentiel statique (f = 0) en boucle ouverte de I'amplificateur opérationnel
(A,p = cte).

_.S
o i,
e
Fig. 2.14 : Montage suiveur.
Dans le caséel, il apparait que le gain, A n'est pas constarsur toute la dynamique de

sortie ; il présente en effet des erreurs de non-linéarité qui engendrent une dépendagpende A
fonction de \biFr.

VsAvolt
o VpD . o I
+
VsAT +---~
Gyp idéal -/ —
o . Gvp réel
k=
£ 3
52
VsaT
) _VSS . . . . . . VD|>|:|: mVolt
-3 -2 1 0 1mv 2 3

Fig. 2.15 : Courbe de transfert en boucle ouverte.

Dés lors, on a la relation suivante:

VA 1

Ve 1+ TaL (Vo) (2.4)
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Afin de minimiser ces non-linéarités en montagéveur, ilfaut avoir un A, théorique le
, , . . s o S e . .. VS ~
plus éleveé possible (I'idé&tant un gainnfini, puisque dans ces conditions le rappgrt = 1
E

ne dépend plus dep\r). Comme un gain infini est impossible a réaliser, le gain minimal requis
est déterminé d’aprés la résolution du CAN 8 bits:

1 1 [Ap >341
S<;m= 0
A, 2 A >50.7db (2.5)

%E] =3 mV désigne le demi-quantum ou le demi bitphids le pludaible (“half LSB”)

du CAN 8 bits.

Tempsd'établissementaximalrequis:

La limite de cettecaractéristique est imposée par la fréquence d’échantillonnage F
I'échantillonneur-bloqueur:

Echantillonnage

Maintien

74 ns
Période d‘échantillonnage

Fig. 2.16 : Décomposition de la période d’échantillonnage.
Le signal en sortie des montages suiveurs doit pouvoir s’établir dantemvalle de temps

qui est inférieur a une demi-période d’échantillonnage; on en déduit le temps d’établissement
maximal:

Te < 37 ns pour un échelon en sortie de 1.5V (2.6)

La tolérance maximale admise (Fig. 2.16 ) est choisie a partir de la résolution du CAN ; on
la choisit égale a un quantum:

Tol. =6 mV (2.7)
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Par définition, letemps d'établissement est partagé entre le temps d’amortissement et le
temps de montée (Fig. 2.16) . Nous donnons ici un ordre de grandeur pour I'un et l'autre.

Pour un systeme classique du deuxiéme ordre (fonction de transfertin péle dominant
et un pole non dominantle temps d’amortissementoptimal est assuré pour umearge de
phase compris@ntre 60° et 70° ; deplus la pseudo-période T desscillations amorties
(caractérisant le temps d’amortissement)reliée a lafréquence de transition par falation
suivante:

— [
27TEL f CF, (2.8)

ou f: fréquence de transition,
fone fréquence du pdle non-dominant.
Pour avoir un temps d’amortissement (donc un temps d’'établissememtjudecourt

possible, la pseudo-période dbit étre minimisée et la fréquence de transitiodait étre
maximisée.

Nous rappelongiue letemps de montée est inversement proportionnel a la vitesse de
balayage limite de 'amplificateur opérationnel.

On prend généralement I'approximation suivante:

Temps d' établissement
P =18ns

Temps de mont e = Temps d' amortissement =
P P 2 (2.9)

On en déduit la vitesse de balayage limite:

R

_ Amplitude de I échelorJ~~ 1.5v ~ 83 V
Temps de montée  18ns HS (2.10)
D’autre part, il faut prendre la précaution suivargeur 'amplificateur opérationnel SH1
gui estamené a transmettre wwignal analogique sinusoiddans labande de fréquence 0-5
MHz ; afin d’éviter une limitation non linéaire en régime harmonique gsagmhl, la vitesse de
balayage limite doit vérifier I'inégalité :

SR> 2mf.V (2.11)
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ou f:fréguence maximale du signal,
v : dynamique maximale (créte a créte) du signal.

Pour f =5 MHz et v = 1.5V, on obtient:
SR> 47.V/us (2.12)

On peut raisonnablement fixerdt f,,, respectivement a 50 MHz 200 MHz, ce qui
donne d’aprés la formul€.8) une pseudo-période T= 2 ngelasatisfait largement, apres

simulation, la contrainte d’'un temps d’amortissens& ns.
Les performances électriques demandées sont résumées ci-dessous:

%A\,D >51dB; K =50MHz ; SR>83 %S
Al <37 ns pour un chelonde 1.5V (2.13)

Pour\bo=5V et\ss=0V.

Aprés avoirpassé errevue la description générale du systeme et le contexte de la
conception de ce circuithpous présenteronkes différents problemes rencontrés lors de
I'implémentation du circuit, ainsi que les limitations des structures habitudtas. conclurons
ce chapitre par la présentation de la méthode résolvant le probleme de la conesmli@uits
a basses tensions d'alimentation &ildle consommation. Nouappligueronscetteméthode a
I'amplificateur opérationnel CMOS (SH3), amplificateur qui posait un probleme au niveau de la
conception du convertisseur 8 bits a basses tensions d'alimentation (3 G&ttsgonclusion
constituel'aboutissement de nagcherchesur laconceptiondes circuits abasses tensions
d'alimentation et a faible consommation.

2.5. LIMITATION DES STRUCTURES CMOS
TRADITIONNELLES

2.5.1. Etage de gain simple:

Considérons l'étage de gain CMOS “classique” représenté a la figure 2.17 :
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Fig. 2.17 : Etage de gain CMOS.
Détaillons les caractéristiques principales en régime de petits signaux.

Les transistors M1 et M@tantdans la région de saturation, [gameétres de petsignal
peuvent s’exprimer de la fagon suivante:

_ w
On _\ZIJCOXTID (2_14)

Jss = Alp (2.15)
Pour tout transistor MOS, on peut écrire I'équation suivante:
id = gm Ij/gs + go Ij/ds; (216)

Dans ce circuit (Fig. 2.17), la source de courant est connectée au drain du transistor
MOS, donc j= 0 et I'équation (2.16) devient:

0= gm Ij/gs + go Ij/ds (217)

En substituant aux tensiong &t v, les tensions\et v, (v, = v, et v,= v,), on obtient :
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v g (2.18)
avec.

rOUI

de (2.19)
ou g, : transconductance du transistor d'entrée M1,

Fout = (rdS)Ml / /(rds),v|2 : résistance de sortie de I'étage de gain.

Le gain-dc A est donc le produit de la transconductaagec I''mpédance dsortie du
circuit, ce qui expligue que la réalisation de la fonction de transfert du sigfet s@ deux
étapes: tout d’abord, la tension d’entrée est transformée en cuiardenttransconductance, g
puis le courant est transformé en tension de sortie via I'impédance de_salti¢étage.

Le gain-dc A peut s’exprimer aussi en fonction du courant de dgaehdiu rapport WiL.

| owWo
2H100x Di
1 L
AO - — gm - — \ |]l

Gus * Yus2 \/K(An +A p) (2.20)

On en déduit que le gain-dc est inversement proportionnel a la racine carré dudmimant
car la transconductance du transistor dépend dilae carré du courant drgigq.(2.14)), et
la conductance de sortie dépend du courant drain (Eq.(1.15)).

Analyse du circuit en haute fréquence.

En hautefréquence, ordoit prendre en compte les effeties différentescapacités
présentes dans le circuit, comme le montre le schéma équivalent du circuit (fig. 2.18).

Fig. 2.18 : Schéma équivalent de I'étage de gain avec la capacité de charge.
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La réponse en fréquence d'éiage de gain CMOS8assique estalculéed’apres lecircuit
équivalent (figure 2.18) .

C,s représente lgapacité totale existant entre la grille estaurce, G, la capacitée totale

existant entre la grille et le drain e}, @a capacité totale connectée au noeudatée. G, =

C, + G,.q0U G, est la capacité drain source ¢t {da capacité de charge .

Des lors, la fonction de transfert, est caractérisée par 1 pole et 1 zéro:

1- chd 9
> = “On Ijrout :
1+9(C ng)r

<

<

| out — out

(2.21)

Le diagramme de bode de cette fonction de transfert est donné a la figure 2.19

gain
A

Ao

BW GBW!

Fig. 2.19 : Diagramme de bode de la fonction de transfert de I'étage de gain.

La bande passante du circuit est donc:

r (2.22)

out ~tot

OU: c;ot = Cout + ng .
Un parametrares important deetit signal est la fréquence de transitign(fUnity gain
frequency”),appeléeaussi produit gain-band (“gain-bandwidth product”). C’esfréguence

pour laquelle le gain s’annule (0 dB). Ce paramétre peut s’exprimer de la maniere suivante:
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GBW:AOBW:(g—m

tot

(2.23)

Les limites fondamentales d’'un étage de gain sirepig labande passante etdain-dc.
Il est souvent désirable de concevoir aircuit qui a enmémetemps un gain-délevé et un
produit gain-bande aussi assez grand. Il est pos$dntecliorer le gairsansdégrader la bande
passante.

La technique tres simple qui consiste a cascader des étages de gain pour augmenter le gain
total de l'amplificateur est trés nocivepour le produit gain-bandecar elle introduit
systématiquement a chaque étagaaleveaux pbles secondaires (prochesules desautres)
dans la fonction de transfert ; en effet, onadgigé en boucle fermé#utiliser destechniques
de compensation en fréquence (séparatespdles) qui ont pour conséquencealidanuer la
fréquence de transition pour une marge de phase donnée.

On a les relations de proportionnalité suivantes [29] :

3o b
Ao% 1 et GBW% (2.24)

1] —— —

5 los éﬂwm

Le gain-dc est donc proportionnel a la longueucdoal L et inversememiroportionnel au
courant draingd, tandis que le produit gain-bandeBW, est proportionnel au courant drajn |
et inversement proportionnel a L. Si on augmente l'effet de la tension grille-source en réduisant
en mémetemps la longueur daganal L, on augmente lgroduit gain-bandeGBW, tout en
réduisant le gain-dc Mpar lemémefacteur. Ce qui signifigue, pourune approximation de
premiéreordre, leproduit gain pargain-bande, AGBW, est une valeur indépendante du
courant drainj et de la longueur du canal L.

A ,GBW = Constant (2.25)

Le produit constant &SBW, ne dépend que de certains paramétres de la technologie
utilisée.

Déslors, on serendcomptequ'il est difficile d'augmenter lgain A sansdiminuer le
produit gain-bande GBW; la figure 2.20 illustre ce probléme.

- 46 -



Ao A

dB
N %rocessus linéaire

af----e .~ pente = - 1/2
bl \ - J\

ol RSN

dl S -

—} |
Ao.GBW Fr,

Fig. 2.20 : Réponse en fréquence d'un étage de gain CMOS classique (processus linéaire et
ligne équivalente pour I'étage simple).

Remarque: Un autre inconvénient d&tage degain de la figure2.17 provient de sa
capacité Millercy, (capacite griIIe-draircgdldu transistor M1ramenée en entrée parEffet

Miller") élevée ; en effet, le drain du transistor M1 est un nceud a fort gain :

=(1+A)©y, 0 ¢, =H+ dsgm:
(2.26)

2.5.2. Etage de gain de circuit cascode:

Une amélioration de ce probleme est proposée en utilisant un circuit cascode (Fig. 2.21).
Ce qui permet d'augmenter le gain sans diminuer le produit gain-bande, par la mise en série de
deux transistors. On obtient un étage de gain cascodé qui posséde une transconductance
effective ¢, Similaire a la transconductancgdg I'étage de gain classique. La figure 2.21

explique ce phénomeéne.
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Fig. 2.21 : Etage de gain cascodé CMOS.

Nous allons montrer que le gain-dc peut s’exprimer en fonction de la transconductance
effective, g, et de 'impédance de sortie, RNous allons aussnontrer quepour lesbasses
fréquences, la structure dircuit cascode @our effet d'augmenter 'impédance de sordieec
peu d’effetsur la transconductance. Pdes hautes fréquenceigffet de I'étage cascode est
presque négligeable.

La transconductance effective est donnée par I'équation suivante:

I
+ 01
Al Om2lo1 Az _

~ " 9m = Oreit
AV, Orolor + r% +1 (2.27)
02

Le gain intrinséque de cet étage est alors :

Ao = gmeff . Rout (228)

L'impédance de sortie peut doétre calculédacilement.Elle est fortement augmentée en
comparaison avec celle d'un étage de gain simple :

Rout = (Gnaloz D)oy + Ty (2.29)

Le gain-dc est par conséquent égale a:
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Ao = gmlrol(gmzroz +1) (230)

Cette expression montre que le gain d’'un étage cascode est approximativement égal au carré
du gain d'un étage simple:

AocascodeD gmlrolgmzroz 0 Azosimple (2 31)

Le transistor cascode M2 ne perturbe pas le produit gain-bande :

GBW = o
Cioaa (2.32)

On obtient un étage de gain cascodé (Fig. 2.21) qui posséde une transconedfetetivee
Om.erf Similaire a la transconductangg, de I'étage de gain classique, ce qui donne:

GBW,

cascode

0 GBW, e (2.33)

La mise en cascode de deux transistors permet d’augmenter le gain-dc sans sacrifier la
vitesse (i.e. méme produit gain-bande GBW). Comme le montre la figure 2.22, la courbe du
processus linéaire pour un étage cascode est de pente égale a -2/3, tandis que celle d'un étage
simple est égale a -1/2 . Pour une méme valeur de produit gain-bande , on a un gain-dc
supérieur a celui d'un étage de gain simple. La courbe (d) représentant la fonction de transfert
du montage cascode illustre bien ce phénomene; le gain-dc est égal au double de celui d'un étage
de gain simple.

Nous avons montré qu'il est possible d’'augmenter le gain en gardant le produit gain-bande
assez élevé. Ceci est vérifié jusqu’a une certaine limite. Cette limite est déterminée par I'équation
suivante [29]:

 Avcascode CBW,ag0e = CONStant (2.34)

Dans l'idéal, on voudrait que le gain de I'amplificateur opérationnel soit le plus élevé
possible, ce qui correspond a la courbe de pente égale a -1. Il est impossible d’atteindre cet
objectif simplement par la mise en cascode de transistors.
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Fig. 2.22 : Processus linéaire et ligne équivalente pour I'étage cascode.

En conclusion, ce nouvel étage de gain permet d'élever a la puissance 2 le gain intrinséque
sans perturber le produit gain-bande (les péles dus aux transistors cascodes M2 et M3, étant tres
éloignés du pdle principallCependant, ceaméliorations se font au proune dégradation
significative de la dynamique de sortie (4 transistors a polariser en zone saturée).

De nouvelles structures sont analysées darzalagraphe suivant ; ellggermettent
d'augmenter encore le gain intrinseque de I'étage pour la méme dynamique de socireuifoir

composite).
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2.6. NOUVELLES STRUCTURES

2.6.1.Circuit Cascode Regulé [30][31][32]

2.6.1.1. Principe général

e ’
1 (N : IO
. Vo
D D
V1+AV L V; 428V
| G
||: M2 >
M3 ||
:ll Vo +AV
G I S
! |
v, ,[ M1
S

Vss ¥ Vss W
Fig. 2.23 : Circuit cascode régulé.

Le circuit cascode régulé est composé de deux branches (Fig. 2.23) :

- labranche principale constituée de deux transistors (un circuitcascode). M1 est
le transistor d'entrée et M2 est le transistor cascode ;

- la branche de contre-réaction constituée du transistor M3 et de la source de
courantly; elle réalise un étage d'amplification.
Etudions le principe de fonctionnement du circuit cascode régulé:
Le transistor d'entrée M@onvertit une tension,\en un courant,i; pour garantir une
résistance de sortie trés élevée, la tension drain-source du transistor M1 est gardée constante,
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grace a une boucle de contre-réaction constituébépage degain (transistor M3 + source de
courant) et le transistor cascode M2.

Etudions l'effet d'une petite variation de tension positive sur la grille du transistor d'entrée :

Av| 1 :
O (A"D)l\Al:(AVG)l\Asl u (AVD)M3:(AVG)M2T’

0 (AVS)MZ :(AVD)MlT ’

ou v, =V, +v; : composante continue + composante variable,

(AVD),V|1 . petite variation de tension sur le drain du transistor M1,

(AVG)M3 . petite variation de tension sur la grille du transistor M3,

etc...

On s'apercoit que la tension de drain du transistor(Mt;)Ml, est maintenue constante.

On peutaussi raisonner en disant quetlansconductance du transistor cascode M2

(gmz) est multipliée par le gain de contre-réaction (M3, 11) (Eq. 2.41).

Remarque Dans le but de se rapproclitun transconducteur parfaitA{y = f(Av,), au
lieu de Aig =f(Av,,Avg) ), on cherche a avoir une résistance de sortie inficeei pst réalise
lorsque la tension de drain du transistentréeest gardée constante quelles que soient les
variations imposéesur lagrille du transistor d'entrée (posong = cte, si l'on fait varier la
tension de sorti@, le courant de sortig, reste inchangé car la tension de drairtrdusistor

d'entrée est constante).

Par rapport agircuit cascodéclassique”(Fig. 2.18), lecircuit cascode régulé présente
'avantage d'assureune tension de draiplus stable (grace a une augmentation de la
transconductance du transistor cascld). Le circuit cascode constituaitéja, en lui-méme,
une amélioration par rapport a wransistor d'entréaunique en "protégeant" le drain du
transistor d'entrééen effet, le transistazascode permet de diminuer les variations de tension
sur le drain du transistor d’entrée).

Détaillons quelques caractéristiques du circuit cascode régulé.

-52 -



Dynamigquede sortie(enrégimestatique)YFig. 2.22):

On se placeradans I'hypothése ou toules transistors duwcircuit cascode régulé
fonctionnent en zone saturée avec un régime de forte inversion ; iceptigiie des conditions
minimales sur les tensiong;g et Vpg pour un transistor MOS canal N:

0 Vg =V, + AV

2.35
%/DS = VDSQI =Ves —Vp =4V ( )

ou V7 est la tension de seuil. Les ordres de grandeur sqit O V etAV =0.2 V.

On désigne par Y, I'excursion de tension minimale en sortie qui est nécessaire pour que
tous les transistors soient saturés.
Or, la tension de sorti¥ est égale a :

Vo = (Vos)ua * (Vos)us (2.36)

Une contrainte supplémentaire est appligeée la tension (Vy),, puisque (Vo) doit
étre égale a (M),;; d'ou :

Vo = (Vos)us + (Vos)uo (2.37)
En appliquant les conditions de conduction et de saturation (Eqg. (5.11)), on obtient :

Vo, =V, +20V
(2.38)

Remarque Dans le casl’un circuit cascode, ¥, = 2AV ; cependant, leircuit cascode

régulé présente I'avantage peuvoir fonctionnemémelorsque certains dees transistors ne
sont plus saturés ; dans ces conditionsarmive a une tension ,, plusfaible (comparable a
un circuit cascode) au détriment de la résistanceodie (qui diminue fortement mais reste
comparable a celle d'un circuit cascode).

Résistancee sortie (enrégimede petitssignaux)
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En supposant leourant de sortieonstant, laésistance de sortie Bassefréquence est
donnée par la formule :

— gmz gms
T =
O, O, [0, + 04 )
(2.39)
O,
ou encore fy=———
gdslgds2
(2.40)
ou gy, :transconductance du transistor M2,
g L ) :
Im, =9m, G—"% _:transconductance équivalente ramenée sur le transistor M2,
9ds, * 9ds;
Jgs, : conductance drain-source du transistor M2,
das, - conductance drain-source de la source de courant,
etc....
On obtient la formule approximative suivante :
2 3
r
Fog = (0.) fhre) (2.41)

2
OU  Ogs, * s = 20ds

CapacitéMiller (“Miller capacitance”jenrégimede petitssignaux):

Par rapport au circuit cascode, le circuit cascode régulé diminue la cipieité en effet,

le gainsur ledrain du transistor M1 est divisé par le gain de la brancheod&e-réaction
(11,M3) :

Cy = (l+ A)) [€y, U Cy = é+ O [ggdz+ O )élj:gdl

(2.42)
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On obtient la formule approximative suivante :

Cy = §+ 2 E%EE:%

O

(2.43)

Nous allons maintenant décrire deux applications possibles du circuit cascode régulé.

2.6.1.2. Etage de gain cascode régulé
Voo A A Voo A Voo A
FOL 4 M1 POL [ M1
i b
L ﬁ» [ m2’
|1@ : @ io Vo o io Vo
”: M2 @_Ead [ M2
M3 :H _C, —-— C,
v L M1 i '_II’_—E M1

VsV ¥V

vss W Y

Fig. 2.23 : Etage de gain cascode régulé.
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Cet étage de gain cascode régussede unéransconductance, « qui est presque

égale a la transconductangg de I'étage de gain classique (Fig. 2.17). Par contrésistance
de sortie est bien supérieure :

- (gm)24[qrds)3 (2.44)

Le gain intrinséque de cet étage est donc :

A, = G Oy = @ (2.45)

On peut aussi exprimer Ale la maniére suivante :
A = @ (A (2.46)
ol A = (gd%gfgds) - gmszﬂds (2.47)

La fonction de transfert peudtre approximativemendonnée, emeégligeant les poles
secondaires, par la formule :

N — _ (gm IjTds)3 1
A = 2 f
1+ —
fpd
(2.48)
(gd )3 .
ou f, = =5 : fréquence du pole dominant.
4(gm) E:L
Le produit gain-bande reste inchangé :
GBW = _mef < On
2nlC, 2nlC,
(2.49)
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Ce nouvel étage possede un gain équivalent a 3 étages ddagaigues cascadésgns
en avoir les inconvénients en régime variable p#et, il se comporte en haute fréquence
comme un étage de gadfassiqueavec unseul péle (les podles secondaires introdgitsit
suffisamment éloignés du pble principal pour ne pas perturber la fréquence de transition).

2.6.1.3. Miroir de courant cascode régulé régulated

cascode current mirror”)

Voo A Vbp A

M2 | [ M2

M1 || [ m1

Vss ¥ Vss Y Vss ¥ Vss ¥

Fig. 2.24 : Miroir de courant cascode régulé.

Ce miroir de courant utilisardes circuits cascode régulé @our principal avantage par
rapport aux structures classiques (miimple, miroir de Wilson, miroir cascode....[33])
d’avoir une résistance de sortie en petits signaux tres éleves :

= —(gm)zzmr"s)a (2.50)
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Remarque Le circuit de lafigure 2.24 est aussi une source deurant cascodeggulé, si
i, =cte; M], M5 et M3 peuvent étre remplac@sir un transistor unique (grille-drain réuni)

ou méme par une tension de polarisation externe.

2.6.2. Circuit Composite (Méthode des transistors composites)
[34][35]

Voo A Vb A Voo A Vop A

LY uQ _Lo_, Vo e I L _'P_. Ve
v o [ v
M3 :||——|[‘ M4 M3 :||——|[‘ M4 | av
© | I M1 v 2 i |[ M1
s s

Vss ¥ Vss Vss ¥ Vss

Fig. 2.25 : Circuit Composite.

Cette nouvellestructure trés proche daircuit cascode régulé contient gius une
troisieme branche qui s’inseeatre I'étage de gaifiransistors M3 eM5) et le circuit cascode
(transistors M1 et M2).

Cette branche intermédiaire est constituée de :

- une source de courant réalisée a l'aide du transistor M6,
- un transistor M4 polarisé en diode (grille et drain réunis).
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Elle réalise un décaleur de niveau : le courant circulant dans la branche est coagtint et
al,. Dansces conditionsla tensionvgg = Vpg du transistor M4 doit rester constante quelles
gue soient les variations imposées sur sa source :

(Avp)y,, =(ave),,, 1 O (Avg),,, 1 tel que(vgs),,, = cte

Le circuit composite a pour principal avantage, par rappocirauit cascode réguléeq.
2.38), d'avoirune dynamique de sortie bieneilleure ; en reprenamés mémes conventions
(Eq. 2.35) que précédemment, on a, pour le circuit composite (Fig. 2.25) :

Vo =(Vos)y; +(Vos)y, O Vo, =24V (2.51)

Commepour lecircuit cascodaégulé, unfonctionnement avec certaitiansistors non
saturéspermet d’obtenir une valeur de,y, encoreplus faible,mais au détriment de la
résistance de sortie (en pesignaux). De plus, ceouveaucircuit conserve les propriétés du
circuit cascode régulé énoncées précédemment.

L’idée principale decetteméthode, est que pour danceptiondescircuits abasse tension
d’alimentation ou les structures sont limitéesnaau du gain ou au niveau de la dynamique
de sortie de 'amplificateur, on peut remplacer un transistor ou un coupiandestors deette
structure montés en cascode par un ensembteadsistors en structure compodis#][35]
(Fig.2.26, Fig. 2.27 ), cqui permet d’augmenter le gain de I'amplificateur et gurtout,
donne une excursion de sortie trés lagjdant ainsi a réduire la tension d’alimentatieans
perdre del'efficacité du circuit. On note que cesansistors composites sont général de
petites tailles (W et L). L’application de cette technique est alieatedans le sens ou fiwut
bien savoirdansquel casson application peut étre profitable efficace, sansgénérer une
consommation de puissance importante.
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Vbba = 3V

Ve ol [~ M5
D
M3 |—4 M
Vssa é
Fig. 2.26 : Circuit Composite NMOS.
S
Vooa
S
M1 I::—OG
|v|3:||°—~—°||jv|4 M1_|fp—G >
M5 —
e 1L me S K]
_’D |
—— oD
-
Ip D

Vssa

Fig. 2.27 : Circuit Composite PMOS.

Remarque : Une variante tres proche duwircuit composite aété développée
[35][36][37][38]. Elle présente l'avantaged'étre auto-polarisée (pas de polarisation

supplémentaire).

2.7. APPLICATION DE LA METHODE DES TRANSISTORS
COMPOSITES

La techniquedes transistors composites &é appliguée a un cas tresoncret
d'amplificateur opérationneCMOS pour lequel I'utilisation d'une nouvelle technologie ne
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permettait plus de satisfaire le cahier des charges initial, surtout en ce qui concernait la contrainte
de la dynamique de sortie de Il'amplificateur. La fig@@8 représente le schéma de
'amplificateur opérationneBH3 qui a été utilisé dans lemontage échantillonneur-bloqueur
(Fig. 2.8).

Ce schém&sH3 appartient a la famille “FOLDED_OTA”, avaane paire différentielle
d'entrée a transistors PMOS (une tension de bruit plus faible). Le miroir de courant simple a
été remplacé par un miroir de courant de Wilson améli@gsistors (M8-M9-M10-M11). De
plus, un étage de sortie (étage de puissance) de type classe AB a été rajouté ; cela permet d’avoir
une faible impédance de sortie @nc de pouvoircommander unecapacité de charge
relativement élevé€25pF). Enfin,deux étagesuiveurs, | 3-1_4 et |_6-1_7, sontilisés en
translateur de tensigoour polariser legyrilles des transistors de sortie |_21eb, defacon a
faire passer un courant de repos minimal en classe A dans la branche de sortie.

[=]aT)  M[a]aT)

per—d[ q[i:2

[ f=-Eere.se L3te- o1 20

i@ M11
1476 SO0 60 1476 SO-D. 5@
L L 1 =1 I_=
4020, 22/, 5@

Mz ] M= t= I_7

. I:lssu.m.an SBJP_mS_S@/@_S@] [213.5@/@.5@ 1S5 S0 @.E@

LEEA]

a EER

u
L DDA]
ME. M7 I_a
EES > =1_40-0. 50 [21.4@/@.5@ SE@.E0SD. @

2.14F | == 1_= 1 esr
ABED. BD-D e sor

|[Ha |[H= |[1_=
@ ”_135_7@/@_9@ ”_135_7@ 2. 20 I FA=E_Fasa.Ta

S5 {JSSQ

Etage différentiel Etage de puissance
Fig. 2.28 : Schéma initial SH3, amplificateur opérationnel classe AB.

Initialement, ce schémaéié concu et optimisgpour latechnologieCns1t (longueur de
canalL j, =1 pum et Vpp =5 V (cf. annexeA4), pourunecapacité dehargeC, =25 pF

et en fonction du cahier des charges suivant :
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Ay 251 dB

= 250 MHz

EI\/I¢ > 55 deg

DYN,, 215 V

HJYNOut >15 V

Eb?z 83 V/us (2.52)
My, <25 ns pour un chelon de 1.5V

Poc <20 MW

HSURF = min

Rappelons que I'amplificateur opération8é13 est utilisédans son contexte, dyoucle
fermée, et sert d'interfacatre un échantillonneur-bloqueur et un CANb{&) de capacité
d'entrée 25 pF et déynamiqued'entrée 1.5 V ; danses conditions, I'amplificatelH3 doit
pouvoir transmettre un signal'amplitude 1.5 Mce qui explique les valeurs dBYN;, et
DYN,, du cahierdes charges)Les valeurs demandégsur T, SR, K et G4 ont été
explicitées dans la description généralesgsteme. Ce convertisseamalogique-numérique est
utilisé dans uncircuit d’acquisition vidéomixte analogique-numeériqupour uneapplication
visiophonie [39], qui &té présentée edétail précédemmertans leparagraphe de description
du systeme.

La premiéreversion ducircuit réaliséesousune tension d’alimentation de \®lts et en
technologie film a obtenu les succes attendus.

Lors de laréalisation duméme circuit, mais dans les conditions de basse tension
d’alimentation (3Volts), beaucoup de problemes sapparus, amiveau de I'optimisatiordu
schéma a l'aide de loptimiseuDpart [40]. L'amplificateur opérationnelSH3 a atteint
difficilement une dynamique de sortie supérie.&\Volts avec lastructure habituell€EMOS
“FOLDED_OTA" classe AB. Le tableau 2.1 présente les résultats de mesure et de simulation du
méme amplificateur SH3 dans les deux différents cas de tension d’alimentation (5 V et 3 V).

Résultats de mesures de circuits dans les conditions suivantes:
Coq=25pF , Temp=27°C

load —

Tensions d’alimentation 5 Volts 3 Volts
Gain-dc 55.38 db 61.43 db
Dynamique de sortie 21V 0.8 V
Fréquence de transition 46 MHz 81 MHz
Marge de Phase 77.47 deg 62.2 deg
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Slew-Rate 0.105 V/ns 0.1 Vins

Courant totale consommé 2.1 mA 4.67 mA
CMRR 87.9 db 89.5 db

Tableau 2.1 : Tableau comparatif des résultats de I'amplificateur a deux valeurs différentes
de tension d’alimentation.

La dynamique de sortie de I'amplificateur opératior®ieB (Fig. 2.28) awondition

suivante (longueur de cang).l= 0.5um et \,;, =3 V) est :

DYN,, =08V (2.53)

Une analyse statique permet de comprendre ce résultat :

out

DYN,, = (VDD - VSS) - ((VDS)M16 + (VDS)M17) (2'54)

Or les grillesdes transistors |_2 et |_8épendent chacune de la branche précédente.
Prenonscomme exemple lgansistor |_2 ; si on posAV, la tension drain-sourceainimale

nécessaire pour saturer le transistd@, on a(VG)I , = Vpp ~4V. Pourque le transistor 1_2

conduise, ondoit avoir (VGS) =V;+AV ; on en déduit la tension de polarisation

I _2min

maximale pour la source du transistor |_2 :

(Vs), = Voo - (V; +24V)

(2.55)
En raisonnant de la méme maniére, on trouve :
(Vo), o =V +2AV + Vg
_ (2.56)
On en déduit la dynamique de sortie maximale :
DYN,, . = (Voo = Vis) — (2% +44V) (2.57)

Pour Vo, -V =3V, V=07V et AV =0.2V, on retrouve les réesultats de
I'optimisation (2.40).
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Pour résoudre ce probléme, un nouveau schéma d'amplificateur opéra@ibid8la été
concu (Fig. 2.31); il contient plusieurs circuits composites :

- Premierementon a enlevé I'étage dauissance puisque c'est ules facteurs de
limitation de la dynamique de sortie de I'amplificateur opérationnel.

- Deuxiémementles deux circuits cascodes rephd4-M6 et M5-M7 (Fig. 2.28), ont
etemodifiés ; ils ontété transformés en structure de transistors compobid®S (Fig.
2.26) enrajoutant les deux autres étagbStage degain, formé des transistors MCP1 et
MCNL1, et I'étage de décaleur de niveau, formé des transistors MCP2 et MCN2.

- Troisitmement les deux circuits cascodes repli8-M10 et M9-M11 (Fig. 2.28),
ont été modifiés ; ils ordté complétés et transformés en structurdrdasistors composites
PMOS (Fig. 2.27) en rajoutant les deux auttgyes: I'étage dgain, formé des transistors
MCP1 et MCN1, et I'étage de décaleur de niveau, formé des transistors MCP2 et MCN2.

Le schéma de I'amplificateur opérationnel CMOS “FOLDED_OTAdsse AB de la figure
2.29, montre queSH3 afinalement été complétemettansformé en une nouvelle structure
d'amplificateur opérationndMOS Composite(Fig. 2.31), plusadaptée auxconditions de
basse tensiod’alimentation et de faibleonsommationCette nouvellestructure est purement
différentielle; elleest constituéal’'un étaged'entrée(paire différentiellePMOS), et dedeux
étages de sortie symétriques en structure de transistors composites.
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Fig. 2.30 : Schéma initial SH3, Amplificateur Opérationnel Classe AB.
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Fig. 2.31 : Schéma de I'amplificateur opérationnel & Transistors Composite final.

- 65 -



Apres optimisation de ce nouveaghéma, orobtient des performances qui satisfont
entierement au cahiades charges initial. La plus grandenélioration obtenue concerne la
dynamique de sortie :

DYN,, =212V
(2.58)

alors gu'initialement, la dynamique était limitée & 0.8 V.
Une analyse statique permet de comprendre ce résultat :

DYN,, = (VDD - VSS) B ((VDS)Ms + (VDS)M7 + (VDS)Mg + (VDS)Mll) (2.59)

0 DYN,, = (Vi — Vi) — 44V
(2.60)

PourVpp —Vgs=3 V et AV = 0.3 V, on retrouve les résultats de I'optimisation.

En ce qui concerne les cibles transitoires (vitesse de balayage edtétapissement),
l'utilisation decircuits composites permetéviter I'emploi d'unétage desortie classe AB.
Analysons ce résultat :

U 1 [
le gain 0 ————r et la vitesse de balaya@R U | ,g(M5,M11)
e H )

ou Ipg(M1) : courant circulant dans la paire différentielle d'entrée,

Ips(M5,M11) : courant circulant dans la branche de sortie.

Dans ce type d'amplificateur, on peut faire l'approximation suivant
Ips(M1) = 155(M5,M11) ; on s'apergoitinsi qu'uneaugmentation de la vitesse Helayage
entraine automatiguement une diminution du gain.

Pour leschéma de la figur2.30 sansttage desortie classéAB, son gain intrinseque

A, O (gm Dfds)2 n'était pas assez éleve ; en effet, satisfaieahierdes charges pour la vitesse

de balayage et le temps d'établissement, sous-entendait une diminution de la valeur du gain qui
ne satisfaisaipplus a son tour aeahier des charges (a savoir 51 dB)cela anécessité
l'utilisation d'un étage de sortie classe AB.
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Avec le schéma de la figure 2.31, l'utilisation des circuits compgmtesetd'obtenir un

gain intrinséqueplus élevé A, 0 (g, [,)’ ; il est donc possible dgiminuer le gain tout en

satisfaisant au cahier des charges pour les cibles transitoires.
L'utilisation de circuits composites a dégradé, sans conséquence, deux caracteéristiques :

- Lamarge de phase M, =65.3° au lieudes 77.47° genérés par la structure SH3

(Fig. 2.30) souaune tension d'alimentation de ¥olts. Néanmoinsglle reste toujours
supérieure a ce qui est demarnidis lecahierdes charge¢Eqg. 2.52). En effet, Igircuit
composite générdes pbles secondairesipplémentaires queous avonsvolontairement
négligés dans I'élaboration des formules mais qui influencent pourtant la marge de phase.

- La dissipation de puissance: B,. =15.93mW au lieu del0.5 mW (pour la

structure SH3, Fig. 2.30 sous 5 volts), ou méme 14 mW (pour la str&tideFig.2.30
sous 3volts). Néanmoinslle reste toujoursnférieure a ce qui est demandéns lecahier
des chargeqdEq. 2.52). En effet,chaque circuit composite introduit #ansistors
supplémentaires par rapport a la structciaEssique, ce quaturellement augmente la
dissipation de puissanchklais les dimensions des transist@spplémentairesont tres
faibles, ce qupermet de npasgénérer une consommation de puissance trop importante.
On a donc pu respecter la marge donnée par le cahier des charges initial.
Le tableau 2.2 permet de comparer les performances électiigsisshémas de figure
2.30 et de Ildigure 2.31, obtenus aprés optimisation, en réponsecahierdes charge$Eg.
(2.39)) et pour latechnologie CcO05 [(

obtenus a l'aide de l'optimiseur Opart.

=05 um et Vpp =3V). Ces resultats ont été

min

Résultats de mesures de circuits dans les conditions suivantes:
Vepoy=3 Volts,  G,,=25pF, Temp=27°C
Amplificateurs Class-AB Amp-Op a Transistors
Opérationnels Composites
Gain-dc 61.43 db 67.3db
Dynamique de sortie 0.8 V 212 V
Fréquence de transition 81 MHz 116 MHz
Marge de Phase 62.2 deg 65.3 deg
Slew-Rate 0.1 Vins 0.16 Vins
Courant total consommeé 4,67 mA 5.31 mA
Temps d’établissement 25 ns 25 ns
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Distortion a (10 kHz) -50 db -80 db
Surface totale 45158un? 34026un7

Tableau 2.2 : Tableau comparatif des performances des deux schemas d’amplificateur
soumis aux mémes conditions de conception.

Le tableau2.2 nepermetpas deconcluresur l'apport ducircuit compositepour la
fréequence de transition ; effet, les deux valeurs de teéquence de transitiosont données
pour une marge de phase différente.

2.8. CONCLUSION

Les résultats obtenus en insérant des circuits composites dans le schéma traditionnel de la
figure 2.30 sontextrémementintéressants: en augmentant h@niere importante le gain
intrinseque dd'étage d'amplification, lesircuits compositepermettent des'affranchird'un
étage de sortie classe AB en source suiveuse, étage qui était responsable d'une faible dynamique
de sortie. Faisons une synthése des résultats obtenus :

Schéma traditionnel (Fig. 2.30) Schéma amélioré (Fig. 2. 31)
(sans étage de sortie) (circuit composite)

Aq = (9, 0.) (d'aprés Eq. 2.32) et A, =(g, 1) (daprés Eq. 2.45).

: 1
PuisqueA,, U —, on a:
! Y IDS
1 1
(gm |]d5)2 D I 1/2 et (gm H‘ds)z D I 1/3
DS DS

ou | ps : le courant dans la branche de sortie.

On constate que, pour le schéma amélioré, le djaimue moindorsque le courant
augmente. A gain équivalent, le courdans labranche de sortie eptus élevé pour le
schéma de la figure 2.31 que pour le schéma de la figure 2.30 (sans étage de sortie).

Pour avoir une vitesse dalayage équivalenteSR U 1), on doit rajouter urétage

de sortie classe AB en source suiveuse (Fig. 2.30).
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Dans ce chapitrenous avonsprésenté les raisons qui onbnduit a la conception
électrique du nouveau schéma (Fig. 2.31), puis nous avons interprété les réssitatdatien
obtenus. Bien que l'idée d'augmentegdén intrinséquel'un étaged'amplification ne soit pas
nouvelle [30], il semble queses applications deviennent dplus en plus nécessaires
aujourd'hui, avec l'arrivée de nouvellegechnologies utilisandes tensions d'alimentation
inférieures a 5 VoltsCette étude @ermis de générer une méthode de conception de nouvelle
structure, plus adaptées aux basses tensions d'alimentation et aux faibles conson@eti&ons.
méthode a eu un intéréssez importardans lemonde de la conceptioties circuits intégrés
analogiques, puisqusuite a sa présentation a la conférdB8SCIRC’95 [34].elle arecu le
prix de la meilleure publication de la conférence.

Le circuit composite peudussiétre utilisé comme générateur de courdiine paire
différentielle d'entrée ; legénérateur de courant ainsi réaligéssede uneaésistance bien
supérieure a un générateur de courant classique utilisant un tramsigtoe. Dans le casl'un
amplificateuropérationnel,ceci permetd'améliorer le rapport dedjection en mode commun
(CMRR.

Il apparait cependant quatilisation decircuit compositesoit limitée vers leshautes
fréquences ; en effet, @rcuit composite introduitles noeudsupplémentaires dordes pbles
secondaires qukon a punégligerdansnotre applicationPar contre, pour des fréquences
supérieures, lanarge dephase risque de ne plésre suffisante pour assurer abilité du
montage.
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DEUXIEME PARTIE

Methodologie d'Automatisation du Dessin
des Masques des Circuits Intéegrés
Analogiques et Mixtes: CHIRVAN
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Chapitre 3
Contraintes de Conception des
Circuits Intéegres Analogiques

3.1. INTRODUCTION

L'automatisation du dessin des masques disuits intégrés analogiques'est
considérablement amélioréaes dernieremnnées, erdépit de la complexit€roissante des
circuits analogiques et mixtes (analogiques/numeériques).

Durant les années 80 et le délmdgs année®0, de nombreusesecherches ont été
consacrées au développemdas outils degénération automatigu@u assistée) dlayout des
circuits intégrés analogiques a l'aide d’algorithmes et de logiamtsopriés. Cesecherches
ont été conduites essentiellement par des universitaires. Citons par exemple les outils (KOAN et
ANAGRAM) [43][48][53][63][96] développés paluniversité de Carnegie Mellon, loutil
(SALIM,...) [42][92][93] [94][95] développé par’EPFL, les logiciels et technique de
placement et de routage développés par 'université de Befk&Hg0][70], ceux développés
par l'université de Leuver{85][86][87][88], et finalement les outils (ELDOOPART,
CHIRVAN) [40][46][47][55] [56][57][56][73] développés par IENET. Toutes ces travaux
représentent I'état de l'art en la matié@es études ont essayéfdie intervenir la plupart des
contraintes analogiquegsour réaliser des circuits intégrés analogiques dmnnes qualités.
Néanmoins, lescontraintes analogiques neont pas toutes connues elétail par les
développeurs de logiciel, et souvaitifficilement gérable par les algorithmesoposés.Ceci
explique en partie 'absence de leur utilisation par itetustriels ainsi que l'absence de
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commercialisation par legsendeurs dedogiciels de C.A.O comme Cadence ou Mentor-
Graphic...

L'étude faite en premiére partieous apermis de mieux comprendre les contraintes
analogiques et leur effsurles performances desrcuits intégrésanalogiques. Cehapitre va
donc se consacrer a bien définir ces contraintes.

Le comportement électriguaes circuits intégrés analogiques est fortement influencé par
divers phénoménes parasites. Il est impossible de fourniistmeomplete déous leseffets
parasites entrant en ligne de compte. Car d'une part, ces effets dépendent du circuit a réaliser, et
d'autre partjls sont de natures diverses (effets parasites internes teansistor, dus a la
proximité d'éléments bruyants, dus a des phénonm@aesothermiques...). Néanmoins, nous
allons donner une liste des phénomenes parasites les plus répandus, ceux sust&Eptibes
plus souvent rencontré€et inventairenous permettra ensuite de déduire les contraintes a
prendre en comptiers de la phase du dessin des masquemuttparticulierementors des
étapes de placement, de routage et de compaction.

3.2. RRINCIPAUX PHENOMENES PARASITES RENCONTRES DANS UN
CIRCUIT INTEGRE ANALOGIQUE

3.2.1. Capacités parasites

On trouve desapacités parasitesdivers niveaux duayout. Tout d'abord, ilexiste des
capacités parasites internes aux cellules élémentaires. Par exeffgolepbserve le layout des
transistors présentés a la figld, onconstate que certaines pistes de métal, appartenant au
drain ou a lasource,croisent les pistes de polysilicium de grilltantséparées par unxyde,
ces deux couches technologiqubsne enmétal etl'autre en polysilicium,ntroduisent de
faibles capacités parasites entre les noeuds du drain ou de la source, et le noeud de la grille.

De méme, pour une technologie a deux ou plusieurs niveaux de métallisation, le croisement
de deux pistes métalliques, elles aussi séparées par un oxyde, entraine un cappitifedes
noeuds impliqués. Le phénoméne a lieu de la méme facon pour deuxdpisesiémecouche
technologique qui se suivent en étant proches.

Enfin, il existe des capacités parasites de jonctions classiques (transistors bipolaires) et des
capacités situées entre les pistes de routage (en métal ou en polysilicium) et le(exbstyd
. la capacité dite de grille pour le transistor MOS). Le modele de trandiDBseprésenté a la
figure 3.2, montre ces capacités parasites générées pamigistoriui méme, et représentées
par le modéle de SCHICHMAN et HODEGS.
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Fig. 3.1 : Layout du transistor MOS
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Fig. 3.2 : Représentation des différents éléments parasites internes du MOS.

3.2.2. Résistances parasites

Comme dans le cas des capacités, on trouve des résistances parasites internes aux
composants eux-mémes. Ce sont d'une part les résistances d'acces a la base, a I'émetteur ou au
collecteur (transistor bipolaire), d'autre p#eg résistanced'acces a la grille, adrain ou a la
source (transistor MOS). Ddus, lemétal et lepolysilicium (parfois utilisescommepiste de
routage) ont une résistivité non négligeable, qui se traduit, si les pistes sont l@xgugde :
les pistes d'alimentations), par des résistances dofatutil tenir comptedans le schéma
électrique final.
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3.2.3. Inductances parasites

Les pistes de métallisation internes aux transistors ou utilgéesleroutage conduisent a
desinductancegparasites. Cghénomene est généralement négligeable mais il peut prendre de
l'importance, notamment pour les circuits intédrasaillant & haute fréquenéen technologie
CMOS-analogique, déordre de 50 a 6(MHz; en technologie Bipolaire oBICMOS, de
l'ordre de 1 a 2 GHz, poues circuitsdes GSM paexemple) et(ou) travaillant dans un
environnement électromagnétique fortement perturbé.

3.2.4. Composants parasites actifs

Dans tout transistor MOS intégré, on rencontre des trandispmigiresparasites. lls sont
a l'origine des phénoménes dat¢h up”, comme le montre la figure 3.3 [49]. De méme, dans
une technologie bipolaire, la présence de pisiétalliqgues et ddiffusions demémetype,
séparées par l'oxyde de champ, engendre une structure MOS parasite. Dans un @it de
intégré analogique complet, ces éléments parasites actifs se connectent entre eux par
l'intermédiaire de€léments parasitegassifs présentégrécédemment, en particulier par le
substrat. Ommet ainsi en évidenceles réseaux parasitegli, souscertaines conditions de
polarisation, semettent enconduction et perturbent fortement le fonctionnementcidcuit
[49][50].

VIN

I_I_I [ I_l_l

1
IS5 I [ S I 5 B IS I
N-WELL
P~ Substrat Substrat
Coupe transversal d'un inverseur Portion des transistors bipolaires parasites
en technologie N-well CMOS de l'inverseur N-well CMOS

Fig. 3.3 : Représentation des phénomeénesatieh"up” des transistors MOS.

3.2.5. Appairage de composants (Matching)

L’'une descontraintes leplus importantes a considéreglans laconceptiondes circuits
analogiques, est l'appairage des composants.
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Les circuits électriqgues analogiques sont souvent lsagdaconnexion de réseaux devant
étre parfaitementsymétriques. L'exemple classique eastlui d’'un circuit différentiel.
L'obtention d'unappairage parfait entre les branches dileuit est I'une des principales
difficultés rencontrées lors du layout.

L'appairage, c'est l'uniformité du dopage des transigpemdant la phase de fabrication (a
la fonderie). Il esdifficile de I'obtenir pourtoute la plaque dsilicium. C'est pourquoi on
accorde une attention particuliere azomposants qui nécessitesdtte uniformité (les paires
différentielles, les transistors de charges d'un amplificateur différentiel...) .

Cette contrainte analogique du layout concerne les composé#iafgpeirage des parasites.
Les variations inévitables, présentes dans tous les processus menés jusqu'ici, viefaitdat du
non-appairage desaractéristiques électrigues de deux composalgstiques. Si ce non-
appairage est assez grand, il peut avoir un effet sur les performances des circuits en introduisant
des problémes électriques comme ['offset.

Les trois facteurs majeurs du layout qui peuvent effectudronrappairage (matching) des
composants identiques sont :Harme, I'Orientation et laSéparation

La créationdes composantstilisant des géométries identigues améliofappairage et
assure que les mémes objets soient sujet a la méme distorsion géométrique.

3.2.6. Interactions électrothermiques

Les caractéristiques électriquess composants intégrés sémtement influencées par la
température. Si la puissance dissipée par certains circuits intégrés est relativemealidagsie,
forte dans lescircuits intégrés en technologie Bipolaires BRHCMOS, en raison de forts
gradients thermiques apparaissant en surface de la puce de silicium, et surtout a basse tension (3
Volts). Ainsi pour minimiser les interactions électrothermiques, les composants da@trent
placés judicieusement. Qtispose par exemple, les composants vulnérablésffét de la
température (les paires différentielles, temnsistors decharges,...)loin des composants qui
dissipent une fortéeempérature (lesources deourants,...).Certains circuits intégres laute
densité d'intégration subissent eux aussi des effets de tempéraisgele faiblantensité. Le
nombre élevé de ces derniers entrainepungsance moyenne dissipée par les circuits intégrés
non négligeable.

3.2.7. Incertitude sur les parametres de la technologie

Le processugechnologiquen'est jamais parfaitemenstable. Ceci se traduitpar une
incertitude, parfois non négligeablsur la valeur des caractéristiques électrigues des
composants intégrés, et par des différences de comportement entédéeents identiques se
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trouvant sur lanémepuce. C'esparticulierement génarbrs de I'appairage de composants et
de sous-circuits. Nous ne somnmalheureusemenas maitre de cgghénomene parasite au
niveau layout. Il ne peut étre pris en compte que de maniére statistique.

Le changement de technologi@assi ureffet facheux, puisqu'il nous pousse toujours a
créer de nouveaux générateufransistors MOS, paires différentielles, résistances,
capacités...). Les anciens générateurs ne sontaghystés a ces nouvelles technologies, ce qui
est trés lourd a gérer.

3.3. CONTRAINTES A APPLIQUER LORS DE LA CONCEPTION D 'UN
CIRCUIT INTEGRE ANALOGIQUE

3.3.1. Contraintes sur les performances attendues du circuit
intégré analogique

Les contraintes de performancamt toujours données par les concepteussmémes suivant
un cahierdes chargesien défini. Ces contraintessont obtenuesgrace a la simulation et
l'optimisation des circuits électriques (schémas électriques) choisis par les conqepietemplir
une fonction donnée. Exemple de fonctions : "transmission de signal, conversion
(analogique/numérique, numérique/analogique), convertisseur delta-sygma, amplification,
échantillonnage..."

Ces contraintes de performances sont primordiales. Elles sont le but de la réaligaticircuit
intégreé, et sont prises comme base de conception. Il faut donc que les logiciels de conception gardel
toujours en vue ces objectifs, pendant toutepleses de laonception et dulessin du masque,
(placement, routage, et compaction). Les performancesrclut ne doivent, a aucunes de ces
phases, subir dgsertes olétreinfluencées. Dans le ca®ntraire la fonctionnalité du circustera
remise en cause.

Un bon outil d'automatisation de dessin dayout respecteoujours ces contraintes de
performancesCet outil doit prendre en compte les contraintes de concegéisgircuits intégrés
analogiques, énumérées précédemment.

Chaquecircuit analogique ales contraintes de performances spécifiques a sa fonctionnalité.
Sachant que les amplificatelggnt leséléments de bas#escircuits analogiques, nous donnons, a
titre d'exemple les contraintes de performances qui Isantliées et donthous avons donné les
détails dans I'annexe Al:

- le gain de I'amplificateur,
- la marge de phase (déphasage entre le signal de sortie et le signal d'entrée),
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- la fréquence de transition (bande passante),

- les dynamiques d'entrée et de sortie de I'amplificateur,

- le rapport de réjection d'alimentation (“power supply rejection ratio” noté PSRR)

- le rapport de réjection en mode commun (“common-mode réjection ratio”, CMRR)
- la distorsion du signal.

3.3.2. Contraintes sur le circuit final

La minimisationdes phénomenes parasites rencontrés daneirtasts intégrés analogiques
exige le respect des contraintes lors de la phase du dessirasigseslLes principales contraintes,
celles prises en compte dans notre étude, sont ici présentées.

3.3.2.1. Symétrie

La symétrie est une contrainte tres importante en ce qui concerne les circuits intégrés
analogiques. Elle est d'autant phécessair@our lescircuits différentiels, que ces circuits doivent
étre compléetement symétriques, et que le flux de courant circulant dans chacune de leurs branches e
identique, celles-ci étant symeétriques. Exemple: I'amplificateur différentiel miroir OTA, figure 3.4.

DDa

M= M3 Ma M=
xS S xS bl

E——[ i 23 |F—a=

<ouTH} ?
J csN l csF
’ iF 1P
M3
-—| I:EOE/EOE
[F==r3 vSsa
I[x_1 |[ e
EEZ> = | 2
==a

Fig. 3.4 : Amplificateur différentiel miroir OTA.

Les techniques des circuits différentiels sont souvent utilisées sur les circuits analvgi§ues
pour améliorer la précision du rapport de réjectibalimentation(PSRR,“power supplyrejection
ratio”), et la dynamique dsignal. L'ensemble degerformances potentielles de ces circuits ne
peuvent étre réalisées a mo@suneattention particuliere neoit prise pouappairer (matcher) les
parasites du layout dans les deux moitiés des branches différentielles.
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Finalement, si tous lesircuits différentielsétaient complétemerstymétriques, c'est-a-dire, Si
chaque composant avait son symétrique, le probléme de layout serait beaucoup plu®amsafe.
cas, ilsuffirait de dessineseulement la moiti€ du circudifférentiel. L'autre moitié pourrait étre
formée en pliant la premiere moitié du layout par rapport a I'axe de symétrie global du circuit.

Malheureusement, dans la plupart diesuits analogiques, si ungartie esisymétrique, l'autre
est completementasymétrique,(exemple: I'amplificateur folded-cascod-OTA, figuBe5). Cette
asymétrie entraine I'impossibilité d'appliquer le raisonnement précédemment développé.

| X =T =T

== 2= [ 5=.

E==> s 4[5

[ 52 =2 |——<=== o>
|[= I =
S === [5>- L cse
T r1e—a1=s
(2.
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S

Fig. 3.5 : Amplificateur folded-cascod-OTA.

3.3.2.2. Minimisation de la longueur des interconnexions

Sur le layout, un noeud du schéma électrique se traduit papistee soit ermétal, soit en
polysilicium, connectantous lesequipotentiellespins" descellules élémentaires contenant le
noeud. Plus ldongueur de la piste ekingue, plus saésistance et seapacité parasitsont
élevées. La minimisation des interconnexions est donc une contrainte a considérer.

Un des procédés pouarminimiser leslongueurs d'interconnexionspnsiste &usionner tous
les transistors qui peuveliétre, c'est-a-dirdes transistors possédant un noeoedhmun et une
diffusion semblableCeci permet de réduire afiais lescapacités parasites générées pafilesle
connexions entre les transistors, et la surface totale du circuit.

3.3.2.2. Minimisation de la surface totale du circuit

Une descontraintes classiques tieus circuits intégrés, qu'il s'agisse ddrcuits intégrés
analogiques ou numériques, estrimimisation de la surfac®tale ducircuit. Cette contrainte
est davantage liée a des problémes économiques (colt de fabrication), plutét qu'a des problémes
électriques ou fonctionnels. Il est donc important pour ltmitiel de conception derendre en
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compte cettecontrainte sans pourautant entraver celles a caractéres fonctionnelles ou
électriques, c'est a dire les plus importantes.

3.3.2.3. Mise hors-service des réseaux parasites

Eviter la mise en conductiodles réseaux parasitdsis a la connexiongénéralement par le
substrat, des composamiarasites actifs giassifs,demandeparfois la mise emplace d'isolement
basés sur Ipolarisation en inverse de la joncti®N. D'autre partune bonne polarisation de
substrat, grace a la présence de contactbulk”" régulierementépartis, estequise. Il s'agidonc
de mettre en place dpssesd'alimentation du substrat.

3.3.3. Contraintes de Placement

3.3.3.1. Symeétrie

La premiére et lgplus importantedes contraintes analogiques est biséir la contrainte de
symeétrie. Quand un concepteur réaliseciucuit analogiquedifférentiel, il supposejue le layout va
introduire des effets parasites identiques dans les deux moitiés du circuit, cétlrgsymétriques.
Rappelons que chague composant et chéiudinterconnexiongénérentdes résistances et des
capacitégarasites. L'absence giacement symétrique et ten appairage de ces effgtarasites,
peut induire une augmentation de la tensiboffset, ainsi qu'une dégradation du rapport de
réjection d'alimentation (“power supply rejection ratio” noté PSRR) [51].

Un placement et un routaggmeétriques par rapport a ase de symétrie globakont la
meilleure facond'équilibrer ces effets parasites. Utacement symétrique rédugtussi la
sensibilité des circuits analogiques au gradient de la températ@exi est particulierement
intéressant pour les circuits bipolaires et BICMOS, trés vulnérables a l'effet de la température.

3.3.3.2. L'appairage (Matching)

L'appairage de composants ou de branehes circuit intégré analogiquest difficile a
obtenir pour deuxraisons. Lapremiere vient del'incertitude surles parametres de la
technologie. Le concepteura aucun pouvoirsur ce phénomene parasite si ceest de
positionner les composants a appa&essi proche que possible less desautres en espérant
que l'uniformité des dopages sur la surface considérée sera bomleexieaneraison provient
du dessin des masques qioit étre identiquepour tous leséléments aappairer.Elle est
maitrisable par le concepteur a conditguiil prenne certaineprécautions. D'une part, les
layouts des cellules élémentaires & appairer doivent avoiéaeforme, etétre orientéeselon
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la méme direction lors du placement.D'autre part,les élémentsd'environnement qui
conditionnent les phénomenes parasites pouvant influencer le comportement électriougt du
doivent étre éliminés ou identiquekune cellule a l'autre. Ceci se traduit au niveau du
placemenpar des bruits importanEnfin, auniveau duroutage, I'appairage seanifeste par
une attention toute particuliere accordédéguilibrage destléments parasites (capacités et
résistances) présents sur chague noeud des branchiesuiticonsidéré. Par exemple, si pour
un noeud n1, la pistmétallique P1 le matérialisaatoise N fois unautre piste P, la piste P2
matérialisann2, noeud symétrie de ndans leschéma électrique, devmoiser, elle aussi N
fois la piste P pour équilibrer les capacités parasites. Enfin les longudrits é2devrontétre
aussi proches que possible pour équilibrer les résistance parasites.

3.3.3.3. Influence électrothermique

L'influence électrothermiquesur les circuits analogiques est une contrainte qui nelste ou
moins réservée a des circuits réalisés en technologie BipolaBéadIOS. En effet, les transistors
bipolairessont particulieremensensible a l'effet de kempérature. Si deux transistors splacés
dans un gradient de température non approprié, la différence de température peut produire un effet ¢
non-appairageDonc a défautd'une adéquation thermaldans uncircuit différentiel, cela peut
introduire des oscillations de signal [52]. Un placement symétrique, peut réduire la sensibilité de ces
circuits analogiques au gradient de la température.

3.3.3.4. Elargissement de la surface de routage

Un placement automatique doitujours prendre ecompte laphase de routage qui \&ivre.
Autrement dit, le placeur doit laisser un espace assez grand entre les composants, pour que les fils ¢
routage puissergasser pouconnecter lesransistorsentre euxsans difficulté.Cet espace eglus
ou moins grand, selon legiciel de routagegui va suivre. Pour lgouteur de canal,espace de
routage entre lesomposants est moins contraignant goar le routeur de labyrinthear celui-la
peut compacter ou décompacter le camks routage de chaque canal. Le routeulalblgrinthe
route sans déplacer les transistors, c'est pour cela giailaamtage besoin g#ace de routagpour
pouvoir respecter les autres contrairtesxmepar exemple, la mise gulacedes fils symétriques
d'un c6té et de l'autre de I'axe de symétrie, pour les circuits qui ont une structure syrfajse
différentielles). Pacontre le grandavantagequ'il a sur lerouteur de canalg'est que les fils de
routage peuvent passer sur les transistors,cairleepteur le perme€et espace peut étaeissi trés
important si un compacteur réduit ensuite la surface du c{anitespectartobujours lescontraintes
analogiques prises en compte par le routeur).
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3.3.3.5. Eloignement des sorties différentielles

Pour les circuits différentiels possédant aussi des sorties différentielles,tddpnutrséloigner
le plus possible les sorties les unesad&res.Ceci pour éviter un couplage capacitifossible qui
peut avoir une incidencsur les tensions dsortie, principalementiorsque ces tensions sont en
opposition de phase, causant ainsi un offset indésirable.

Topologiquement il faut éloigner les sortid#férentielles d'a peu pres unedizaine de
micrométres les unes des autres, et ceci quel que soit le niveau de métal utilisé pour le routage.

3.3.4. Contraintes de Routage

3.3.4.1. Symeétrie

Cette contraintest aussi trésnportante pendant lphase de routage, pour le€mesraisons

que celles que nous avons décrites dans le paragraphe de symétrie pour le placement (8§ 3.3.3.1).
Dans le chapitre 4, nous expliquerons, comment le routeur tient compte de cette condramte

si parfois le circuit n'est pas complétement symétrique.

3.3.4.2. Minimisation de la longueur des interconnexions

Sachant que chaque fil de routage gémkae résistances et deapacitésparasites, plus au
moins importantes en fonction de sa résistivité et dersgueur, lacontrainte de la minimisation de
la longueur d'interconnexion est nécesspoar réduire les effets capacitifs isistifs générés par
les fils, et ceci pendant la phase de routage comme pendant la phase de compactiégalefaeint
router avec des fils moins résistifs (comme métadtal2...),plustétqu'avec dedils plus résistifs
(comme le polysilicium).

3.3.4.2. Deécouplage des noeuds sensibles

Un noeud bruyantexemple : la piste d'alimentatiod’'un circuit intégré utilisé en
commutation, la piste de I'horloge d'un sous-ensemble logique, une piste de sortie branchée sur
une charge inductive...) ne doit en aucun cas se retrouver couplé a un noeud(szesiple :

I'entrée d'un amplificateur). Il est domssentiel que les pistes concernées ne se croisesit
possible, se cétoient. De méme, les composants élémentaires impliqués doivent étre éloignés les
uns des autres.
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3.3.4.3. Contrainte sur lalargeur des fils (fils a fort flux de

courants)

Les largeurs des filminimalessont donnéeautomatiquement par les reglesd#ssin, eteci
pour chaque technologieMais il y a des fils quinécessitentles largeurs supérieurescalles
données par les regles dessin,ceci pour des raisons qui leurs sgmtopres, cegue nous
expliquerons dans ce paragraphe.

Les fils d'alimentations (Mp, Vsg du circuit engendrent uftux de courant continu tres élevé.

Il est donc indispensable d'utiliser des largeurs de fils assez importantes.

D'autres branches de circuit faggalement'objet d'unflux de courantelativemenimportant,
mais ce dernien'est pagoujours continu. lifaudrait néanmoins élargir moyennement ces fils de
routage, pouréviter I'effet de "fusible"(coupure des filsjjui peut survenir apres un long
fonctionnement. Les noeuds qui subissent un flux de courant élevé sont, par exemple, les noeuds c
sortie d'amplificateur ayant une capacité de charge trés élevée.

3.3.4.4. Minimisation des capacités parasites (“Cross-talk,

Cross-over”)

Le layout peutussiintroduire un couplage de signal inattendu,cooss-talk, dans unircuit
qui pourrait injecter un bruit électrique indésirable ou éventuellearentistorsion de latabilité a
travers une branche de contre réactifeed-back”). Ce couplage pourratre introduitpar une
combinaison d'effet capacitif, résistif ou thermique [53].

Deux conducteurs peuvent avoir un couplaggacitif dans les deux cas suivant: si les deux
conducteurs sont sur des fils différents et se croisent (cross-over), ou si les deux conducteurs ont |
méme niveau de métal ou un nivadifiérent, mais restent prochdsin de l'autre (cross-talk). Ces
deux cas sont illustrés sur la figure 3.8 (a).

Dans le cas du croisement, le couplage capacitif est proportionnel a la surface de croisement de
fils; tandis quedans le cas des fils adjacents,clpacitéest proportionnelle a la longueur des
surfaces qui se font face. Cependant, ces couplag@gent étreréduits par minimisation des
croisements ou par minimisation des longueurs des fils paralléles a sighaux incompatibles.

Si la mise en paralléle ddeux fils a signawincompatibles est inévitable, un fil neutre (par
exemple, un fil de masse ou une ligne de référence) peyl@&tieentreeux comme un couplage de
protection. La figure 3.8 (b) illustre ce type de protection.
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masse de
protection

Ciil Ciil

Ccroisir]‘\e_nt_

Ccouplage

Sensible
(a) (b)
Fig. 3.8 : Layout de l'effet de couplage. (a) couplage capacitife entre les fils de routage.
(b) réduction du couplage capacitif par utilisation d'un fil de masse de protection.

Bruyant

3.3.5. Contraintes de Compaction

En ce qui concerne legiciel decompaction, le problemeescontraintes est davantagjé au
respect des contraintes prises en compte par les différents outils de dessin de tnaasdlzed en
amont (comme le placeur et teuteur), qu'a dewouvelles contraintes. Néanmoins, il y a des
contraintes spécifiques au compacteur, qui lui donne son originalité, en particulier la minimisation de
la surface totale du circuit, et la réduction des longueurs des fils d'interconnexions.

3.3.5.1. Minimisation de l|la surface totale du circuit

La principale contrainte du compacteur est lénlaréduction de la surfadetale ducircuit.
Ceciest nécessaireommenous l'avondit plus haut, poudiminuer le codt de fabrication, plutét
gue pour résoudre des problemes de fonctionnalité des circuits intégrés analogiques.

La compaction est surtout nécessaire apres un routage aeedeler de labyrinthe, puisque ce
routeur trace les interconnexion entre les transistors et les autres composants, sans les déplacer.

On sait que chaque composdans lelayout est un objet compog&ansistors MOSpaires
différentielles, résistances;apacités...),généré par un outil automatique de génération des
composants spécifiques a chaque technologie et respectant les redgssidepar construction. I
est doncinutile de prendre en compte les regles dessin a lintérieur des composants. La
minimisation de la surface du circuit, se réduit a la minimisation'edgpace extérieur des
composants, et a la minimisation des fils d'interconnexions.

Cette contrainte de minimisation de la surface totale du circuit doit se faire tout en respectant les
autres contraintegrises ercompteauparavant, a savoir: la symétrigppairage, laninimisation
des capacités parasites (Cross-talk, Cross-over), etc...
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3.4. Conclusion

Nous venons de présenter une liste exhaustive des principaux phénomenes pdeasites et
traduction en terme deontraintes. Ldiste de ces contraintesest pagxhaustive caselon le
circuit intégré a concevoir, d'autres effets tres particuliers peuvent étre rencontrés.

Les contraintes sont liées soit au dessinagdisles élémentaire, soit au placement, soit au
routage. Nous avons principalement mis l'acceniesucontraintes déétape deplacement, et
les étapes de routage et de compaction. Car ces contraniesnt permis par la suite de
réaliser un outil dedessin de masquautomatique (Génération, Placement, Routage,
Compaction) basé sur ces contraintes analogiques: CHIRVAN.

Ces contraintes seront encore davantage développées dahapite 4 et 5, et les détails
de leur implémentationlans les outilautomatiques de placement, routage et compaction y
seront présentes.

Aux contraintes de minimisation des phénomenes parasites s'ajoutent la contrainte classique
de minimisation de la surfadetale de siliciumoccupéegcontrainte directemerite aucolt de
fabrication. Ces contraintes sont les mémes pour tous circuits int@gtissoient digitaux ou
analogiques.
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Chapitre IV
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Chapitre 4
Environnement de Dessin des
Masqgues (layout) des Circuits
Intégrés Mixtes
Analogiques/Numeériques
CHIRVAN

4.1. INTRODUCTION

L'étape de dessin des masques, si elle est réalisée manuellemsasdstte la phase la
plus longue et la plus fastidieuse dectanceptiondes circuits intégrés. Il s’agit ereffet de
réaliser tous les motifs des masques qui seront utilisés lors de la fabrication duQuirquotir
assurer le borfonctionnement de celui-ci, un certain nombre de regles technologiques
(typiguement une quarantaine) concernant les dimensions et les espacements de ces motifs
doivent étre respectées. Pour corser le tout, le concepteur doit de plus s’assurer que les parasites
introduits parson dessin ndégradenipas trop les performances du circlnfin, pour des
raisons de codt, il doit aussi faire en sorte quardiit réalisésoit le pluscompactpossible de
facon a économiser au maximum la quantité de silicium reduiseétape de vérificatioaprés
coup restanalgré tout nécessaifour s’assurerjue toutes les regles de dessin loieh été
respectées et que les parasites introduits n'auront pas d’influence critique sur le fonctionnement.
Sachant que ldessin d’'unamplificateur opérationnel comportant &@nsistorsnécessite
environ deux semaines de travail, iomagine le temps qu'il faupour dessiner lesircuits
logiques comportant plusieurs milliers de transistors. D’ou l'intérét d’automagtephase de
la conception. En effeputre un gain de temps considéraldes du dessin du circuitela
permetaussi de supprimelétape de vérification et les multipleslers-retours quiétaient
jusqu’alors nécessaires/ant d’obtenir un layoutorrect. Tout ceci entrainant, biersQr, un
énorme gain de productivite.

-87-



Comme nous l'avonsdit précédemment, Igplus grandepart des outils delayout
automatique existant concerne les circuits intégrés numériques. L’électronique numérique est en
effet le seul domaingour lequel la recherche a débouckér deslogiciels utilisée dans
I'industrie. Le développement de ces logiciel® facilitépar l'introduction d’unecertaine
standardisation dans ledrcuits logiques. Cette standardisation consiste a réutiliser au
maximum, au sein d’'un méme circuit, aartain nombre dstructures prédéfinie&lle permet
donc de simplifier la tAche du concepteur en limitant ses degrés de liberté. Cette simplification se
fait au détriment de la taille du circuit et des performances. Utcompromis doit donétre
trouvé entre la diminution du temps de conceptiorcideuit et I'augmentation de sa taille.
Différents degrés de standardisatgmnt dongpossibleschacun correspondant a un style de
layout différent. Surles six style existant en numériqu®4], seulsquatre permettent une
génération automatique du layout.

En ce qui concerne I'analogique, uedle standardisation n'est pas envisageable. En effet,
les tailles des transistors utilisés au sein d’'m@me circuitvarient beaucoupplus et il est
quasiment impossible de réalisizs librairies de blocs fonctionnels: egffet, mémes’ils
réalisent la méme fonctionnalité, ceux-ci doivent étre redimensionnés a ¢begweire méme
complétement recongus, pour satisfaire aux spécificationgalut (par exemplel'architecture
d’'une source de courant ainsi que les dimensionsedetransistorshangent en fonction du
courant qu’elle doit délivrer et de la résistance de sortie quelle adaiir). Il est donc
particulierement difficile de trouver des simplifications dans la maniére de prqmdaealiser
le dessin des masques d’un circuit intégré analogique.

Celui-ci comporte en généralois étapes: la créatiodes layout de toutes lesellules
élémentaires du circuit, le placementags cellules lesnes par rapport aux autres rdaniére
optimisée, et enfin la réalisatiates interconnexionLette méthodologie sergitroche de
certains types de dessin des masques en numérique si lesdbpimssation ne faisaient pas
intervenir les contraintes d’appairage des composants et la prisengtedes phénomenes de
bruits ou descapacités parasites deutage, indispensables au bfmmctionnement final du
circuit. Le principal probleme devieators non pas d’arriver @onnecter entre elles toutes les
cellules du circuit (iln'y en aheureusement que quelques centaines au maximum),breais
d’assurer queelui-ci fonctionnera correctement afila, méme si celaloit entrainer uneetite
perte deplace. Nous sommes passés diunbléme d’ordre plutdguantitatif a un probléme
plus qualitatif, qu’il est d’autantplus difficile de traiter de maniérénformatique. C’est
pourquoi, anotre connaissance, il n’existetuellementjue peu de systemekautomatisation
du layout en analogique.

Dans ce chapitre, nous allons donc présenter I'outil Chirvan éidéidgveloppé au CNET-
Grenoble pour résoudre le probleme de I'automatisation du layout des circuits analogiques.
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4.2. METHODOLOGIE DE CONCEPTION DES CIRCUITS INTEGRES
ANALOGIQUES AU CNET GRENOBLE

La conceptiordescircuits analogiques débute par la saisie du schéma électriqieult
gue le concepteur a choigiour réaliser les fonctions nécessairpsur répondre aux
spécifications du cahier des charges.

Une fois leschémasaisi, unutilitaire permet deproduire automatiquement le fichier de
simulation correspondarfhetlist), quipeut étre exploitpar un simulateur électriqueLDO,
ainsi quesonoptimiseur OPART. Le but deettesimulation est de vérifier que tzellule que
I'on va implanter respecte bien les spécificatiattendues. Iffaut associer &ette netlist
d’autres fichiers nécessaires au bon fonctionnement de Eldo/Opart, a ségbiedecontenant
les paramétres technologiques et le fichier des spécifications du @aviehargeLettephase
de synthese électrique (Fig. 4.prmet d’optimiser legimensions des transistors schéma
électrique ainsi que leircuit, detelle facon que les fonctions demandées soient réalisées, en
respectant les spécifications. A la fin cldte phase, leschéma électrique ainsi obtenu peut
servir pour 'implantation physique.

Spécifications d Choix de schémas Parameétres
cahier des charges électrique technologiques 92
3
0
('D/
wn
(0]
Simulation ELDO %‘
@]
Optimisation OPART g.
[
Y e
Génération du dessip
— | d'implantation
CHIRVAN %’
J 5
(D/
wn
.. - (D
Verification =
DRC, LVS, ERC, .., <
2
C
(¢

<

Dessin d'implantation
(format GDS II)

Fig. 4.1 : Description de la chaine de conception des circuits intégrés au CNET-Grenoble
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ELDO [55][56] est un simulateur électrique développé au CNET-Grenoble. Il est basé sur
des simulations numériques itérativeglo estactuellement un outitonnu mondialement par
les concepteur analogiciens, commercialisé par la société Mentor Graphic.

OPART [40][57] est I'optimiseur d’Eldo. Il optimisautomatiquement ledimensions des
parametres variables du schéma électrichu@si, enfonction du cahierdes charges et des
parameétres technologiques définis initialeme®bn principe est deréaliser, entre chaque
simulation, une mesure des performanétctriques ed'en déduire al'aide deméthodes
mathématiques d'optimisation, de nouvelles valeurs pour les paramétres variables du schéma.

La phase de synthése physique (Fig. 4.1) consistengémentation du layout du circuit
intégré. L'environnementtilisé est I'outil CHIRVAN (84.3), développé au CNET par notre
équipe, etcontient plusieurs étapes (Fig. 4.2): génération automatique du layout des
composant®lémentairegtransistors,capacitésyésistances.....) et dmertains blocs de base
(paire différentielle, source deourant....); placement deces composants; routage et
compaction automatique.

Fichier (.INP) de
Reconnaissance
des structures

Fichier
technologique

Génération
des composants

Y

( Placement )
!

( Routage )
'

( Compaction)

Fig. 4.2 : Chaine d’'implémentation du Layout des circuits intégrés au CNET-Grenoble
CHIRVAN.

Le layout de la cellule étaachevé, il s'agit de vérifier les régles diessinDRC (Design
Rule Checking) selon différents critéres (exérification physique LVS (Layout Versus
Schematic) ERC, ESD....). Puis, une extraction et une nouvelle simulation cltcuit sont
réalisées afin de vérifier que le layout final pernmtjours laréalisation des fonctions
demandées, en respectant les spécifications du cahier.
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Stratégie de Conception

Mixtes

Hiérarchique des Circuits Intégrés

La conceptiondes systemeanixtes analogiques/numériques est simplifiée par la
méthodologie de conception hiérarchique, primet de réduire la complexité dystéme en
sous-blocs, a leur tour divisés en plusieurs cellules, etchl@rerchie constituée dausieurs
niveaux de conception est ainsi obtenue. Les différents niveaux ainsi faosni§srésentés a la
figure 4.3 : niveau systeme ou niveau modul@SAN, CNA, PLL...), niveau circuits
(comparateuramplificateuropérationnel, générateur de tension oucderant,switch...), et
niveau composantéransistors,capacitésrésistances...)Chaque fonction hiérarchisée peut
étre réalisée par différents types architecturautopalogiques. Cependant, utedle hiérarchie
n'enléve rien a la difficulté de réalisatiaiun outil de synthéseautomatique de circuits
analogiques (par exemple, 'outflynopsis pour la synthése deiscuits numériques),étant
donné gu’'unemémefonction (le gain par exemple) peétre obtenuegar deséléments de
“niveaux hiérarchiques” différen{ain transistor, un étage, amplificateuropérationnel...) et
gue les interactions entre ces différents niveaux influent trés fortesuelds caractéristiques
globales du circuit (bruit, bande passante, gain...)

_| Réferencel - - | Switch |

Sous-System
Mixte A/N

)

Ampli Op

FET

BJT

Comparateur -

Niveau
Module

Niveau
Circuit

Nive au
Composa n

Fig. 4.3 : Les niveaux hiérarchiques de la conception des circuits mixtes A/N.

4.3. LE LOGICIEL CHIRVAN.
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Le logiciel CHIRVAN développé au CNET Grenoble est destiné a accélgpendessus
de synthése dlayout descircuits intégrés analogiques auixtes. Il est organisé en plusieurs
modules:

¢ Editeur de schémas électriques.

¢+ Editeur de dessin de masque (layout)

¢ Générateur automatigue du layout des composant

¢ Placement interactif des composants

¢ Routeur automatique des cellules analogiques (routeur de Labyrinthe)
¢ Routeur automatique entre blocs analogiques (routeur de Canal)

¢ Compacteur automatique.

Tous ces modules sont intégrés dans un seuironnement quenous avonsappelé
CHIRVAN (Fig. 4.4).

Chirvan posséde deux fonctions principales : la saisie de schémas électriques et le dessin
des masques. Bhacune de ces fonctiomsrrespond undenétre ayantes caractéristiques
propres: menus, modes fimctionnement et méthodebaffichage. Cesleux interfacesont
orientées objet. C'est-a-dire que toutes les entités graphiques qu'elles contiennent réagissent aux
“clics souris" selon leur nature. Cela permet un apprentissage plus rapide des commandes et une
économie de menus.

La premiere application permet au conceptiimtroduire leschéma électrique de son
circuit sousforme graphique.Elle est adaptée des circuits d'environ une quarantaine de
composants. Les interconnexions sont réalisées explicitement par le concepteur en dessinant les
fils reliantles composants. Uecertain nombred'opérationsest offert pour dessiner @rcuit
Sous un aspect agréable : rotation, symétrie, alignement de plusieurs composants.
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| NetlistSpice|l—> Simulateur Eldg

Saisie de schémla

Environnement de dessin

Y

Génération
des Placement
composants

—

Routage de fils | Compaction du circi

;

Fig. 4.4 : Structure des taches dans CHIRVAN

Les masques sont ensuite congus de fagon construgiasiradu schéma ainsi validé.
Le dessin des composants esdlisé automatiquement pdes générateurs. Ugenérateur est
un programme capable dessiner, denaniere optimale, lesiasquesl'un composantdonné,
en tenant compte deesparameétres électriquedes régles de dessin detdghnologie et de la
surface a occuper.

Le placementies composanteste encore interactif. Celui-ci, bamdr une analyse de
contraintes électriques et topologiquereapecter. Il dépendompléetement de I'expertise des
concepteurs.

Le routagedes composantsntre eux est réalisé sditune fagcon manuelle, soit par le
routeur automatique “le routeur de labyrinthe” (cf. 8 4.4)pgrmet de routeautomatiguement
les cellules analogiques en tenant compte de toutes les contraintes analogiques.

Le routagedes blocsentre eux (routage “top level”) est réalisé paramteur decanal
(Chirvan routeur).

Etant donné que nous utilisons un routeur de surface poowtkge interne a leellule
(le routeur de labyrinthe) le placement des composantgaisié deelle fagcon que I'espace de
routage soit suffisammetdrge. D’'ou la nécessité d’exploiter un compact@aur réduire la
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surfacetotale ducircuit. Nous avonglonc réalisé un compacteur qui est en cohéramee le
routeur, c’est adire, qui respecte les contraintes analogiques et géométritfjeeprises en
compte par le routeur.

En résumé, Chirvaest un outilcomplet desynthése duayout des circuits intégrés
analogiques et mixtes. Il permet en outre, de réduire considérablement le temps passé a dessiner
les layout de ces circuits. Il est aussi un outil indépendant de la technologie emplagfie-car
est un paramétre d'entrée pour I'outil.

Les interfaces graphiques thgiciel CHIRVAN ont été construites suune bibliotheque
d'objets graphiques, que nous avons développé&eramun aved ENST. Cettebibliotheque,
écrite en langage Le-Lisp, a été transférée a la société ILOG qui la commercialise sous la marque
Aida-2D [58]. Il nous semble importargpur comprendre certains détails d'implémentation de
CHIRVAN (Fig. 4.5), d'évoquer les principes généraux et les bonnes propriétés d'extensibilité
d'Aida-2D. Celles-ci proviennent essentiellementl'dpprocheorientée objet qui até retenue
dans sonmplémentation.Pour une description plusétailléed'Aida-2D, nous suggérons la
lecture de I'annexe A2.

|
Maida-20
R T T e L T e e e T
FAE S A A S A A S A S S S S S S A
R T T T T T T T Y R T Y
EOEE A A S S A EOE A A A
R T T T T T T T Y T R T Y
R Alda-2 R A
R T T T T T T T Y W\
EOEE A A S S A N O
R T T T T T T T T T T T S T T T T T T T T Y
FAE S A A S A A S A S S S S S S A
Le-Lisp
Structure du logiciel CHIRVAN.

Fig. 4.5 : Structure du logiciel CHIRVAN, environnement de programmation.

4.4, GENERATION DES COMPOSANTS

La premiere étape de I'automatisation du layout des circuits intégrés analogiques est la
génération automatiqules composantEette étapeonsiste a générer les masques des
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composants (transistor, résistancapacité,..) apartir de leur représentation au niveau
du schéma électrique et denlatlist. Le générateur de Chirvdispose d’undiste assez
compléte de générateudMOS, PMOS,MOS decharge,paire différentiellesource de
courant, miroir de courant, BJT, résistance, capacité, prises caissons et substrats, ...).

4.4.1. Le MOS

Il existe un générateur ddOS replié (Fig. 4.6a).Les paramétred'entrée sont le
type du transistor, sa longueurlatgeur de grille et le facteur de repliemémi nombre
de transistors élémentaires a interconnecter). Les trois premieéres données sont recherchées
automatiquemendans lanetlist du schéma et ne peuvent étredifiées. Unevaleur est
suggérée pour léacteur de repliement, mais peut étre corrigée interactivedsard le
formulaire proposé a l'utilisateur.

Selon le type du transistor (N ou Fjig. 4.6b), lanature de ladiffusion est
automatiquement déterminée, ainsi que l'existence du caisson.

Le générateur calcule automatiquemdes difféerents masques composites en
respectant les regles de dessin minimales de la technologie:
- Le caisson séparé si le transistor est de type P ;
- La diffusion ;
- Les grilles en poly ainsi que leur interconnexion par une barre de poly
perpendiculaire ;
- Les connexions entre les drains élémentaires ainsi qu'entre les séncestaires,
qui correspondent aux niveaux métall et contact ;
- La surgravure est prise @mptedans lecalcul de ladiffusion en fonction du
nombre de repliements.

Chaque rectangle de poly ou hétal connait I'équipotentielle aquelle ilestattaché
dans le schéma électrique. Drain et source sont considérés comme étant symétriques.

E= diffusion
polysilicon
2 métall
Y métal2

¢ ) métal3

Fig. 4.6a : Layout d'un transistor MOS.
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Fig. 4.6b : Layout des transistors NMOS et PMOS.

4.4.2. Le MOS de Charge

Il s'agit d'une variante du précédent owridle du transistor estonnectée a une des
deux diffusions. Le générateur vérifie que cette connexiogffestivement présentdans
la netlist avant de la générer.

La surgravure est prise emompte dans lecalcul de ladiffusion en fonction du
nombre de repliements.

4.4.3. La Paire Différentielle

Il existe différents types de générateurgpdie différentiellePar exemplegelui ou
les deux MOS sont repliés de maniére identiqusoetplacés cbte abdte, oucelui ou les
deux MOS sont interdigités.

Les paramétres d'entrée sont le type des transistors, la longueur et la largédle de
communes et le facteur de repliement. Les trois premiwesées sontecherchées
automatiqguement dans la netlist du schéma et ne peuvema@diBées. Unevaleurpour
le facteur de repliement eproposéemais peut étre corrigée interactivemelans le
formulaire. Le génératewérifie égalemenu'il s'agit bien d'une paire différentielle
(transistors identiques et connectique correspondante).

Selon le typeales transistors (N oR), lanature de laliffusion estautomatiquement
déterminée, ainsi que l'existence du caisson.

Chaque rectangle de poly ou iétal connait I'équipotentielle aquelle il estattaché

dans le schéma électrique. Les deux transistors sont considérés comme étant symétriques.
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4.4.4. Le Miroir de Courant

Il n'existe qu'unseul générateur de miroir de courant: les dd®S ont les grilles
placéesdans leprolongement'une de l'autre. lest égalemenpossible de réaliser un
miroir ou lestransistors sont6te acoéte, par fusion (voiparagraphe suivang)'un
transistor normal et d'un MOS de charge.

Les paramétresl'entrée sont ldéype des transistorsles longueurs et la largeur
commune de grille et les 2 facteurs de repliembemte valeur pour les facteurs de
repliement esproposéemais peut étre corrigée interactivemeans le formulaire. Le
générateur vérifie égalemeqt'il s'agit bien d'un miroir de courant (méme type et
connectique correspondante).

Selon le typeales transistors (N oR), lanature de laliffusion estautomatiquement
déterminée, ainsi que l'existence du caisson.

Chague rectangle de poly ou de métall connait I'équipotentielle a laquellatihest
dans le schéma électrique. Etant donné le schéma électrique correspondant, il n'y a aucune
symétrie.

4.4.5. La Fusion de deux Transistors ou Groupes de Transistors

Il n‘existe qu'unseul type ddusion, celuides diffusions (Fig4.7). Lafusion des
grilles estremplacéepar leur connexionrmanuelle enPoly. La fusionest une opération
récursive.

Les paramétresl’entrée sontes transistors sélectionnés, ainsi daear position
relative au moment déopération. La fusiorcalcule automatiquement fzosition finale
des deuxMOS en tenant comptdes regles de dessin minimungette position est
obtenue par une translation perpendiculaire a I'axe commun des grilles des transistors.

Avant de réaliser cette opération, le programme vérifie gu'elleitst mémetype de
transistors,méme orientation des grilles, connexioreffectivement présentelans le
schéma.

Apres fusion, les éventuelles ambiguités (symétries) qui peuvent étre levées le sont.
N.B. : La fusionest récursive. Opeut également détruitene fusion(il s'agitalors
d'une fission), dans ce cas les symétries ou ambiguités sont restaurées.
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Fig. 4.7 : Fusion de deux transistors.

4.4.6. Les Prises Caissons et Substrats

Les prises sont générées aleanande a partol'un menu particulier. En fonction du
type de prisechoisi, lI'uniqueparamétred'entrée a fourniest la longueur de prise a

réaliser. La largeur de la prise générée est minimale. Il est possible de fusionner des prises
pour en obtenir de plus larges.

Le générateur calcule automatiquemdes différents masques composites en
respectant les regles de dessin minimales de la technologie:

- Le caisson s'il s'agit d'une prise caisson ;

- La diffusion du bon type ;

- Une couche de métall connectée a la diffusion par des contacts ;

- Une couche de métal2 connectée au métall par des vias intercalés entre les contacts.

4.4.6. La Reésistance

Il n'existe qu'unseul générateur deesistance, correspondant a la topologie “en
serpentin” qui est généralement utilisée.

Les paramétresl’entrée sont lavaleur de la résistance qui estitomatiguement

recherchéedans la netlist,ainsi qu'un certain nombre de parameétres spécifies par
l'utilisateur a travers le formulaire qui lui est proposeé :
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- Le niveau de poly choisi ;

- La largeur utilisédon vérifie automatiquement queelle-ci est compatibleavec la
regle de dessin correspondante) ;

- Le nombre de coudes dans le serpentin.

Le générateur calcule automatiquemdes différents masques composites en
respectant les regles de dessin de la technologie :

- Le serpentin dans le niveau de poly choisi ;

- Le contact a chacune des deux extrémités ainsi que le métall entourant ce contact ;

- La surgravure des polys est prise en compte.

4.4.7. Les Capacités

Il existe deux générateurs dapacités: les capacités apparaiss@ms le schéma,
dites capacitéfines, ayant une valeur bien déterminée, et les capacit@ecleuplage,
dites capacitégaufréesgui s’adaptent davantage a la surfaigponible. Lescapacités
sont réalisées par superposition de deux plateaux en polyl et poly2.

a. Capacité fine

Les capacités déterminégans leschémasont généréesommepour unerésistance
ou un transistor. Le formulaire qui apparait comporte les parametres suivants:

- Nom et valeur de la capacité ;

- Largeur (w) et hauteur (h) de la capacité ;

- Sélection du mode avec ou sans contacts (Fig. 4.8 et 4.9).

Le principe de génération est le suivant: puisque la valedixést seule I'une des
deux dimensions sera libre (ou tsux), 'autre étant calculée. $&s deux valeurs sont
libres, la capacité sera carrée. Laisser libre une dimension consiste a lui donva&eune
nulle. Les dimensions corresponderdeflesdes deux plaques de poly et cencernent
pasl’encombrement total de la capacité. Dans le ni@d@s contacts”, seuls les deux
plateaux de poly sont générés.

On prend encompte les regles de débordemegmblyl/poly2, poly/contact,
métall/contact. Laurgravureentre aussi dans lealcul des dimensiongnais non la
capacité périmétrique.
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Poly 2

Poly1l h ¢

Fig. 4.8 : Capacité fine sans contacts.

Poly 1 h% Poly 2

Métal 1
Fig. 4.9 : Capacité fine avec contacts.

b. La Capacité Gaufrée

Les capacités de couplage sont déterminées par leur encombrement, la valeapaeitéa
étant estimée a partir des dimensions. Les parameétres de génération sont les deux dimensions w
et h de la capacité. Leapacitéest réalisée par la mise @arallele deplusieurscapacités

élémentaires d’une longueur minimale (envirop,3@terconnexions comprises). Ceapacités

sontinterconnectées patesrails en métall. Lecalcul de la capacitést actuellementtres
approximatif.

4.5. ROUTAGE

4.5.1 Meéthodologie

Deux méthodes différentes sogénéralemenproposées pour résoudre peobleme de
routage (le routeur de canal et le routeur de labyrinthe) [59].

Le routage de canal est efficace du point de vue du temps de routage; il est aaskgien
au routage de circuidensespuisqu’il permet un routage dausieurs noeudsimultanément
dans le méme canal. De plus, une compaction ou décompaction localr@executéapres
le routage de chaque canal. La phase de compaction globale n’est donc pas nécessaire.
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Cependant, la méthode de routagecaeal nécessitque la surface de routage soit divisée
sousforme de canaux deutage, ce quimplique une arborescence de rectanglepseudo-
rectangles, qui peudtre difficile & créedans le cas degéométries complexes; par exemple,
dans la conception des circuits analogiques, les tailles et les formes des composaiiidates
varient considérablement. La compaction adnal peuts’avérerdifficile a acheverdans ces
géométries et éventuellement une compaction globale deviendrait nécessaire.

Ces considérationsgjoutées au faique le nombre degquipotentiellesdes cellules
analogiques est assez rédadnduit a choisir le routeur de surfa@®] pour leroutage des
cellules analogiques.

Etantdonné qu’un routeur diabyrinthe ne déplac@as les composants, urgape de
compaction eshécessaire. Leéveloppementles deux outilgloit étre cohérent, c’est dire
gu’unecontrainte respectée par le routeur dgialement étre respectgar le compacteur. Par
conséquent, la description declantrainte ne doit étre faitgu’'une fois pour les deumutils.
Pour celajes contraintes de performancmt d’abordraduites en contraintes géomeétriques:
minimisation de la longueur de la pisteétallique (spécialememtour des couches dmétal
résistivescomme lepolysilicium), minimisation du nombre deas, absence de superposition
entre les noeuds, distance entre les noeuds, symétries.

Le layout physique peut alors se scinder en quatre étapes principales:

» Un placement initial suffisamment large (automatique ou manuel) est exécuté pour prévoir
de I'espace pour le routage.
* Le routeur minimise la longueur de la pistétallique et lemombre devias, prenant en

compte le non-recouvrement des noeuds et les symétries. Le routage sur les trpastéines
permis ou interdit.

 Les pistegnétalliquessont alors élargies, sdidcalementsoit globalement, dans le but
d’abaisser la résistance des noeuds.
 Finalement, les compacteurs minimisent la surface de la cellule et les londgeyistes

métalliques, tout en respectant les contraintesoditeur. Lenombre de vias reste inchangé
durant cette étape.

La minimisation de la longueur des pistes métalliques et du nombre de vias, s’exécute selon
une fonction de colt de la forme:

>Scl+3 vin, (4.1)

ou G est le codt linéaire de la couche métallique i,

l la longueur totale de la piste métallique de la couche i,
le colt d’'un via de type j,

le nombre de vias de type j.

<
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Les ¢ ne sont pas tous identiques (par exemple,dst@lus élevé pour faolysilicium que
pour le métal). Une piste de routage entre dmnes de polysilicium peut aloére routée en
métal, si la distance est assez longue; c’est a dire, plus longue que:

2 'Vmétal-poly/(cpoly - CmétaD (4 . 2)

4.5.2. Description des Contraintes Géomeétriques

Les contraintes géométriquamnt utilisées par le routeur et le compacteur, et résulte d’'une
analyse des contraintes de performances qui peut étre établie sommairement comme suit:

- liste des largeurs des fils de routégeeud, largueur);

- parameétres (cv;) de la fonction de codt correspondant a chaque fil de routage et a chaque

type de vias;

- listes des couplegnoeudl, noeud2jjui doivent respecter les contraintes wien-

recouvrement;

- liste des distanceminimums(noeudl, noeud2, dist) r@specter entre lesoeuds pour

eviter une capacité de couplage excessive.

- liste des symétries (poutappairagedes parasiteslzthaque symétrie est décritemme

une liste de couples deomposants symétriques, ufiste de couples denoeuds
symétriques et I'orientation de leur axe de symétrie (vertical ou horizontal).

Notonsque les deux outils utilisent la fonction de colt nposir différentspropos. La
fonction de colt du routeur est utilispeur guiderl’outili dans unerecherche partiellement
discreted’espace.Certaines contraintes analogiques résultent de choix topologiques discrets
(par exemple, les fils a un seul niveau de routage @lusgieurs niveaux), d’autres sont
continus (la longueur de la piste métallique). En changeant les coefficigingsraentionnes ci-
dessus, le type de comportement désiré @eetnduit. Par contraste, une fois queciecuit a
éte routé, tous les choix topologiques sont établis et doivent étre respectés par le compacteur. La
fonction de colt du compacteur est simplement utiligde minimiser la résistivitéréelle” de
la piste métallique.

4.5.3. Algorithme de Routage

Les méthodes baséssr deggrilles sontmal adaptées aux cas de géométdemplexes.
Plusieurs méthodes oBtésproposées pour lmutagedes circuits analogique$61][62][63]
[64][94][95]. La méthode décritéci dérive du routeur d’expansion de tuiles (tile-expansion
router). Cependantettetechnique 2été adapté@our permettre le routage a weul ou a
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plusieurs niveaux de métal. Les trois étapes de I'algorithme de routage daatiéssous, sont
la construction des structures de corner-stitching[86tdonnancementdes noeuds et le
routage des fils individuellement, incluant la mise a jour des structures de corner-stitching.

4.5.3.1 Construction de la représentation du Corner-
Stitching

Dans une représentation de layout standard, seule la surface occupée par les composants ou
les pistes métalliques est représentée. Dans notre systéme, nous utiliddmaitiaegraphique
a deux dimensiong“2D”) et une structured’arbre a quatre voisinages (“quad-tree”).
Cependant, pour le routage, une bonne représentation de la surface védgiiest Pour cela,
une structure de corner-stitching correspondant a la surface de routatigbeste a chaque fil
de routage (généralement du polysilicium ou du métal). La surface de routage correspond soit a
la surface totale de la cellule soit a une partie rectangulaire de la cellule. Une structure de corner-
stitching (que nous noterons C-S) est un ensemble de rectangles -ou de tuiles- respectant le non-
recouvrement, reliés entre eux; chaque tuile consiste en une @xiginequatre pointeursers
des tuiles voisines particulierésig. 4.10), etune listed’attributs. L’'usage des pointeurs et la
non-redondance d’'information font la mise & jour de la structure (en insérant ou supprimant un
rectangle, en fusionnant detuiles...) trés rapidementCette structure permeégalement une

recherche assez rapidevh] ou N est le nombre de tuiles) des tuiles contenant un point, ou de

la liste de tuiles croisant un rectangle donné [66].
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Fig. 4.10 : Une représentation de corner-stitching est un ensemble de tuiles rectangulaires
reliées entre elles.
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Une liste d'attributs est donnée pour chaque tuile. Ces attributs fournissenfonmeation
utile pour le routeutelle que le(s) composant(gt/ou le(s) piste(s)métallique(s) auxquels le
rectangle originahppartient. Undiste vide signifie que le rectangfeour étre utilisépour le
routage.

La construction de |&€-S commence aveane structurenitiale de cinq tuilegFig. 4.11)
correspondant a une surface de routade. Les rectanglebasiques du layouglargis de la
moitié de la distance minimusont alors insérés, ks tuiles résultantes recoivent atiribut
d’'apres la nature duwectangle dulayout. Si deuxrectangles se chevauchefiig. 4.12),
I'attribut de I'intersection résultante est 'unides deux ensembles d’attributotonsque les
rectangles d’'une couche deétaldonné peuvent représentees tuiles du C-S decouches
différentes si une regle existe entre les deux couches; par exempleileaioerrespondant a un
rectangle de diffusion peut étre insérée a l'intérieur d’une surface de polysilicium C-S.

Fig. 4.11 : Le corner-stitching initial, représentant une surface vide. Les quatre tuiles
environnantes ne correspondent pas a la surface de routage, mais permettent aux algorithmes de
recherche de bien fonctionner a la frontiere du circuit (ou des blocs).

Fig. 4.12 :Insertion d’'un nouveauectangledans la structure de corner-stitching. Le
nouveau rectangle a les mémes attrilfteprésentés en gris) qu’ungle existantdéja. Les
attributs des nouvelleguiles sont I'union des nouveauattributs (résultant de linsertion du
rectangle) avedes attributsdes ancienneduiles. Lesrectangles qui ont les mémes attributs
peuvent fusionner.

Cette approche consiste a insérer chageaetangled’'un composant donnglutét qu’a
insérer un rectangle unigue damposantBien que davantage deémoiresoit consommeée,
cecioffre deux avantages majeurs: premierement, les composants non-rectangulaires peuvent
étre traités correctemeliEFig. 4.13); deuxiemement, les zonesétalliquesd’'un composant
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peuvent étreconsidéréesommedes fils ordinaires, ce quiduit le nombre de traitements
spécifiques.

E diffusion

metal2
% metal3

Fig. 4.13 : Unestructure de layout consistant en un transistor NMOS eatoufact du
Well, et les tuiles correspondantes (de droigaache, dans lgolysilicium deC-S, lemétall,
le métal2).

4.5.3.2. Classement des Noeuds

Une fois que la surface deutage até construite, les noeuds (aquipotentiellessont
routés un a un. La détermination du prochain noeud a router s’accomplit de la facon suivante:

* Avant ledessin des fils de routage, la source eirl@n des transistors peuvent, en

général, étre échangés, exception faite pour les transistors déja fusionnés avec une prise (“body-
tie”) ou un autrecomposant. Un noeud qui neontient quedes zones ambigué&svec
source/drain non encore distinguées) ne peut pas étre routé en premier;

» De tous les noeuds routables, il faut d’abord router ceux qui ont le plus grand nombre de
contraintes de non-recouvrement;

* Des précédents, il faut d’abord routetui qui a lemeilleur rang dans ldiste de priorité
définie par I'utilisateur;

 S’ils ne reste que des noeuds ambi@esquin’est généralemenpas le casétantdonné

que les ambiguités sont progressivement résolues durant le routage des premiers rfaatids), il
assignerarbitrairementdes zones de I'un des transistors ambigus et proagsieme décrit
précédemment. Ceci est rarement le cas dans le ralitageircuit complet,étantdonné qu’au
moins les terminaux d’entrée et de sortie (I/O) pircilcuit ont un noeud non-ambigumais

cela peut apparaitre dans le routage local.

4.5.3.3. Routage des noeuds

Le routage de chaque noeud est dérivd’algorithme de Lee-Moorg67][68] avec A*
améliorant{69], et del'algorithme d’expansion de tuile§62][63]. Chaque connexion skit
donc en deux phases: expansion d’'un noeud (appelé source) jusqu’a ce qu’un desilleeuds
soit atteint;puis, tracérétrograde de laible jusqu’a la source. Un noeuwbt une collection de
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rectangleonnectésappartenant soit a un composant soit diluthéja dessiné. Pacontraste

avec l'algorithme initial, il 'y a pas de graphe de routage explicitement prioritaire. A la place, la
description de la surface de routage est mise a jour de facon dynamique durant la phase
d’expansion, en vud’éviter de trop petits rectangles qui ne peuvee Etre utiliséspour le
routage.

a. Expansion

Le principe d’expansion A* est baseé sur le calcul pour chaque noeud, de deux codts: le colt
réel correspondant au calcul de la fonction de co(t le long du chemin réel de la soweedu
et le colt estimé du chemin optimisé ignorant les obstacleselud a la cible. La fonction de
codt estimée entre le noeud et un élément de la cible est calculée a l'aide de la formule suivante:

min, (c.D +3 v,.n) (4.3)

ou D est la distance,
[ est un des fils de routage;
n, est le nombre de via de type j nécessaire pour router le fil i.
Par exemple, pouwronnecter un noeud de polysilicium a un noeud de métaldtilesant
du métal2, nous avons besoin d’'un via de poly/métall et de deux vias de métall/métal2. Ce colt
estimé relativement compliquést rendu nécessaire par le choix d’'une fonctioncoié

hétérogene. Par la suite, le colt total représente la somme des codts réels et estimeés.

L’expansion crée des objets duype “noeud”, qui sontplacés a lintérieur de deux
collections, respectivement appeléegafieinte) et Hétendue). Leype “noeud” est défini par
les critéres suivants:

tuile: la tuile sur laquelle le noeud est basé (un rectangle dans une couche donnée);

colt-r: le colt réel, dont la définition est donnée ci-dessus;

colt-e le colt estimé (pour atteindre la cible);

entrée la zone ou le fil doit pénétrer la tuile:silagit soit d’'unsegment si la tuile et son
parent appartiennent a l@&mecouche, soit d'umectangle (I'intersection de la tuile et de son
parent)s’ils appartiennent a différentesuches. A ceci, ifaut ajouter le “point d’entrée” (le
point d’entrée le plus proche du point d’entrée parent) qui est tdisecalculerles distances
dans I'évaluation du codt.

parent: le noeud parent (description de I'arbre d’expansion); le parentéreudans la
méme couche ou dans une couche différente.

Une fois que le noeud a routegé déterminé, I'expansionommence avec leoeud non-
ambigu. Un ensemble de noeuds initiaux est formé par les tuiles desmeud. Ces noeuds
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ont tous un coQt réel nul, et forment la liste initiale A. L’algoritidiexpansion est alordéfini
comme sulit:

il faut choisir dans A le noeud qui a le colt total minimum;

sile noeud est un noeud cib#ors procéder au tracé (rétrograde) ou final,

sinon, il faut placer le noeud dans E, en le déplagant de A,

I'étendredans undroisiéme direction: par exempleour chaque couche connectable a la
couchecourantecréer les tuilevides les plus larges daebaque direction et créer le noeud
correspondant (Fig. 4.14) si janction est asseargeselon la largeuminimum de la couche;
mettre ces noeuds dans R;

continuer jusqu’a ce que la cible safteinte ouque I'expansion ne soit pas possifiible
inaccessible).

b. Tracé retour (“Backtracing”)

Une fois que lacible a étéatteinte, le fil esttracé. Pourchaque noeud, I'entrée est
précisément déterminée, les viEmnt placés deelle facon que la longueur dahemin soit
minimiséedans lacouche laplus résistive et que le nombre de jogs soit aussi minimisé.
Parallelement, le fil réel est tracé dans la fenétre d’éditeur de layout.

=
| E

W ] il

=

§ll

Fig. 4.14 : La phase d’expansiomodifie le C-S dans ldut d’éviter les tuiles superficiels
gui ne peuvenpas étre utiliséegpour le routage. Le C-S correspondantnaétall peutétre
observé. La surface noire représente le noeud source, la suatdée lesbstacles, la surface
blanche les tuiles vides, et la surface grise les tuiles correspondant au noeud.

4.5.3.4. Routage a unseul niveau et a plusieurs niveaux de

couche meétallique

La figure 4.15 illustre I'influence de la fonction codt sur le choix entre un routage a un seul
niveau ou a plusieurs niveaux de couche de métal. Deux transistors sont séparés par un obstacle
de métall. lidoivent étre connectés ensemble via la grille eblarce. A lafigure 15(b), les
colts de vias soritas, et leoutage suit leehemin leplus court a travers I'obstacle utilisant le
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métal2; a la figure 15(c), les colt de vias ont étés augmentés, et le routage contourne 'obstacle,
utilisant du métallCependant, les grillesontconnectées a I'aide du métall, a cause du coQt
élevé du polysilicium.

|.-|||-|r|
5
E Ay
-
- |
- -
R
i

(a) Placement initial. (b) Routage utilisant une fonction (c) Routage avec codt de via
de codt standard. élevé.
Fig. 4.15 : Routage a un seul niveau et a plusieurs niveaux de couches métalliques.

4.5.3.5. Attribution de noeud Ambigu

Quand umoeud estouté, une attention particuliére doitre portée a cque I'ambiguité
soit bien résolue: dans certains transistors repliés “folded transistors”, une des zones du drain et
de la source peldtre plus difficile a connecter quel’autres.L’algorithme simple décrit ci-
dessus peut conduire a un résultat non-optimal (Fig. 4.16).

Le probléme peut étre résolu en ajoutant un “cot d'acces” a la zone externe au drain et a la
source. Ce colt permet au routeur de favoriser la zone interne. Le co(t d’aqueEseesinme
le produit du codt linéaire du métall avec la hauteurahsistor. Une foi$ambiguitérésolue,
le colt d’acces est remis a zéro.

4.16a. Placement initial 4.16b 4.16c¢C

Fig. 4.16 : La longueur minimum du noeud (@) conduit a un routage non-optimal du noeud
(b) (4.16b). Si nous prenons en compte le colt d’acces, cela conduit a un
meilleur résultat (4.16c). Dans les deux cas, le noeud (a) est routé le premier.
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4.5.3.6. Non-recouvrement

Avant le routage dmoeud, desuiles virtuellessonttemporairemeninsérées danshaque
couche de métal, au-dessus ou au-dessous de toutes les tuiles appartenant aayamoges!
contraintes de non-recouvrement avec le noeutk. Les obstacles sont aloeslevés avant le
routage du prochain noeud.

D’autre part, les noeuds ayant des contraintes de non-recouvrement sont routés en premier,
dans le but de limiter les congestions.

4.5.3.7. Symétries

Le routeur peut manipuledes symétriesméme imparfaites (Fig. 4.17). Sil'axe de
symétrie est spécifié, une liste des correspondances (noeud 1, noeudx®pitstde la netlist
et du placement du composant; c'este liste denoeuds quasi-symétriquesiest a dire
partiellement symétriques (sur une partie du circuit). Dans ce cas, le routage se déroule en deux
phases:

Dans la premiére phase, des obstacles virtuels symétriques aux obstaclesmgmisant,
fil de routage...) sontréés durant la description de la surfaceraldage. Chaque noeud est
routé comme décriti-dessus dans la surface rdeitage réduite. Cependant, quandfilirest
dessiné, un fil symétrique est dessiné si nécessaire et, dans tous lesotasaale symétrique
virtuel estcréé, poumpermettre a I'espace de routage de rester symétrique dunanitdge.
Lorsque les noeuds symétriqgues sdefssinés, dewaleurs de propriétés spécialsent
attachées a des paires de segments symétdamnasle but d’informer edétails le compacteur
sur les symétries qui doivent étre maintenues. Si tous les noeuds n’éné ipagés lors de la
premiere phase, les objets virtuels sont enlevés,retifage deous les noeuds est compléte,
ignorant les symétries.

Notons que la description de I'occupation de la surface en termes d’attributs de tuiles
facilite le placement et I'enlevemedes masquedienlevementd’'un masque consiste en la
suppression de I'attribut correspondant de toutes les tuiles qui le possedent.

=i

AAARR

(a) Placement initial. (b) Routage sans obstacle virtuel.
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(c) Routage avec obstacle virtuel.

Fig. 4.17 : Routage de géométrie quasi-symétrique. Dans la situation initiale (a), un
obstacle non-symétrique sépare les composants de gauche. Le routage minimum amene a
un résultat asymétrique (b); la présence de I'obstacle virtuel permet un routage symétrique

().

4.6. COMPACTION

4.6.1. But

Le but du compacteur est de minimisertddle du circuit(silicium) et de minimiser la
longueur des pistes métalliques, en produisant un layqutisecompactpossible et eprenant
en compte les contraintemalogiques. En ce qubncerne la prise ecomptedes contraintes,
nous supposongue les effets parasites inacceptaldas les performances duaircuit sont
evités.

Minimiser la taille du circuit aussi bien que la longudes fils estlairement un probleme
d’optimisation qui peut étre résolu par des algorithmes classiques tant qu'ils petedraduit
en une minimisatiord’une fonction de colt significativddne telle fonction de colt est

généralement la somme pondérée de la taille du circuit édmigpseurs des différentes branches
de fils, c’est a dire:

minimiser @.taille du circuit+ B.Y ©, . (longueur des segments)
sous contrainte de I'ensemble des régles de dessin et des contraintes analogiques

a et étant les poids utilisés pour la taille et les longueurs, respectivement.

©, étant la résistivité linéaire du segment de fil i .
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Les contraintes du probléme de minimisation résultent de la traddetsoregles de dessin
et des contraintes géométriques décrites ci-dessus. Ces contraintes sont d’égalités et d’'inégalités
linéaires entre les coordonnées des objets.

4.6.2. Méthodologie

a. Compaction mono-dimensionnelle

Pour maintenir la complexité du probléeme a un niveau acceptable, la compaction est
accomplie en alternamés étapes de compaction a une seliieension. Achaque étape qui
compacte le circuit le long de la direction X ou Y, le graphe de contrainterestruit, apartir
desrelations de voisinage entre les couples d'objets qui peéuertéplacés. La fonction de
colt associée est alamEnimisée amenant a dmuvelles positions desbjets. Cette étape se
répete alors le long de la direction orthogonale (Fig. 4.18).

— (=0

apres compaction en Y aprés compaction en X

point de départ \ | |

H L]
aprés compaction en Y

aprés compaction en X

Fig. 4.18 : Différents résultats des compactions XY et YX.

Etant donné que le probleme de compaction tend arégreontraint, les régles diagonales
peuvent étregnoréestemporairemenpour permettreplus deflexibilité dans unedirection de
compaction. Dans utel cas, les regles de diagonale®nt prises ercompte dans l'autre
direction (Fig. 4.19).
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v|3|b|||te\en\x métall méall métall

i ~

aprés compaction apres compaction
) ] en X sans régle i enyY
métall métall| de diagonale métall

métall-métall a mi-distance
normallement utilisé
en compaction X

Fig. 4.19 : Relaxation des regles de diagonales.

b. Compaction Partielle

Comme le souhaiterdouvent les concepteurs, ®mpacteur permet une compaction
partielle dedeux facons: il est possible soit demander au compacteur de travaiier une
surface prédéfinie du circuit, soit de prendrecempte seulement ldds de routagepour la
compaction. Dans le premieas, toudes objets a l'intérieur de la surface choisie peuvent se
déplacer en maintenant leurs connections avec les objets travelgait¢ lde lasurface.Dans
le second cas, les composants sont maintenus a des positions fixées et seule la minimisation des
longueurs de fils est réalisée.

4.6.3. Description d’'Objet

Chaque composant (transistors MOS, paires différentiebsgstances...pst généré par
un programme générateur de composant qui prermbrapte la technologie utilisédpnc les
regles de dessin somdspectées par construction. La forig@ométrique du composant ne
change pas durant la compaction et il est par conséquent inutile de prendre en compte ces régles
de dessirfinternes” durantcette étape. Néanmoins, saontenu n'espasreprésenté par la
boite de limitation (“bounding box”) de chaque couche, mais il est plutot la combinaison de tous
les masques dont il estomposé. Decette facon, il est possible ddraiter des formes
irrégulieres, produites quand les composants fusior(egnttransistors m10, ml etll a la
figure 4.27).

Les segments de fils métalliquesnt représentés par les coordonnéedede centre.
Jusgu’a maintenant, seuls les segments horizontatectetaux ont étésonsidérés. Pour une
compaction a undimension, une&atégorie desegments pelétre déplacééex.: les rectangles
verticaux pour unecompaction le long de la direction horizontale), et les autres doivent
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s’adapter aux nouvelles positions des positipriédentes en adaptant leur positioteet
longueur, en prétant particulierement attention aux inversions et disparitions de segments.

4.6.4. Contraintes de Descriptions

La liste des différents types de contraintes est donnée ci-dessous.
* Regles de Dessin: toutes les réglesddssin sont prises en compexceptées celles

définissant les détails internes des composants. Elles expriment soit une distance reimti@um
deux objets de deux couches données, soit une distamémum entredeux objets telgju’'un
transistor et une body-tie appliquant une polarisation du Well.

 Contraintes de Couplage de noeumistaines régles de distanténimum peuventussi

étre imposées (par le routeur par exemple) entre un couple de no&medssices derniers sont
routés avec différentes couches métalliques. Ces contraintes sont d'inégalités linéaires.

* Regles de Fusion: les reglégant les positions relatives de certaingbjets. Elles

consistent, par exemple, en la fusion de plusieurs transistolsupaone daliffusion dans le

but de minimisercertaine capacité dsource/drain.Quand la direction de compaction est
parallele a layrille, les regles de fusion des diffusions statluites en régles de glissement
(bornes supérieure @férieure) pour maintenir lasurface de recouvrememaximum des
régions de diffusion. Quand threction n’estpasparallele, les regles dasion sontd’égalités
simples linéaires. Les regles de groupement d’objets (ex.: sous-bloc) sont aussi des égalités.

» Contraintes de Non-recouvrement: pendantrdatage, l'utilisateur peut exiger que

certaines couches de routage ne recouyastles composants. Cesntraintessont prises en

compte dans le processus de compaction, de la fagon suivante: pour chaque couche interdite, un
rectangle de protection virtuel estédanschague composant; ces rectanglest alorgraités

comme des masques ordinaires.

* Regles de Symeétriesilessonttraduites en égalités linéaires entredesrdonnées d’un

objet physique et les coordonnées d’un pseudo-objet représentant I'axe de symétrie (Fig. 4.20).
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1 2 2 contraintes de symétries avec un axe de symétrie vertical
yl=y2

y3=y4

6 ’ y10 = y11

3 8 9 4 X1+ X2 = X3 + x4 = 2.x12 = X6 + X7 = X8 + X9
x5 =x12

10] 5| 12

Fig. 4.20 : Exemple de contraintes de symétrie.

» Contraintes Discretes: les contraintes de non-croisemenbeleds et deéparation de

région équipotentiellenéritent un traitemengpécial. Le routeur estapable de minimiser le
nombre de croisements entre deuxeudsmais ceci n‘assure pas unsaituation denon-
croisement. Si nous utilisomss contraintepour lecouplage denoeudsdécritesci-dessus, le
compacteur n'ajoute jamais de croisements: ce qui assure que la situation n’empire pas.

Les regles de séparation entre des régions équipotentielles (en particulier entre les well) sont
normalement ignorées car elles ne peuvent pas étre traduites en équations (littéetesent
parlant, une regle telle que “la distance doit étre nulle ou plus grande que x micrometres” devrait
étre traduite en logique ou en prédichAlanmoins/utilisateur peut demander qu’elles soient
mises en vigueurc'est a dire que la distance d’espaognimum entre les régions
équipotentielles de non-recouvrement soit respectée (avesque d’expansion de faille du
circuit).

4.6.5. Construction des Contraintes

Le graphe degontraintes est construit en tr@tapes. Premierement, lesntraintes de
connectivité sont introduites: ellessont traduites en contraintes de limitssipérieures ou
inférieures. Puides objets (composants, segmentsfitde plots d’entrée et de sortie3ont
éclatés en une structutquad-tree”. Les fonctions de recherche de l'arbre “quad-teseit
utiliséespour scanner les couples dtangles individuelpour lesquels des regleespace
minimum sont appliquée€eci méne a ugraphe plutét dense ou les redondaist enlevés
par la suite. Finalement)es contraintes géométriques analogiques (grouperd@ftjets,
symétries, non-croisement de noeud, etc...) sont ajoutées.

Concernant les segmentsfils, il est important dsavoir si les segments déplacement
équipotentiels ont la permission mon de se croiseentre eux. La réponsedépend de
I'algorithme d’optimisation utilisé (voir ci-dessous). Il n'y a pas d’insertion deajggmatique:
ceci doit étre accomplit manuellement.
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Les connections de segmeatsgecdes composants ou des contadspltent de lanéme
sorte de régles de glissemermmeles regles de fusiodécrites précédemmeresregles
peuvent étre plus ou moins strictes (Fig. 4.21) selon les souhaits de I'utilisateur.

| [ [
centered slack around-the-corner

Fig. 4.21 : Différents choix de connections de contact dans le sens X.

4.6.6. Algorithmes d’Optimisation

Deux algorithmes d’optimisatiosont utilisés, les deugtant capables de manipuler les
contraintes exprimées comme des inégalités ou des égalités linéaires.

La taille a une dimension du circuit est une fonction linéaire de la position de 'opjetsle
éloigné. La résistanagglobale d’un fil peut étre représentée comrage fonctionlinéaire des
coordonnées seulement si les segments qui se slsuenine équipotentielle’ont pas la
permission de s’entrecroiser; dans ce camlaur absolue pondéré de la différence entre les
coordonnées peldtre remplacégar la différence pondéré elle-méme, sipposant qu’une
contrainte supplémentaire interdit ouedtedifférence soit négativé-ig. 4.22). Lafonction de
colt est alors linéaireCeci produit un probléme sur-contraint compte teses besoins du
concepteur, mais d’uautrecété, celaconduit a résoudre un Programixigéaire (fonction de
colt linéaire et contraintes linéaires) geiut, par exempleétre accompli de facon efficace par
I'algorithme du Simplex.

Minimisation de la longeur de fil dans la directXn
min (abs (x2 - x1))

traduit en:

min (x2 -x1) (codt linéaire)
largeur minimal x2 x1  (contrainte additionnelle)

Fig. 4.22 : Minimisation de la longueur de fil utilisant un programme linéaire.
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A l'inverse, si nous avons besoin d’accomplir une compaction maximum, n@IMens
plus maintenir une telle fonction de codt linéaire. Il est possible de calculer cette fenotime
la somme de la taille du circuit et des carrés pondérés des diffédmesordonnée€eci est
un probleme moins contraignant, qui pétre résolu par latechnique du Gradient Projeté
proposée par Rosen d960. Le coltcependant, n'est désormais plus une long(eaus
étudierons les conséquences que cela entraine plus tard).

Dans les deux cas, I'algorithme doit commencer a partir d’'une solution faisable, c’est a dire
d’une solution respectant toutes les contraintes. Si le layitiat ne correspond pas a unelle
situation, les coordonnées de I'objet ne peuypast étre utilisées commpoint de départ et de
nouvelles coordonnées de départ sont calculées. Ceci consomme du tempsfaitgmseine
différence significative entre les deux algorithmes et @@ évitédans de nombreux cas
(spécialement lorsqu’une compaction successive en boucle est exécutée).

Les coordonnées calculées par de tels algorithmes peitvemtimporte quehombreréel
et par conséquent ne sont pas des multiples du cadrant de griéie diéanontrédans [70] que
la solutionfinale respectant cearrondis de coordonnégeut étre simplement dérivée de la
solution optimiséesans qu’aucune contrainte ne sorolée. Nous donnons ci-dessous les
détails de ce processus.

Deux Algorithmes d’Optimisation Complémentaires:

L’algorithmedu Simplex

Cet algorithme est I'algorithme de résolutides programmelinéaires leplus répendu. A
partir d’'une solution réalisable, I'optimum est recherché le longhgmin longeant lelmites
du domaine faisable (ce qui reviensaivre des sous-espaces définis piatersection des
contraintes) (Fig. 4.23). Cette méthode est basée sur le fait que la fonction de codt étant linéaire,
'optimum est localisé sur un aréte du polyedre définissant le domaine faisable.

Le désavantage principal de cet algorithme est que la fonction de colt néturelEomme
de valeurs absoluespit étre considérablement transfornpéair obtenir une fonction de codt
linéaire compatible.
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&

— isovalue curves of cost function
— CONStraints

Fig. 4.23 : Comparaison de chemins d’optimisation pour Simplex (a gauche) et pour des
algorithmes de Gradient Projeté (a droite).

Un autre désavantage concerne le fait que trés souvent la eptienale de notre fonction
de colt peut étre atteinte viplusieurs solutions différentes qui somessentiellement
équivalentes. En pratique, les solutions obterut#sant notre version du Simplex ne
contiennent pas de décrochemees fils(cette caractéristique peut étre utiliggrir “nettoyer”
la solution faisable) (Fig. 4.24).

esyral
Limu

ﬁ
|

Position de départ Gradient Projeté Simplex

Fig. 4.24 :Comparaison de deux algorithmes appliqués a une structure simplifiée.
Des résultats théoriques obtenus dans les année®@fent quedans la pluspart des cas
concrets le temps de résolution asteptabldquelques minutepour unestation de travail de
puissance moyenne) jusqu’a plusieurs milliers de contraintes et plusieurs centaines de variables.
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L’algorithme de GradientProjeté

Cet algorithme esplus ou moins ummélange de l'algorithme de gradie(dlasse de
descente Iplus raide) et de l'idée du chemin de Simplex: la méthode de descente raide est
utilisée, et quand il atteint une ou plusieurs contraintes, le chemin est obligé de suimitekes
du domaine. Ce choix est imposé par la fonction de colt non-linéaire qui peut avoir un optimum
a l'intérieur du domaine (ce qui est rarement le cas en pratique). Déplacer la solution le long des
limites est difficile étantdonné quecela implique le calcubes projections dgradient sur
I'intersection de plusieurs hyperplans. Cependant, des procédures d’analyserique
efficaces ont étés proposées en littérature pour résoudre ce probleme [71]. Cet algorithme visant
a résoudre des problémes plus compliqués, idasantage consommateur de temps que le
Simplex.

Finalement, il apparait que 'algorithme de Gradient Projeté produit une sajptiorum
unique mais qui n'est pas la plus propre (c’edir@a minimisant le nombre de décrochement).
Par contre, legprobleme est sur-contraimtour I'algorithme du Simplex. Notre expérience
pragmatiques montre que&soudre leprobléme premiérement par I'algorithme de Gradient
Projeté,permet le maximum de mouvemenlss élémentsdans le bloc, eensuite on peut
appliquer I'algorithme du Simplesur les fils uniquemenpour “nettoyer” les décrochements
inutiles.

4.6.7. Traitement du layout

Le travail d’optimisation produit une liste de coordonnées associées aux nouvelles positions
des objets déplacés. La procédure suivante, pbtenir le nouveadayout, est unappel
automatiquedes fonctiongnteractives dd’outil, et chaque objet est déplacé de sasition
initiale a sa nouvelle position, en accomplissant tous les aboutements nécessaires et les arrondis
de coordonnéeRédutiliser cette part interactivepour notre propos apermis de concentrer le
développement du compactesur les contraintes de construction stir I'optimisation
numérique, et assure unehérence de ces résultatgecdes résultats manuels. Les fonctions
de déplacements interactives accomplissent déja la pligsiravaux de “nettoyage” décrits en
[72] et sont simplement réutilisées.

4.7. RESULTATS EXPERIMENTAUX

Le tableau 1 présente la taille des problemeslasiexemples réeléFig. 4.25).Les temps
CPU incluent trois compactions a une dimension (deux utilisant I'algorithme PG et une utilisant
l'algorithme Simplex) a partir d’'une solution non-faisable.
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Départ Arrivée
Fig. 4.25 : Compaction de I'amplificateur opérationnel Folded cascode a symétrie partielle.

Nombre de Nombre de Temps de CPU
Circuit variables contraints (SUN sparc 20)
X Y X Y
Cascoden (Fig. 4.25) 79 77 419 339 86 s
Op-amp cascodiffn 127 105 604 566 214 s
Op-amp (Fig. 4.27) 196 168 1056 855 20 min

Tableau 1 : Tableau comparatif.

Pour satisfaire aux requétes de l'utilisateur en termes de flexibilité, pastible de ne
router qu'unepartie des noeuds, oune partie dicircuit: une surface de routage pektte
spécifiée graphiquement par un rectardgiémitant lasurface de routage. L@ompaction peut
aussiétre accomplie localement; la minimisation ddolagueur defil peut étre achevésans
déplacer les composants.

La fonction de colt peut étre aisémentdifiée, demémeque les priorités de noeuds et
l'algorithme de compactiornCesinstallationssont aujourd’huilargement utilisées par notre
compagnie pour le dessin des cellules analogiques [73].

Utilisation de CHIRVAN dans Ila réalisation du layout

automatique d’un circuit réel
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Fig. 4.26 : Schéma de I'amplificateur opérationnel a transistors composites.

Les figures suivante@-ig. 4.27)illustre l'utilisation de I'outildans un cas réel. Larcuit
est un amplificateur opérationnel différentiel transcomposite que nous avons congu pour intégrer
un convertisseur analogique/numérique CANbasse tensiord’alimentation et a faible
consommation (chapitr@). La structure de I'amplificateur &té construite a I'aided’'une
technique detransistors Composite@-ig. 4.26). Tout d’abord, un placementest exécuté
grossierement par l'utilisatewsyecsuffisamment d’espace pofaciliter le travail durouteur.
Le routage est alors complété et finalement, la compaction est mise a exéantdedirection
Y puis dans la direction X, en respectant les contraditggnales. Léayout decette cellule a
été réalisé automatiquementr Chirvan; leprocessus de saéation a duré environ 6@in au
lieu desix jours, dans leas de layout manuel. Garcuit est totalementsymétrique (“fully
differentiel”); il est donc tres sensible aux contraintes de symétrie et d’appairage. De ce point de
vue, Chirvan aatteintles objectifs recherchés puisqu’il respecte ces contraamamgiques,
comme le montre le layout de d¢zllule. Le routage et la compactides fils sont ereffet

symétriques. Leircuit a étéfabriqué en technologi€EMOS a0,5 um 3 volt [34]. D’'autres

circuits ont été aussi réalisés au CNET Grenoble grace a cet outil.
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Fig. 4.27 : Processus automatique du layout de I'amplificateur opérationnel a transistors
composites.

4.8. CONCLUSION

Une approchgragmatique du probleme diessin dulayout de circuit analogique a été
présentée. En considérant flat que nombre de circuitsont encore aujourd’huidessinés
manuellement, et que toutes les contraintes ne somixplsitementstatuées, uoutil interactif
a d’abord été créé. Cet outil a évolué vers une plus grande automatisation, mémetamps
a assureé gue les installatiangeractives ne soieqtas perdues. Nous considérameta comme
le seul moyerpour quecette tendanceers une plus grandautomatisation soiacceptée par
l'utilisateur final.
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Pour obtenir une harmonieuse cohabitatides dessinsnanuel et automatique, loutil
Chirvan et ses différentes composantes (le Générateur, le Placeur, le Routeur et le Compacteur)
ont été créés deelle fagcon qu'a n'importequelle étape dyrocessus de dessin du masque,
l'utilisateur soitmaitre de lasituation. Il a le choix d’utiliser ces outils automatiquement, ou
d’intervenir manuellemenpour changer partiellement le placement ourdeitage,l'outil se
chargeant de la partieestante du circuit. Il peudussi arréter l'outil et rajouter d'autres
contraintes, et laissdioutil automatique continueson travail, gpartir de cette intervention.
L’expertise de l'utilisateur reste toujours dominante. L'outil est capabteodeer une solution
correcte et acceptdmr I'utilisateur. Laflexibilité de pouvoir intervenir ou guiderl’outil vers
une solution optimale est un des points forts de Chirvan.

La cohérence entre ces outils assurée par trois points: premiérement, ces outils doivent
partager lanémedescription degontraintes a respecter ; deuxiemement, le routeurétteit
capable de traiter avec les résultats du placeur, et le compacteansidtre capable de traiter
avec les résultats du routeur; et finalement, le compacteur rneedoiéfaire ce que le routeur a
fait.

Ce travall s'inscrit dans la tendance a automatiser progressivemémdesns répétitives
et ennuyeuses, et offre un nombre croissant d’installations automatmptesn maintenant la
possibilité d'interaction directe avec l'utilisateur a n’importe quélape duprocessus de
dessin. Nous avordonc présenté dans ce chapitre, les différents alifilgomatisation du
layout qui composent I'outil Chirvan a I'exception de I'outil placement automatiquaui fera
I'objet du chapitre 5, et I'outil de routage des blocs entre eux (“top level”) (Chirvan routeur).
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Chapitre 5
Automatisation du Placement des
Circuits Intéegres Analogiques

5.1. INTRODUCTION

Ce chapitre traite du probleme de l'automatisation du placesestircuits intégrés
analogiques a haute performance. Le placement est une phase cruciale pour éviter la dégradation
des performances dayout descircuits analogiques. En effetlle influence directementious
les phénomenes parasites du lay@axjgosés aghapitre 3.C’est pendantétape de placement
gue la distance entre les composants appairés ainsi que leur degré d’agpaitafgerminés.

Le placement déterminaussi le profilthermique du circuit. Dglus, laphase deplacement
influence largement les valeurs des interconnexions parasites, méme si leurs valeusofihales
déterminées durant la phase de routage, car leurs valeurs minimales effectiviegées par la
configuration du composanglle-méme déterminéelurant la phase de placement. Un
algorithme de placement basér les contraintes de performandeit, par conséquent, prendre
simultanément en compte tous ces effets de dégradation des performances.

Nous présenterortsut d’abord les problemes renconttéss du placement ainsgue les
diverses contraintes analogiques gatte étapeloit respecter afin d’atteindre les spécifications
du cahier des charges $8). Puis, nouslonnerons urapercu général de I'outil ddacement
(8 5.3). Afin de pouvoir choisir lenéthode de placemeqti sera la plusdaptée a la diversité
des contraintes analogiquesious présenteronbrievement les différentes techniques de
placement et nous les comparerons entre-elles (§ 5.4).

A partir de cexomparaisons, nousélectionnerons leneilleur algorithme d’optimisation
du placementlescellulesanalogiques, et somplémentatiorsera discutée au paragraghé.

Les paragrapheS.7 et 5.8s’intéresseront pluparticulierement a certainints importants
concernant l'implémentation du placement, le modele de placement, la manipulation des
contraintes analogiques, @&placementdes éléments et la fonction deo(t. Enfin, nous
présenterons nos conclusions au paragraphe 5.11.
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5.2. FORMULATION DU PROBLEME

Le placement deomposants doiétrebasé sumne analysales contraintes électriques et
topologiques a respecter, afin de minimiser foiks, lasurface de silicium occupée et la valeur
deséléments parasites @bnc, de fournir en utemps minimurmune solutiorfinale optimale.

Les contraintes de performances sont toujours données par les conaaptanémes suivant

un cahierdes chargedien défini. Cescontraintessont obtenuegrace a la simulation et
I'optimisation descircuits électriques (schémas électriquelsdisis par les concepteurs pour
remplir une fonction donnée. Le probléme peut donc étre décrit de la fagcon suivante: aprés avoir
saisi le schémal’un circuit défini comme un ensemblune quarantaine de composants
(transistors,capacités etésistances)(exemple: amplificateuppérationnel, comparateur), et
aprés avoir produit lefichier de simulation correspondant (netlisfes terminaux
d’interconnexion fixésur le bord des composants et supdaiphérie du circuitui-méme, il

s’agit de sélectionner pour chaque composant une forme géométrique optimale, et de générer un
programme capable de dessinerymiere optimalesetteforme, entenant compteesrégles

de dessin de leechnologie et de la contrainte de minimisation de la suttdate de silicium
occupée, afin de pouvoir router le circuit ultérieurement. Il faut ajoutett@définition de base

les contraintes et les objectifs suivants:

[J Contraintes de Symétrie
Dans les circuits analogiques a haperformance, il est donc souveexigé que des

groupes de composants soiptdcés de facosymeétrique, emespectant un oplusieurs axes

de symétrie. Urplacement symétrique permet un routage symeétrique et entraine un appairage
des parasites. Queut formuler les contraintes de symétrie en termesod@les composants
auto-symeétriquestgroupes symeétrigueBeux composants placés symétriguement par rapport

a l'axe de symétrie forment wouple. Un composartuto-symeétriqgue est un composalsce

sur 'axe de symétrie. Un groupe symétrique est un ensemble de couples et de composants auto-
symétriques qui partagentieéme axe desymétrie. Le groupe symétrique présenté a la figure

5.1 est constitué des couples (M1, M2) et (M3, M4), et du composant auto-synmigsiq@s

peut définir plusieurs groupes symétriqgues poumé@mecircuit. Ces différentes définitions se
traduisent au niveau du placement par les démarches suivantes:

- 125 -



|
VDD = M3
|

: M4
I
couple 2 M3 :I |"_—:—‘{ I: M4 :
I I
® I I

|ﬂ||: . : MZ:I o M1 : M2

couple 1 @ I
I
I

auto-symetrique Vb—| | M5
VSSE;—

| |
Fig. 5.1 : Fragment d’un circuit et son layout correspondant, illustrant les contraintes de

symeétrie.

— Deux composants définis comme un couple doivent étre placés symeétriguement par rapport

a leur axe de symétrie et doivemisséder des formeadentiques etles orientations en
miroir.

— Un composant spécifié comme étant auto-symétrique doit étre placé sur I'axe de symétrie.

- Les couples et les composants auto-symétriques appartenadtreagroupe desymeétrie

doivent partager le méme axe de symétrie.

[J Contraintes d’appairage (Matching)

Les circuits intégrés analogiquesnt souvent basés surdannexion de réseaux devant
étre parfaitemersymétriques. Omeut spécifier les contraintes d’appairage en définissant un
groupe d’appairage. Un groupe d’appairage estngemble de deux quusieurs composants
pour lesquels un rapport approprié aesactéristiquesles composants estquis. Lecas le
plus simple et leplus commun de groupe d’appairagerrespond a unpaire de composants
identiques. Un cas plusomplexe degroupe d’appairage est présenté a la figuge Onpeut
définir un nombre quelconque de groupes d’appairage dans un circuit analogique. Au niveau du
placement, la définition d’'un groupe d’appairage entraine comme conséquences:
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:II ’JI ’JI

M1

Fig. 5.2: Fragment d’un circuit et son layout correspondant, illustrant les contraintes
d’appairage.

— Tous les composants gappartiennent auméme groupe d’appairage doiverdtre
orientés selon la méme direction.
— Sitous les composants d’'un groupappairagesontidentiques (rapport pour 1), ils

doivent étre implémentés avees dessins dmasque identiques (formes identiques).
S’ils ont un autre rapport, ils doiveétre constitués de cellules élémentair@sntiques,
conformément a ce rapport.

- L'outil de placement doit détermindes positionset, par conséquent, itloit aussi
déterminer la distance entre les composants appairés de telle facon que les contraintes de
performance du circugoientobtenues Etantdonné qu'’il n’estpas toujours possible
pour le layout de circuit analogique de satisfairenémetemps a toutes les conditions
de symétrie, de placer directement les composants apparairés lesdtindes autres et

d’obtenir un layout compact acceptable, le degré d’appairage paireede composants
doit étre sélectionné en vue de son influence sur la performance du circuit.

[0 Contraintes de dégradation des Performances

Comme nous lI'avons montré au chapitre 3, les performances du circuit sont influencées par
les effets parasites du layout, dont voici les trois principaux:

- les parasites d’interconnexion

Un algorithme de placemebisé sules performancegjoit créer un placement qui
permette aurouteur d’effectuer les interconnexions en respectant les contraintes de
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performances.Bien que les valeurs réelledes capacités etdes résistances

d’interconnexion soient déterminées durant la phase de routage, leurs valeurs minimums

effectivessont fixées durant Iplacement. Il est par conséqueaipital deprendre en

compte pendant le placement I'estimation de la dégradation de performance induite par

les parasites d’interconnexion.

- non-appairage des composants
La distance entre les composants a appairer doit étre choisie en fonctiomiiuence
sur les performances du circuit.

- les effets thermiques

La présence de composant dissipant de la puissance damgcuih induit une

distribution de la température a travers le placement. Etant donné que les caractéristiques

électriguesdes composants somifluencées par la température locale, desnposants

appairés doivent étre placés de telle facon que la dégradation de performance provoquée

par leurs différences de température, restes ledimites des spécifications. K’agit
donc de placer les composants sumé&me lignesotherme, denaniere a respecter une

symeétrie axialepar rapport a la source de chaleur. Toutefois, il n'est pas toujours

possible deplacer lescomposants appairésxactement en milieisotherme,tout en
satisfaisant dans le méme temps aux autres contraintes.

[0 Contraintes géométriques

Les blocs générés par un outil générateur de layout au nivegrcuaitifont souventpartie
d’'un systeme tres large. Pominimiser la dégradation de performance au niveasydteme,

un outil de floorplanning (outil de représentation et de manipulation du plan directeur) ou le

concepteur lui méme prédétermine un rapport de cadieagee les hauteurs et/ou Ipssitions
desterminaux soienfixées. Cescontraintes géométriques supplémentaires doi@galement
étre prises en compte durant la phase de placement.

5.3. VUE GENERALE DE L’OUTIL DE PLACEMENT

L’architecture du programme de placemest illustrée a la figuré&.3. Les données
d’entrée de I'outil sont la netlist du circuit apres calibrage ainsi que laléstegpécifications des

performances daircuit que celui-ci doit obtenir (ex: marge gqghase> 60°), et le fichier des

parametres de la technologie utilisée.

La premiére étape d’exécution du programme de placernestste en ugertain nombre
de simulations numériques réalisé par le simulateur Eldmrebptimiseur OpartCes deux
outils génerentles fichiers desortie, dont deux sorés plusimportantspour les outils de
layout automatique. Ces fichiers sont le fici€@PZ) qui contient les informations concernant
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les performances du circuit (gain, marge de phase, dynamique detsarps, d'établissement,
...), et le fichier (.INP) qui contient les informatiotencernant la structure durcuit (branche
de courantpaire différentiellesource de courant, branchegmétriques,...) (cfannexeAb5).
Ces informationsainsi que la netlist du circuisont alorsutilisées commalonnéesd’entrée
pour unensemble de générateurs de modules qui construit une listendes géométriques
pour chaque composant et pour le placeur automatique.

(Spécificatio& Technologie
1

Analy se
du
circuit

des
composan

Placement

Fig. 5.3 : Méthodologie de placement automatique du layout analogique.

Nous verrons plusard comment l'algorithme de recuit simulé peut générgideement
réel, en prenant en compte toutes les contraintes et objectifs identifiés au paragraphe précédent.
Aprés l'optimisation, les générateurs de modules interviennentoisiee plus(cettefois-
ci en mode layout) pour créer un nouveau layleg formeggéomeétriques sélectionnés, ce qui
acheve le layout final. La sortie du programme est algptateement final ddayout, ainsi que
les informations concernant la dégradation des performances dans ce layout final.
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5.4. IRESENTATION DES DIFFERENTS ALGORITHMES UTILISES POUR
RESOUDRE LE PROBLEME DE PLACEMENT

Le nombre desontraintes identifiees aux paragraphes précédents ainsi que leur diversité
explique la complexité du probleme de placemerdrelogique. Le probleme majeur, a savoir
la disposition d’'un ensemble de blocs connectés sur une surface de désitudié déacon
intensive dans lecontexte de placement relatifaux circuits VLS| oupour résoudre des
probléemes de mise en forngfoorplanning). Ces problemes gqacementsont connus pour
étre NP-complets[74]. A cause de cette complexité, il est nécessaire p@ésoledre d'utiliser
les algorithmesheuristiques. llserait trop long de présent@i tous lesalgorithmes de
placement utilisés dans le passé. Le lecteur pourra se référer aux travaux effectués dans [75][76]
et aux indicationgju’'on y trouve.Dans ce chapitrenous donnerons uapercudes classes
principales d’algorithmes, comprenant une rapide description de leur principe de
fonctionnement et une présentation de leurs principales caractérisgies/ue d’ensemble
nous permettra de justifier notre choix du recuit sima@mme algorithme déase pour le
placement basé sur les performances analogiques.

Remarque
Un probleme est dit de complexité P s'il existe un algorithme polynomial (demandant un

nombre d’opérations de I'ordre dé€ rou n est laaille du probleme et un entier)pour le

résoudre. A défaut de connaitre un tel algorithme, il se peut que I'on puisse vérifier en un temps
polynomial qu’une solution donnée par un tiers fournit la réponse au probléme. Ce dernier est
alors qualifié de NP (“non-deterninistic polynomial”). Le probléme d’optimisation classique du
“voyageur de commerce” est de clabde. Notonsgque tout probleme polynomial estissi un
probléeme NP. Savoir si la réciprogue est vraie ou fausse est enlied derechercheEnfin,

parmi les problemes de classe NP, on distingue ceux qui sont complexeseasqe si I'on
découvre un algorithme permettat¥n résoudre un en un temps polynomial, on sar&rae

de résoudre tous les autres en un telmpaussi polynomial. Onualifie de telgproblemes, de
NP-complets. En pratique, yrobleme de complexité NP demande un temps de résolution
augmentant exponentiellement avec la taille du probléme.

5.4.1. Placement Constructif

Cette méthoderise a construire progressivement le plan directeuciduit a I'aide de
I'information de connectivité [77]. Il sS’agit au départ de choisir un module et de le plackr
surface de dessin. éhaque étapsuivante, un nouveamodule est choisi gilacé au meilleur
emplacementlisponible,c’est a dire en respectant certaines contraintes et en recherchant une
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surface minimale du layout. L’évolution du systéme est dirigée soit par des regles d’experts soit
par le concepteur lui-méme, qui doit alors mettre en oesageconnaissances dans le domaine.
Cette technique n’est pas trés performante si I'espace des possibilités est grand et si on exige de
cette approche des opérations complexes.

5.4.2. Placement Dirigé par les Forces

Les algorithmes delacement dirigépar la forcesont riches endiversité et different
fortement en ce qui concerne les détails d'implémentdfi@h En généraljls traitent le
probleme de placement comme un probleme de mécadigssique de systéeme et de corps
attachés ales ressortsLes blocs connectésntre eux pardes noeudsexercentdes forces
attractives les uns sur lesitres.L’amplitude de cegorces estirectement proportionnelle a la
distance entre les blocs. La configuration idéale du placement des bloekegstur laquelle le
systemeatteint I'équilibre. En utilisant cette analogie, nous pouvons donc considérer le
probleme de placement comme un probleme de mécanique classique et les différentes méthodes
utilisées en mécanique classigue peuvenétrs appliquées. Certaines de ces méthams
constructives, d’autres sont basées sur 'amélioration itérative.

5.4.3. Placement par Partition

L’algorithme de placemerttasé sur lalécomposition (partition) génére un placement en
subdivisant le circuit a plusieurs reprisestele facon que le nombre deeuds coupés par la
partition soit minimisé. Simultanément, la surface diessin disponible estiécomposée
alternativementlans lessenshorizontal et vertical et chaqueous-circuit est assigné a une
division de surface du dessin. Ce processus est répété jusqu’a ce que chaque sous-circuit ne soit
plus constitué que de cellules de bases et gitiiine placeuniquesur la surface ddessin. La
plupart des méthodes de placement basées sur les partitions (“min-cut algorithms”) utilisent des
formes modifiées des heuristiques de partition de Kernighan-lin [78] ou de Fiduccia-Mattheyses
[79] .

5.4.4. Optimisation Quadratique

Les techniques d’optimisation quadratiques généremqiacement ayantine longueur de
noeudsminimum enrésolvant le probléme de la minimisatigonadratique. Les modules sont
représentés par des points doivent étre placésur la surface ddessin. Poumodéliser un
noeud, onutilise des modéles de graphe-complet. Si la norme de distangdidienne
(quadratique) est utilisggour modéliser la longueur deoeud, leprobléme de la minimisation
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de la longueurtotale de noeud peutétre résolu comme un probléeme de minimisation
quadratique.

5.4.5. Placement Génétique

La technique du placement génétique utilise méthodéérative permettant dsortir des
minimums locaux de la fonction de codt, qui imite les lois de la sélection naturelle rencontrée en
biologie génétique, etant qu’'elle progresse vers une solution gacementoptimale. Un
groupe initial de configurations g#acementest tout d’abord généré aléatoirement. Ce groupe
initial constitue la population déépart.Cette population s’améliore itérativement en utilisant
une procédure qumite le processusaturel dd’évolution. Le colt de chaqualacement étant
calculé, les individus de “mauvaiggalité” (colttrop élevé)sontéliminéspuis remplacés par
de nouveaux placementsnstruits a partir de parents de “borualité” choisis parmi les
individus non préalablementéliminés. Plus lagualité d’'un individu est élevée, plus la
probabilité gu’il soit sélectionné comme parent est grande. Par souci de simplicité, la population
est gardée constante. Le processus itératif est ensuite juésqupt@& “mutation”. En effet, pour
éviter de s’enfermedans unminimum local, certains individus de mauvaisgialité sont
acceptés, ou des défauts sont introdpésmi divers individus en appliquant aux parents un
certain nombred’opérateurs génétiqguerossover, mutation etinversion) pourcréer de
nouveaux individus que nous appelons les “offspring”. Les offspring sont ensuite évalués et on
forme une nouvelle génération en sélectionnant certigagarents et des offsprings sur leurs
criteres de qualité. L'individu de la populatidmale qui posséde la plus grandgualité
représente la meilleure solution de placement.

5.4.6. Recuit Simulé

Le probléme du placemeast par nature un probléme d’optimisation combinatoire, et de
surcroit de complexité NP. La recherche de la combinaison optimdeit par la recherche du
minimum d’une fonction de colfou énergie) modélisant la qualité du placement. La méthode
du recuit simulé permet de s’approcher tres fortement de cette méthode en un tempstrei peut
polynomial. Le probléme d’optimisation combinatoire est présenté par Van Laarhoven dans [80]
commeune paire(R, C) ou Rest le groupe de configurations (encemgpelé “espace de

configuration”) fini (ou infini mais dénombrable), et C une fonctionadit, C : R- 0 , qui

attribue un nombreéel a chaqueonfiguration. Noussupposons, sangerte de caractéres
généraux, que C est définie de telle fagon gu’a sa valgludabasse correspondenteilleure
configuration correspondante (en termes de criteres d’optimisaR@spoudre urprobleme
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d’optimisation combinatoire revient a trouver une configuraponr laquelle C aune valeur
minimale, c’est a dire une configuratignél que:

Cox = C(i,) = mini ORC()) (5.1)

ou G, designe le colt optimum (minimum).

La méthode du recuit simuléepose surlanalogie existant entre les problemes
d’optimisation combinatoire et la mécanique statistigggissant la physique deamatieres
condenséesElle peut étre décrite en utilisant le parallgdaysique avec le processus de
refroidissement desiétauxlors deleur traitementhermique. Ce processus peésente de la
facon suivante: si la températurgtiale est suffisammenélevéepour permettre I'exploration
d’'un grand nombre de configurations sans s’enfermer, des le départ, dans un minimum local, et
si le refroidissement s’effectue asdemtementpour ne pasfiger le placementdans une
configuration désordonnée(trempe) et pour nedmmsander trop d'itérations a chaqoalier
pour atteindre I'équilibrethermodynamique, les particules s’arrangent entre elld®tat
cristallin désiré.L’énergie du systéme d’atomes est alors minimalethiarie de Boltzmann
montre qu’un solide est a I'état d’équilibre thermodynamique si la probabilité de sa distribution
d’énergie (états possibles) est égale a :

E
exp( )
Z(T) K T (5.2)
ou Z(T) est un facteur de normalisation dépendant de la températurg Ta eokistante de
Boltzmann. On peut déduire de I'équati@?2) que la probabilité d’avoir utat énergétique

bas augmente lorsque la température diminue.

P{energie=E} =

Métropolis etses confréres proposent dans [81]algorithme qui simule I'évolutioners
I'équilibre thermiqued’un solide pour unevaleur de Tfixée. L’état solide, caractérisé par la
disposition de ses particulesst modifié aplusieurs reprises pdtapplication d’'un petit
déplacement aléatoire sur une particule choisie aléatoirement. Si la différence d#Bezgiee
lancien état et lenouvel étatest négative, le mouvement @stmédiatement accepté car il a
conduit a une amélioration de la qualité du placementpiazessus se poursaitec le nouvel
état. Si la différence d’énergisE est positive owegale azéro, laprobabilité pour que le

mouvement soiicceptéestegale a exp (AE k;T) . On appelle cetteegle d’acceptation le

critere de Métropolis. Si ce critere est appliqué, aprés un nampeetant deperturbations, le
systeme évolugers unétatd’équilibre thermique caractérisé par une répartition de I'énergie
donnée par I'équatios.2). L'algorithme de Métropolis peut dor&tre utilisé pour simuler
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I'évolution d’un solide vers I'équilibre thermique. En appliquant cet algorithme a des valeurs de
températures de plus en plus basses, on peut simuler le processus de recuit d’'un solide.

Il existe une analogie entre I'algorithme du recuit simulé ptdeessus deefroidissement
desmétauxlors de leurstraitementthermiques, développé précédemmenétat du solide
représente les configurations du probleme d'optimisation.paeameétre de contréle de
l'algorithme peut étre assimiléune température tandis que sa fonction de colt C, associée a
une configuration particuliere, prend le role de I'énergie E qui doit diminuésraet amesure
que la températuréécroit. Unparametre de contrle T est introdpdur jouer le réle de la
température. L’algorithme peut mainten&bte décrit de la facon suivante: taliabord, on
donne au paramétre de contr6le T une valeur élevée et on génere une séquence de configuration
a l'aide de l'algorithme délétropolis. A partir de la configuration courante i, on choisit une
nouvelle configuration j a I'aidd’'un mécanisme dgénération, c’est a dire d’une prescription
qui génere une transition d’'une genération aautee par un@etite perturbation. SoitAC; la
différence de colt entre les deux configurations correspondant a @()),- la nouvelle

configuration est acceptée avec une probabilite deACsi< 0, et avec la probabilitexp(AC/
T) si AC; > 0. Le processus se poursuit jusqu'agoe I'équilibre soit atteint, c’est dire

jusqu'a ce que la distribution derobabilité des configurations approche la distribution de
Boltzmann, alors donnée par I'équation suivante:

P{configuration =i} = Q(lT) exp( C.I(.i)) (5.3)

ou Q (T) est une constante de normalisation dépendant du parametre de controle T.

Le paramétre de controle edbrs abaissé par paliers, e facon qu’a chaque palier, la
systeme approche I'équilibre thermodynamique, c’est a dire que la distribution de probabilité
des configurations soguasimentstable,comme décripprécédemment. Lplacement a atteint
une configuration stable lorsqsen colt moyen<E> nevarie pas d’'unpalier a unautre. Le
placement est alors arrété (en général apres trois paliers consamgifthangement de qualité)
et on considére la configuratigelée comme la solution du probleme d’optimisation.

5.4.7. Discussion

A partir de la description du probléme donnée au paragf@@henous pouvongégager
les caractéristiques souhaitées pour I'algorithme de placement analogique:
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1. La plupartdes composants degcuits intégrés analogigues peuvent éegsinés de

différentesfacons. Cependarnitalgorithme doit étre capable de sélectionner simultanément la
position, I'orientation et la forme.

[J2. Les composantanalogiques peuvent avales formegectilignesarbitraires. Chaque

terminal du composant peut aussi avoir une forme rectiligne arbitraire. Cependant, les terminaux
des composants ne peuvent pas étre réduits a des points en layout analogique.

(03. La plupartdescircuits analogiquesont detailles modérées. Laomplexité moyenne

du probleme de placemepbur un circuit analogiqueest de 20 a 30 composants. |l est
important de souligner que l'efficacité de I'algorithmest pas aussiapitale qu’elld’est pour
des problémes de placement de circuits numériques a haute densité.

(4. La taille des composants rencontrés en circuits analogiques varie en fonction de I'ordre

de magnitude. Par conséqudiatigorithme doit pouvoir s’adapter a des blocs tidles trés
variées.

05. Les différentes contraintes de symétrie et d’appairage fréquemment rencontrés en

circuits analogiques, requiérent un contrbéle appraqrides positions des composants et leurs
orientations. De plus, Iait de manipuledes formegéométriques complexes, déformables et
ayantdes rapports dtille importants, impose un grand nombre de contraintes géométriques
surI'ensemble du layout (ex: hauteur de bloc fixée au préalable, rapport de forme du layout
prédéterminé, plots d’entrée et de sortie fixés a I'avance). Il est alors nécessaire d'utiliser une
technique d’optimisation de placemeiféxible, qui permette de contraindre arbitrairement
chaque aspect du probléme de placement.

(0 6. L'objectif le plus important du placemengst de garantir que la dégradation de

performance induite par le layout restans leslimites des spécifications du circuit. Par
conséquent, les décisions concernant le placement doivent étre basées sur une évaluation précise
de la dégradation de performance, cedpmande une connaissartEgailléedes positions et
orientations detous les composantsimultanément et a toumoment. Les algorithmes
constructifs et les algorithmdémsés sules partitiongravaillent de fagorséquentielle, & partir
d’une information incompléte et sont donc mal adaptés aux problémes de plaaeategigue,
d’autant qu’ils n'ont pas la possibilité de manier un grand nombre de contraintes.

Si nous considéronses différents critérepour sélectionner un algorithme de placement

analogique, les algorithmes d’optimisation itérative (I'algorithme de recuit simuléich&8 et
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l'algorithme de placemengénétique, notd”G) apparaissentommeles méthodes les plus
prometteuses. Ces dewdgorithmes offrent la possibilité de soumetiles contraintes
arbitrairemensur lagénératiordes nouvelles solutions gdacement. Dans le cas &S, cela
peut se faire en effectuant avec précautiodessin dd’ensembledesmouvementsganscelui
de PG, enutilisant des opérateurs derossover, demutation oud’inversion. Ces deux
algorithmes sont basés sur une fonction de co(t. La fonction de co(t qui se traduijupditéla
(ajustement) des solutions de placements intermédiairesétpeuttiliséepour implémenter les
contraintes de performances analogiques et les contraintes géométriques. RS et PG operent
simultanémensur la solution entiére, cgui est essentigbour uneévaluation précise des
éléments parasites. Toutes ces caractéristiques nous améne a conclure que RS et PG constituent
les algorithmes leglus habilitts arésoudre les problemes daacementdes circuits
analogiques.

L’'une des caractéristiques que nous pouvons utiliser pour différencier I'algoritmeeude
simulé du placement génétiqast leur contrdle respectfur I'interactivité. PG opéresur un
groupe de solutions simultanément. Ce qui offre la possibilitétiisateur d’'insérer (de
suggérer) des solutiorandidatesdans ce groupeMéme si lasolution suggérée n’est pas
acceptée comme Isolution optimaleglle continuera a existedlans le groupe pour quelques
générations et les meilleurs aspects de la solution influenceront la sdigiena travers le
mécanisme du chevauchemé¢farossover”).Cela fait de PG un algorithme idéabur les
probléemes delacementorsque l'intervention dd’utilisateur est largement requise (ex: les
algorithmes de floorplanning).

Notre outil de placement analogiquest destiné a opératans unenvironnement de
synthese physique de dessin ldyout automatiqueCHIRVAN. Par conséquentavantage
principal de PG est secondaipwur notre probleme. A cela, ifaut ajouter que RS,
contrairement a PG, a fait I'objet de recherches intensives. La plupart de ces recherches peuvent
étre réutiliséegpour notre probleme de placemeahalogique.Ceci nous permet denous
concentrer davantagsur les aspects spécifiguement analogiques pdabléme, tels que
l'implémentationdes différentesontraintes et I'évaluation de la dégradatifms performances
induite par le layout. Nous avons donc sélectionné&dtme étant I'algorithme d’optimisation
le plus adapté a notre outil de placement. Le reste de ce chapitre se consacrera a I'explication des
différents aspects déimplémentation de RSpour le placement au niveaw’un circuit
analogique.
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5.5. IMPLEMENTATION DE LA METHODE DU RECUIT SIMULE POUR LE
PLACEMENT DES CELLULES ANALOGIQUES

La méthode du recuit simulé, présentée par un organigramme a lasfigureedéroule de
la fagcon suivante: tout’abord, les entitéssont placées aléatoiremerdans unefenétre
correspondant a la surfangaximum admisear le layout, puis laempérature initiale JTest
calculée. L'outil sélectionne aléatoirementmpuvement, et I'applique aux objetencernés.
Le colt du nouveau placement obteny (¢) et 'ecart AC = C_,, .- Coreceaent PAr rapport au
colt duplacement précéderbnt alors calculés. Si at baisseAC < 0), lemouvement est
immédiatement accepté car ilcanduit a une amélioration de tpalité du placement. Au
contraire, si le coGaugmenteAC >= 0), I'ordinateur génére aléatoirement nombre P dans
[0, 1] représentant la probabilifgour que lemouvement soit accepté. D’aprés la théorie de
Boltzman, la probabilité pour que le systeme se trouve dansdtdteiestégale aexp(AC/T).
Notonsque par construction, mpérature T du recuit a la mémenension que le colt C.
Ainsi, si P <= exp@AC/T), le systeme egtffectivementdans la configuration courante, et le
mouvement est accepté. A l'inverse, si P > &x@(T), le mouvement esefusé, et lesysteme
est replacé dans s@tatprécédent. Ce processest reconduit jusqu’a obtention déquilibre
thermodynamique, équilibr@our lequel la probabilité de trouver lplacementdans sa
configuration optimale est assez basse. Le “gel” est atteint et le colt du placement courant a une
trés fortechance d’'étre proch@un desminimums de la fonctionl’énergie. Ce processus est
décrit a la figures.4. Pourpouvoir appliqued’algorithme du recuit simulé au probléeme du
placementbasé surles performances analogiquespus devonsdéfinir les différentes
configurations du probleme, le mécanisme de génération des mouvements et la foreditn de
Définir la configuration du probléme revient teouver une représentation convenable de
'évolution du placement et dus les objets qui ont uneslation avec le probleme du
placement. Le paragraphe 5.5.1. se consacreestaaliscussion. Lenécanisme de génération
estimplémentépar un ensemble de mouvements destinés a perturlsgstieme, ceui sera
présenté au paragrapfe’. Enfin, lafonction de colt qui traduit lgualité de lasolution de
placement fera I'objet du paragraphe 5.8.
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(Placement initial aléatoire)
\

Calcul de la températureinitial du recuit T
Calcul du codtinitiale

>
|

Sélection aléatoire d'un mouvement
\

\J

Application du mouvement aux cellules impliquées

Y

Calcul du colt Ceoyrant

AC=C courant~ Cprécédent

N
AC<07? ‘

o \J

Génération aléatoire de P dans [0, 1]

Y

e}
P<=exp(- AC/T)?
\
v | A
Mouvement refusé
Mouvement accepté Retour a la configuration de

‘ placement précédente

L

Critere d'équilibre atteint 2

Calcul de la nouvelle
température de recuit T

O = Oui
N = Non

Fig. 5.4 : Algorithme du Recuit Simulé.

5.5.1. Représentation du Placement

On peut aborder de deux facons différentes la représentrsolutions delacement
généré par la méthode du recuit simulé: le style Plat (“Flat style”) ou le style en Tranches
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(“Slicing style™). Le choix d’un style particulier ddacement alesimplicationssur I'ensemble
des mouvements et sur la fonction de colt de I'algorithme de placement.

5.5.1.3. Représentation en Style Plat

La représentation d’'un placement en style Plat, aussi appelé style de Gella{82psest
déterminée par les coordonnées absolues de tous les composants. Unrectiit ceanipule le
placement en échangedes coordonnées des composaritant donné qu'iln’'y a pas de
restrictions concernant les positions des composants, les superpositions sont peciitergs
ainsi le passage d’'une configuration a an&e. En fin delacement, ce recouvremeiiégal
doit étre réduit a zéro en insérant un terme de pénalité de recouvrement dans la fonction de co(t.

5.5.1.2. Représentation en Style en Tranches

La structure d’'un placement en style en tranches [83], est déterminée par la pelatiian
de tous ses composants tetle facon qu’ils se respecteentreeux. Sonétablissement est
obtenu grace a lutilisatiord’une structure en Tranches (“Slicing structureQne telle
représentation est obtenue en décomposant a plusieurs reprises la suldgoatden tranches
verticales et/ouhorizontales,comme le montre ldigure 5.5(a). Lasurface du layout est
décomposée en autant de partitiapsils y a de composants dans le circuit, cblaque
composant est assigné a une partitiGette structure en tranches peut commodénire
représentée par une structure arborescente (“Slicing tfesy’) 5.5(b)). Danscet arbre, les
signes (*) et (+) sont deux opérateurs d’opérandes, symbotsspectivement une coupure
verticale etune coupure horizontale. Un outil decuit peut améliorer les mouvemenisin
objet en opérant directement sur I'arbre, par exemple en inversant deux opérandes ou opérateurs
Voisins.
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Fig. 5.5 : Représentation du placement en style en Tranches.

5.5.1.3. Discussion

Les deux types dplacements domhous venons dearler ont leurs avantages et leurs
inconvénients.

Comme nous l'avons souligné aparagraphe5.2, le placement symétriquest tres
important pour le layout de circuit analogiqgue a haupeerformance.L utilisation d'une
représentation de placement plat permet a l'outii de redwipérer directementsur les
coordonnéeséellesdes composants. Ce guermet d'implémenter les contraintes importantes
de symétrie et d’auto-symétrie directement 'ensemble des mouvementscomme nous le
montrerons au paragraphe 5.7. Les outils de placement en style en tranchesndpiéemnter
les contraintes de symétrie globaltems la fonction deodt a travers I'utilisatiord’axes de
symeétrie virtuels [84], ce qui est une solution moins efficace.

La connaissance des coordonnéssdlesdes composants e8galement nécessaipour
estimer précisément la valedles parasites dilayout et pour calculer la dégradation de
performance résultant€Ces coordonnéegelles sont disponiblesmmédiatementorsqu’un
style de placement plagst utilisé. Si onutilise une représentation en style #anches, la
position réelledes composantdoit étre tracée ecoordonnéeséelles avant que la dégradation
de performances ne puisse étre calculée. Ce qui implique encore une perte deRBmpans
compter qu'il s’agit d’une solution moins élégante.

L’'avantage principale d’'un outil de placement en styléramches devient évideguand il
s’agit de l'utiliser au seim’'un systeme déayout numérique qui utilise le principe de routage
par canaux (channebuting). Dans cecas, lastructure arborescente (“slicing treeig¢termine
I'ordre danslequelpositionner les canaux deutage, etvite ainsi lesconflits. De plus, il ne
peut pas y avoir de problémes d’espace pour les fils de routage, puisqgardes de routage
peuvent étreajustés (compactés ou écartémilementpour s’adapter a lguantité requise
d’espacerouteur. Cependantes caractéristiques offrent peu d’avantages guded sont
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utiliséesdans uncontexte de layouanalogique.Commenous l'avons vu aiwchapitre 4, le
routeur de canaux est un mauvais choix pour le layout analogiqumngéquence, un routeur
de surface doit étre utilisé et les avantages principaux du style en tranchestyle platsont
perdus.

Le désavantage de la représentation de placemergsplajue les composants peuvent se
chevaucher en solutiomstermédiaires et que le placeur doit réduire ce recouvreitiéal a
zéro en fin de recuit. Les placeurs en style en trangVitsntles probléemes de recouvrement,
d’ou une plus grande efficacité. Cependant, ce désavantagétigdatirné en avantage s'il est
utilisé pour explorer les possibilités bénéfiques de fusionnerdaboutement) de certains
composants.

Le dernier désavantagkun placeur en style en tranches est qu'il restreint 'ensemble des
topologies du layouiccessiblesl utilisation d’'une représentation deacement plat permet
d’explorer toutes les configurations de placemennoetseulement celles représentées par des
structures en tranches, ce qui induit un laymlus densespécialemenpour lesplacements de
composants de tailles trés variées.

Tous ces facteurs combingeuspermettent delésigner les représentations mlacement
plat comme le type de structure le plus adapté au placement analogique.

5.6. MANIPULER LES CONTRAINTES ANALOGIQUES EN RECUIT
SIMULE

Jusqu’a maintenant, nous avgrelé deséléments fondamentaux du placemeart recuit
simulé. Aupoint ou nous en sommegjne question importante g@se: comment et ou

implémenterles différentes contraintes analogiques identifiées au paragaEhe Ces

contraintes onpour effet de créer usous-ensemblidliégal a l'intérieur de I'ensemble complet
des possibilités dplacementPar exemple, uplacement ou la dégradation gerformances
induite par l'effet combiné déous les parasites d’interconnexiemcede une ouylusieurs
spécifications de performancedple une contrainte de performance et constitue donc une
solution illégale. Un autrexempleconsiste en uplacement owleux composants appairés ont
des orientations différentes. Ompeut éviter cessolutions illégales pardeux approches
différentes.

La premiére approche consistedassinerl’ensemble des mouvements ddelle facon
gu’aucun placement inacceptable ne puisse étre obtenu. Dans le cas de deux transistors appairés
par exemple, il s'agit de les orienter selonmé@medirection dans la solutioninitiale et de
déplacer ces orientations simultanément, tele facon que les orientations soient uni-
directionnelles a tout moment durantgeocessus deecuit et par conséquenilussi dans la
solution finale. L'avantage de cette démarche est qu'il rppsdetempsCPU perdu a&valuer
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le placement etonsidérécomme inacceptable. Dplus, nous pouvongarantir que ces
contraintes soient obtenues par constructiondiffeculté de cette premiéreapproche réside
dans le fait que I'ensemble des mouvements est plus compliqué.

La seconde approche consiste a imposerpénalitésur les violations de contraintekans
la fonction deco(t. Pourgue la contrainte soit atteinte, tegme de pénalité doit étre réduit a
zéro par le mécanisme de recuit. Dans le cas de deux transistors appairasjesitions des
transistors ont lanémedirection, leterme de pénalitéstégal azéro, sinon ilest différent de
zéro. Une conséquence importante de cette approche est qu’elle ne garantit plus que la contrainte
soit obtenue par construction. Le mécanisme de recuit stentl® de minimiser la valetwotale
de la fonction deolt, cequi ne signifie pamécessairement que chadaeme individuelsera
réduit & zéro. Implémenter une contraidéss la fonction deo(t implique queette contrainte
soit échangée contre d’autres contraintes compétitives et que ces contraintes ne soient réduites a
zéro seulement si le résultat final est alors le meilleur qui puisse étre obtenu.

La conclusion qui ressort de la discussmacédente est que les contrairbsigatoires,
c’est a dire les contraintes qui doivent absolunémetobtenues, sonimplémentées de facon
plus satisfaisantes <stlles sont considéréexomme des restrictions dd’'ensemble des
mouvements. Malheureusement, certaines contraintes obligatoires sont difficiles & maintenir par
construction. Si c’est le caslles doivent étre implémentées comme termes de pétatit la
fonction de co(t et il faudra veiller tout particulierement & ce que ces contraintes soient réduites a
zérodans lerésultat final (parexemple en leudonnant un poids important). Lekfférentes
contraintes seront implémentées de la facon suivante dans 'outil de placement de Chirvan:

Contraintes de Symétrie

La symétrie est considér@@mmeune contrainte obligatoire. Si l'utilisateur désigne un
certain nombre deomposantscomme étantsymétriques et/ou auto symeétriques, les
composants doivenétre symétriques dans Iplacementrésultant. Par conséquent, les
contraintes de symétrissont manipulées commedes restrictions dangensemble des
mouvements. Les groupes de composants symétriquesiéaatés simultanément delle
facon que leur symétrie soit préservée a toatment durant I'optimisation ainsi quians le
résultat final.

OContraintes d’Appairage

Si l'utilisateur désigne un groupe de composantame étant ugroupe d’appairageela
aura deux conséquences: premierement, les orientations et formes seront iddatiqules
résultat final; deuxiemement, la distance entrecmaposants sera optimisée en vue de son
influence sur les performances du circuit. La premiére spécificatiamggmentée comme une
contrainte d’orientation identique/ forme identique sur I'ensemétemouvements. La seconde
est obtenue en incluant la distance entre les composants dans le groupe des effets parasites pour
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lesquels la dégradatiodes caractéristiques de performances ealtulée et incluedans la
fonction de codt du placement.

De cettefacon, l'utilisateur peut désigner une paire demposantcomme étant appairés
sansspécifier le degré d’appairage. Les composants appsiréstoujours générémvec des
formes et desrientations identigues mais c’est a l'outil de placement de déterminer les
positions et donc les distanoestre lescomposants appairés tidle facon que les contraintes
de performances soieabtenuesEtantdonné qu’il n’estpas toujours possible dans layout
de circuit analogique d’obtenir en méme temps toutes les spécifications de symélisppder
tous les composants appairdisectementles uns acoté des autres et d’obtenir uayout
compact acceptable, le degré d'appairagt sélectionné en vue d®n influence sur la
performance du circuit.

OContraintes de Performances

La spécification laplus importanted’un outil de placemenbasé surles performances
analogiques, est d’assurer quedégradation de performances induite par les effets des
différents parasites du layout soit contenue a I'intérieur des spécifications du circuit. Cependant,
les contraintes de performances ne peupesétre simplement traduites esstrictionssur les
coordonnées et/ou sur les orientations des composants. Elles doivent étre évaluées a partir d'une
solution de placement intermédiairePar conséquent, il est impossible d®intenir les
contraintes de performances par construction, et ces contraintes d@igeiniplémentées par
destermes de pénalitdans la fonction deolt. Uneattention particuliére doit étre portée a
garantir gue les violations de contraintes de performances soient réduiteglan=herésultat
final. Ce que nous développerons au paragraphe 5.8.

[OContraintes Géométriques

Les contraintes géométriques peuv@&nt considéréesomme contraintesbligatoires ou
comme contraintefacultatives. C'est a l'utilisateur de écider. Par exemple, si fauteur
d’un placement doit étre plus petite qu’une certaine vgdeur pouvoirétreinsérer a l'intérieur
d’'un placement au niveau dsystéme, lacontrainte de hauteur minimuest une contrainte
obligatoire et elle est implémentée dans I'enserdbie mouvements. Uratre situation ou les
contraintes géométriques obligatoiggsnposent,concerne le placement résultantand il est
utilisé dans un systeme d’assemblage de cellules de layout standards: la hautgaséides
desterminauxdes tensionsl'alimentationsont fixées, et donc obligéeBans le cas ou les
contraintes géométriguesont spécifiées comme des cibles d’optimisation, elles sont
implémentées dans la fonction de colt. Un exemple de ce type est le rapport daliérmpe
peut étre déterminé pour un placement.

(OContrainte de Superposition
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La contrainte desuperposition est uneontrainte obligatoire: si le placement final contient
des superpositions illégales, il est rejeté. Cependaitie contrainten’est pasimplémentée
comme une restrictiondans I'ensemble des mouvementsimplémenterdes contraintes de
recouvrement dans I'ensemble des mouvements impliquerait que les placements comportant des
modules de recouvrement ne soient jamaissidérés. Unéelle restriction rendrait impossible
la détection de situations ou le recouvremenbéngfique, pour des raisons diensité ou de
performances. Par conséquemhaque situation de recouvrement doit étre considérée
individuellement et le recouvrement se gére mieux dans la fonction de co(t.

Il apparaitdonc, aprésexamendes différentesstratégies exposées-dessus,que la
fonction de colt du recuit contiedestermes de pénalitgui doiventétre réduits a zérgour
obtenir un résultat utilisabld?our s’assuregue ces termes deenalité soient effectivement
réduits a zéro, nous devontliser destechniques spécialespommenous I'expliquerons au
paragraphe 5.8.

5.7. FONCTION DE COUT

La recherchal’'un placement optimunest conduite par la fonction de codt de I'algorithme
du recuit simulé. La fonction de colt est congue pour minimiser la superficie du placement final,
pour réduire le recouvrement illégal entre les composants a zéro et pour faire respecter le rapport
de forme et les contraintes de performances. La fonctiocodeC estcalculéepour chaque
résultat de placement intermédiaire et résulte de la somme de quatre termes:

C=a CSurface + B CRapport de Forme + yCRecouvrement + 6CDeg. de Perf (54)

AN

ou:

e C est le Codt de Surface

Surface

Ce terme est congu pour minimiser la surface du layout ; il est égal a la surfamtadgle
englobant (“bounding box”) du placement intermédiaire. Ce terme est dzistla fonction de
codt pour éviter un placement trop large.

e C est le Col(t de Rapport de Forme

Rapport de Forme

Ce terme est utilisé pour amener le rapport de forme du placement final a la valeur spécifiée
par l'utilisateur. Sa valeur est donnée [jacart entre lerapport de forme dylacement
intermédiaire et le rapport de forme spécifié par I'utilisateur:
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C =[Rapport de Forme - Rapport de Forme Dé&iré (5.5)

Rapport de Forme

e C est le Colt de Recouvrement

Recouvrement

Etant donné que nous utilisons une représentatigriadement plat (“flat placement”), les
composants sont autorisés a se superposer au colakgaiéthme de recuisimulé. Leterme
de recouvremerndans la fonction deodt est utilisépour réduire a zéro le recouvrement des
composantg&ntre euxdans lerésultatfinal. Le termeest obtenu en additionnant tiatalité des
recouvrements illégaux présents dans le placement intermédiaire:

n n

Cecounrement = ; j; 1(surfa(:e de recouvrement), 56)

ou n est le nombre de composants dans le circuit, et la surfasealerement est la
surface de recouvrement entre les composants i et j.

* Cpeg de pers €St le Colit de Performances:

Ce termeest utilisépour garder ladégradation de performance induite par les effets des
différents parasites du layout a l'intériedeslimites spécifieepar l'utilisateur. Sa valeur est
nulle si toutes les caractéristiques de performasoes dans les marges des spécifications, et
proportionnelle au montant des violations si elles ne le sont pas. Le calcul de ce terme de colt de
performances est importapbur I'approche du placemetiasé sudes performances. Kerait
trop long de présentéei les différentes méthodes delcul de cderme. Lelecteurpourra se
référer aux travaux excellents effectués dans [85][86][87][88].

Les coefficients de pondératian, (3, y et d, sont utilisés poumjuster dynamiguement

'importance de chaque terme pendant la phase d’optimisation du placement. Au détapele
d’optimisation, quand la configuratiogénérale du placemesmtst déterminée, les termes du
rapport de forme et de performances dominent la fonctdn. Vers la fin de I'optimisation,
guand les positions finaledes composants sowptimiséessanschangement majeur de la
configuration, le poids dderme de recouvrement doit augmenpeErur assurer qu’aucun
recouvrement illégal n’est présent dans la solution firkder accomplir cetteoptimisation, les
coefficients de pondération varient entre une vateitnimum etune valeur maximum. Apres
chaque boucle, les poidslatifs destermes de rapport de forme et de performances diminuent
linéairement de leur valeur maximum vers leur valeur minimum, tandis que le pdielsngude
recouvrement augmente de sa valeur minimum vers sa valeur maximum.
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5.8. CONCLUSION

L'étape de placemerdst tres importantpour lelayout de circuitanalogique. Tous les
parasites du layout qui dégradent la performance d’un circuit (les parasites d’'interconnexion, les
composants appairés et les effets thermiques...) sont, soit fixés, soit largement influencés par le
placement ducircuit. Pourgarder la dégradation de performances induite par le layout a
I'intérieur des marges fixées par I'utilisateur, algorithme de placement automatique doit
prendre en compte simultanément tous ces effets. Par ailleursrtaim nombre de contraintes
topologiques, comme la contrainte de symétrie ou les contraintes du rapport de cadrage (aspect
ratio), doivent étre mises en vigueur. L’intérét de ce chapitre est d’avoir préseaigoiithme
de placement basé sur les performances qui prend en compte tous les effets parasites du layout.

Aprés avoir enuméreé les aspects caractéristigessdifférentsalgorithmes deplacement
possibles, nous avorexplicité les raisons denotre choix de I'algorithme de recuit simulé
comme le meilleur algorithme d’optimisation de placemembmatique.Puis, nous avons
montré comment ['algorithme de recuit simugend encompte toutes les contraintes
analogiques nécessaires pour la phasepldeement, tout en gardant la dégradation de
performance induite par le layout dans les limites des spécifications.

Cet algorithme n’apas puétre implémenté expérimentalemeatdans Chirvan pour des
raisons de discontinuité de programme de recherche Chirvan par France Telecom et puis de mon
départdans lindustriechez Motorolapuis Rockwell. Néanmoins nogecherchesdans ce
domaine ne seont pasarrétéeda; elle ont trouvé une prolongation au sein d’'une équipe de
recherche a Rockwell Semiconductor system Eiats-Unis. Les résultats de aesherches et
limplémentation de cedlgorithme de placemennt ététrés encourageamémes’ils restent a
I'état de développement (non encore utilisés par les concepteurs).
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CONCLUSION GENERALE

La placedescircuits intégrés analogiques a hautes performangassaune importance
croissante ces derniers années dans la conception des systémes mixtes analogiques/numériques.

La réalisation de tels circuisouffre dedifficultés principalementues a laéduction de la
tension d’'alimentation et a la réduction de dansommation, qui sont conduites par la
prolifération des systémes portablamentés pades batteriesmais patitaussi dumanque
d’outils de C.A.O permettant d’automatiser la phase de layout qui est assez laborieuse et prend
beaucoup de temps.

Nous avonsdonc orienténos recherchesvers ces deux aspects guobleme de la
conception des circuits intégrés analogiques.

Un des blocs analogiques les piogportants est I'amplificateuopérationnel. 1l a trouvé
son chemin dans de nombreuses applicatimoremeles filtres acapacité commuté'switched
capacitor filter”), amplificateur de signal, filtreamplificateurs decharges, buffeud’entrée ou
de sortie (“input or outpubuffer”), et dansbeaucoup d'autres applications. Dans le but de
garder unecompétitivité comparable a&elle de laconceptiondes circuits numériques, la
réalisation d’amplificateur opérationnel a hayserformance, compact, a basse tension
d’alimentation et a faible consommation, est un des tres grands défis a relever aujourd’hui, dans
le domaine de la conception des circuits intégrés analogiques.

La réduction progressivedes tensiongd’alimentation, liée aux nouvelles technologies
(aujourd’hui de 5 a ¥olts, demain 1volt), risque deévolutionner la conceptiodes circuits
intégrés analogiques. La norme Vdd=5V, gexiste depuisplus de vingt ans, sera
progressivement remplacée. Dans ce nouveau contexteem@n nombre de schémas
(structures) traditionnels reont plusutilisablespour une tensiom’alimentation inférieure ou
€gale a3V. Les recherches s’orientent dowmers laconception de nouvelles structurphis
adaptées aux faibles tensions d’alimentation et qui s'insérent a l'intdhiguschéma classique
d’amplificateur opérationnel. Lpremiére partie de notre théskst orientéevers 'étude et
I'application d’une nouvelle structure CMOS adaptée aux faibles tensions d’alimentation (i.e., le
circuit composite)qui a donné des résultats trés prometteurs pour Vdd=3V. En introduisant
plusieurscircuits compositeslans unschéma traditionnehous avondortement augmenté le
gain intrinséque du montage initial. Ceci a permis, aussi, de satisfaire la dynamique de sortie et
les cibles transitoires du cah@es chargegjui constituaient unémitation pour des tensions
d’alimentation faibles.

Dans la deuxieme partie dmette thése nous nous sommes intéressés @obléme
d’automatisation du flot de conception du laydescircuits intégrés analogiques et mixtes en
tenant compte de leur particularité. Sachant que les performatesesircuits intégrés
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analogiques dépendent fondamentalendesst phénomeénes parasites générésepatayout, la

maniére de dessiner les masques de ces circuits devrait respecter les contraintes analogiques que
nous avons étudiées et listées en détail dadsagitre 3.Nous avons aussixpliqué comment

intégrer ces différentes contraintes dans tous les didigomatisation dulessin des masques
(Générateur, Placeur, Routeur, Compacteur).

Nous avons présenté danslapitre 4 les travaux qui oétéréalisés par notre équipe au
CNET Grenoble, poufautomatisation de ce flot: la génération automatique du layout des
composants, le routage automatique de ces composant entre eux grace au routeur de labyrinthe
qui intégre toutes les contraintes analogiques, le routage des cellules entre elles grace au routeur
de canal(routage “top level”), et enfin le compacteur qui est nécesgaitg le routeur de
labyrinthe et qui luiaussirespecte les contraintesalogiques. Nous avoespliqué comment
ces différents modules intégrent les contraintes analogiques.

Enfin nous avonstenté derésoudre leprobleme du placemerdes circuits intégrés
analogiques, qui est I'une des étapes les plus difficiles & autonmatisgue c’est pendanckette
phase que lanajorité des parasites somtéfinis. Le placementdes composantinfluence
largement les valeursles interconnexions parasitesiéme sileurs valeurs finalessont
déterminées durant la phase de routage, car leurs valeurs minimales effectivieetes par la
configuration du composargjle-méme déterminédurant la phase de placeme@ette étape
nécessite encore I'expertides concepteurs. Nous avogtsidié les différents algorithmes de
placemenpossibles, et nous avorhkoisi I'algorithme de recuit simulgomme l'algorithme le
plus fiable pour I'optimisation du placementies cellules analogiques. Nous avomsontré
comment il intégreles contraintes analogique€et algorithme n’a puétre implémenté
expérimentalemerdans Chirvan pour les raisons queus avongnentionnées au chapitre 5.
Néanmoins nos efforts dans @emaine ne seont pasarrétésla. Nous avongontinuer ces
recherches au sein d’'une équipe de Rockwell aux Etats-Unis. Les résutiatsreleherches et
I'implémentation de cet algorithme de placementé&étrés encourageantsémes’ils restent a
I'état de développement (non encore utilisés par les concepteurs).

L’aboutissement deettetheseest, premierement, la créatioiune nouvelleméthode de
conception des circuits intégrés analogiques, ptéasisément la génération d’une technique de
conception de nouvellgtructure, plusdaptée aukasses tensiortbalimentation et ausfaible
consommations, deuxiemement, notre contribution a I'automatisation de la phase du layout des
circuits intégrés analogiques, a savoir I'étuldtailléedescontraintes analogiques a prendre en
comptedanstout outil d’automatisation du layogénérateur, placeur, routeur, compacteur),
ainsi que notre participation au développement de Chirvan en aidant a sa rpEetaen
l'utilisant, en proposant des améliorations, et surtout en consacrant tous nos éftafeae
placement.
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ANNEXE 1

A.1l. OUTILS DE DEVELOPPEMENT

La structure du logiciel CHIRVAN est modélisée sur la figure suivante :

CHIRVAN

aaaaaaaaaaaaaaaa
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Structure du logiciel CHIRVAN.

Ce sont alors ces outils : Le-Lisp, Aida2D et Maida2D que nous allons utiliser.

Le langage utilisélans CHIRVAN esftconstitué de troisiiveaux. LeLe-Lisp est le
langage dévase,qui aété étendu pad'ajout deAida, qui régit toutes les fonctionnalités de
I'environnement X.Windows utilisé (clic-souris ...), pMaida-2D, pour tout ce qui egibjet
graphique.

Maida-2D repose sur le bitmap virtuel de Le-Lisp et ses fonctiodesi@nélémentaire.
Elle utilise de maniere intensive la programmation orientée objet, sous forme vectorielle.

Al.2. LELISP
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Une approche objet

A I'heure actuelle, la majoritédes langages dits évolués offrent des possibilités
intéressantes par la définition et |'utilisation de fonctions gtrdeédures. Ce sohtpiquement
Fortran, Pascal et C.

Il est aussi possible d'opérer, sur n'impaytelle variable d&'importequel type, une
transformation quelconqu#lais cettegrandeliberté cachedesinconvénients inhérents a leur
définition.

Considérons donc, a titre d'exemple, deux éléments graphiques : une porte et un tiroir.

En supposant qu'ungrocédure Ouvre() été définie etqu'elle puissandifféremment
s'appliquer a Igorte et auiroir, on constate que la transformation a appliquer a chacun des
deux objets est profondément différente, puisque dans un<agiil d'unerotation, et dans
l'autre d'une translation.

Dans les langages dits évolués il est donc nécessaire de podiles cas qupeut
rencontrer la procédure Ouvre() et de les inclure dans sonsoadee. Leprogramme aindiait
devient rapidement illisible et d'une maintenance difficile.

Une solution a cerobléme est de définir une procédure Ouvpe(r laporte et une
autre pour le tiroirMais pour peu que le nombiobjetsquel'on peut potentiellemerauvrir
soit grand, on se trouve submergé par des procédures aux nhoms quasiment identiques.

Il est donc nécessaire de créer une nouvelle structwlerdeées plugperformante qui
pallie ce probléme: ce sont lebjets.

Les langages orientés objets ont ddeit le choix d'autoriser unnom unique pour
chaqueprocéduremais avec la subtile différencpie la procédure Ouvre@yun objet n'est
accessible que par lui et qu'elle lui soit propre. Il existe autant de procédures Quiilrey a
d'objets.

Un objet est une structure de données qui rassemble des variables et des méthodes (nom
donné a toutes les fonctions et procédured'atget), les méthodesr'ayant accésqu'aux
variables internes dé&bjet. L'utilisationd'un objet se fait en général téavers les méthodes
car, le plus souventllesseules sont accessibles depuisekte du programmgousentendu
I'extérieur de l'objet). Cphénomene consistant & masquer une pdesedonnées seomme
encapsulation.

Les objets onttgalementune propriété intéressantehdritage. Cette notion a été
définie par analogie avec I'héritage de caractéeres génétiquemdividus. Il en est a peu pres
de méme entre objets.
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La relation de filiation se fait au moment de la définition'dlgjet fils, qui peut ainsi
hériter de plusieurs objets en méme temps: c'est I'néritage multiple. Ainsi un objeth€rpeiut
d'un objet A et d'un objet B, et un objet F de C et de E.

Ny
Fv

Exemple d' héritage entre objets.

La figure précédentpropose unschéma typed'héritageentre objets. Aumoment de
I'héritage I'objet fils acquiert les propriétés (données ou méthodes) gpersonbjet veut bien
lui Iéguer (ceci dépend évidemment de I'encapsulation des données du pére).

Ainsi, deux concepts soritnportants dans les langages orientébjet: classe et
héritage.

Une classemodélise un ensembld'objets ayant uneméme structure et unméme
comportement. Plutdét qué#tappliquerune méthode a uobjet, ondit qu'on lui envoie le
message correspondant. Ceci consiste a rechercher la fonction a appliquer a partir de la classe de
I'objet & manipuler.

Il est possible d'envoyer un message unique disteel'objets hétérogénes, llngage
se chargeant de retrouver la partie de code a exécuter pour chaque élément.

L'héritage conduit a la factorisation naturelle du code de diverses classes différentes.
On appligue ce type de langage en CAO VLSI car :

-- les objets ont un certain nombre de fonctionnalités semblables.

-- |l existe de grands types d'objets graphiques qui ont des multitudes de sous-types.

-- les réactions d'un objet graphique aux actions de I'utilisateur dépendent souvent de

son type.
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Approche pratique

Le Le-Lisp est une version dangageLISP réalisée pat'INRIA, nous avons été
amenés a utiliser la versidib.25. Lelangage est en principe interprété, ce permet un
développement confortable du logiciel. Cependant, il est aussi possitengdier lecode. De
cette facon, nous obtiendrons du code performant.

Ce langage permet la programmation orientée objets. La structure hiéraddsqiypes
dans Le-Lisp est utilisée pour encoder dbgets,les méthodes'acceés sont des fonctiohsp
attachées aux objets. L'héritage existe, donc les sous-objets héritent des champs et méthodes de
l'objet pére. Un objet sera défini de la fagcon suivante :

(defclass nouveau-objet ({objet-pére})
champl
champ?2

)

et une méthode sera définie :

(defmethod ({objetlnom-methodéchamps-ent) (champs-sort)) (<paramétres>)
... code de la méthode ...
)

champs-entest une listales champs dEobjet qui seront utilisés dans la méthode, une
copie locale dees champs sera effectu@hamps-sor est la listedes champsntérieurs de
I'objet qui garderont leurs valeurs en sortant de la méthode.

Supposonsinstl une instance déobjet detype typel nous pouvonsappeler ses
méthodes de deux facons :

({typel}.nom-methode instlparametres)

ou bien on peut envoyer un message, ce qui permettra de remonter |'arbre d'héritage,

(send 'nom-methode instparametres)

Les champsd'un objet sont accessibles amoyen des méthodes. Les noms des
méthodes sont ceux des champs.
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Exemples

-- La déclaration d'une classe s'effectue par la fondédclass

(defclass 2points ()
(x 0)
(y 0)

(defclass 3points ({2points})
(z 0)

-- La définition d'une méthode

(defmethod ({2points} surface (x y)) ()
* xy)

(defmethod ({3points} volume (x y z)) ()
*xvy 2

-- Il existe deux primitives de création d'instanceew etomakeq

(new '{2points})
(omakeq {2poins})
(let ((classe '{3points}))
(new classe)

-- L'envoi de message a un objet

(let ((points (new '{Z2point})))
(send 'x points 10)
(send 'y points 20)
(send 'surface points)
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Al.3. ADA - 2D

Un éditeur de masque de circuits intégrés VLSI estogitiel de dessin en deux
dimensions "2D" comme par exemple le Macdraw pour Macintosh, mais la folessibjets a
manipuler en font un outil beaucoup plus sophistiqué.

Contrairement a une simple interfageaphique, uroutil de dessincomplexe ne peut
reposerdirectementsur le systeme des coordonnéesl'deran. Lamanipulation d'objets
impose a ceux-ci d'étre décrit dans un espace deaffipe, puis projetés Bécran erfonction
du facteurd'échelle. L'approcherientée objet gour but de structurer plugairement les
concepts déja utilisés.

Le but final de laCAO est de représenter des objeisls aveane dimension réelle.
Toute grandeur doit dor&tre expriméalans l'unité de la baskobjets,elle méme modifiable
par l'utilisateur.

Aida permet de construire des interfaces graphiques. C'est un langage de programmation
fonctionnelle et objet permettant de programmer et de manipuler des objets graphiques.

I comprend une bibliotheque geus de 100 classes de composants graphiques pré
définis simples (boutons poussoirs, compteurs) ou complexes (éditegrapties, de courbes

).

Tout composant graphique est nomaggplication. Les applicationssont créées au
moyendes fonctions Aida-2D. Diversespplications peuvent étrgroupées poucréer des
applications plus complexes.

La vocation des composarida-2D est avant tout de décrides panneaux d'interface
et de fournir des moyens d'interactiemtre une application et un utilisateur. @&mséquence,
les mécanismeproposéspar Aida-2D pour réaliser le ré affichage et la sélectidiobjets
graphigues sont tres satisfaisant pour des quantités d'objets restant en deca de quelques milliers.
La définition de comportements complexes (éditeur de teeigge graphique, éditeur
spécialisés, ...) est trés simplement réalisable. Par contre, les opératzoosndgraphique sur
des images n'existe pas en standard.

Au-dela dequelques milliersd'objets, le réffichaged'une partie de cesomposants
comme la sélectiod'un objetdans un de ces composants risquend@eenir un pedent. I
faudra alors leur préférer des composants Maida-2D.
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Al.4. MAIDA - 2D

C'est unensemble de primitives graphiques 2 dimens#éxmrges en langage objet Le-
Lisp.

On utilisera principalement Maida-2juand les fonctionnalités suivantesont
nécessaires :
-- zoom graphique
-- affichage de grand nombre d'objets
-- affichage multivues
-- masquage fréquent de certains objets.

L'utilisation deMaida-2D se fait adravers d'Aida-2D : ontilisera en effetAida-2D
pour décrire I'ensemble de l'interface de I'application. Il est ainsi possible de coridamiéeer
2D comme afficheur de I'éditeur de graphe.

Tout graphique dans Maida-2D est un enserdi@iéments géomeétriques. Légments
du graphique sorquant a eux rangés @mémoiredans des données de structpesticulieres
pour pouvoir les manipuler d'une fagon optimale.

Tout graphique manipulé par Maida-2D est représenté paelinle de la classe {cell}
qui décrit a la fois la structuimage dugraphique et qui gére la structure de données qui lui
est associée.
Uneinstance de la classe {cell} représente donc un graphique ocarestérisée par son
nom, ses dispositifs d'affichage, ses segments et ses éléments.

Les sous-ensembles d'une cellule sont applEésegments Ce sont des instances de
la classe {segment}.
Par défaut, il existe les deux segments suivants dans une cellule:
-- Le segment Drawing qui contient tous les éléments de la cellule.
-- Le segment Sélection qui contient les éléments sélectionnés.

Maida-2Dfournit un ensemble de fonctions quérmettent de manipuleette structure
de données. Elle permettent entre autres d'ajouter et d'enlegmant;d'accéderapidement
aux éléments se trouvant sous un point donné ou encore inclus dans une région.

Les éléments géométriques constitutifs de tout grapliqoedes instances dedasse
{lego}. Il en existe deux catégories :
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-- les legos simples: paxempledes instances de la classe {rec} et qui sont des
rectangles

-- les instances deellule: cesont des legos gucontiennent” eux-mémed'autres
legos. Uneméme cellulepeut étre instanciélusieurs fois. Le processus est
récursif, autrement dit uneellule contenantles instancepeut elle-mémeétre
instanciée.
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ANNEXE A2

Cette annexe contierlusieurs fichiers desimulation utilisés ou générdsrs de la
conception du convertisseur analogiques/numérigpies. particulierement la simulation et
I'optimisation de I'amplificateur opérationnel a transistors composites Fig. A3.1.
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Fig. A3.1 : Schéma de I'amplificateur opérationnel a Transistors Composite final.

Nous allons listéci-dessous les differents fichiengcessairg@our lesimulateur Eldo ou
géneré par I'optimiseur Opart:

1) Fichier d’entrée : transcomposite.cir

Le fichier d’entrée au simulate&LDO est le fichier(transcomposit.cir), il est composer
de la netlist de départ(description électrique du schgitied dimensionné), legommande de
simulation est les spécifications cibler.

Feb 2 14:39 1995 /user/ss30-3/chaahoub/CCO05/eldo/transcomposite.cir
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Transcomposit.cir(schematic)
*

* Main Circuit Netlist:

* Block : Transcomposit

* Library: LibDemo

* Last Time Saved: Jan 5 11:49:10 1995
*

O Model parameter

kkkkkkhkkhkkkhkkhkhkhkkkx

*

.INLUDE /user/ss1001/gdt/techno/cc05.dir/cc05.typ

*

CCl S VSSA 25p

MCN4 N O VSSA N3MAS W=51.8u L=0.5u

MCN1 VSSA H G VSSA N3MAS W=51.8u L=0.5u
MCN2 H H B VSSA N3MAS W=914.8u L=0.5u
MCN3 C O O VSSA N3MAS W=914.8u L=0.5u
MCNS J VB2 VSSA VSSA N3MAS W=1.4u L=0.5u
MCN3 C O O VSSA N3MAS W=914.8u L=0.5u

M7 C N S VSSA N3MAS W=59.2u L=0.5u

M6 D G B VSSA N3MAS W=59.2u L=0.5u

MCN8 M VB2 VSSA VSSA N3MAS W=1.4u L=0.5u
MCN7 L VB2 VSSA VSSA N3MAS W=71.3u L=0.5u
MCN6 K VB2 VSSA VSSA N3MAS W=71.3u L=0.5u
M5 C VB2 VSSA VSSA N3MAS W=721.1u L=0.5u
M4 B VB2 VSSA VSSA N3MAS W=721.1u L=0.5u
M8 D K | VDDA P3MAS W=457u L=0.55u

MO F L S VDDA P3MAS W=457u L=0.55u

MCP5 | J J VDDA P3MAS W=3.6u L=0.5u

MCP8 M M F VDDA P3MAS W=3.6u L=0.5u

MCP6 K J VDDA VDDA P3MAS W=48.75u L=0.5u
MCP7 VDDA M L VDDA P3MAS W=48.75u L=0.5u
MCP1 G VvB1 VDDA VDDA P3MAS W=27.9u L=0.5u
MCP4 O VB1 VDDA VDDA P3MAS W=27.9u L=0.5u
MCP2 H VB1 VDDA VDDA P3MAS W=0.8u L=0.5u
MCP3 N VB1 VDDA VDDA P3MAS W=0.8u L=0.5u
M11 F D VDDA VDDA P3MAS W=294.35u L=0.7u
M10 VDDA D | VDDA P3MAS W=294.35u L=0.7u
M3 A INN C VDDA P3MAS W=1987.8u L=0.5u

M2 B INP A VDDA P3MAS W=1987.8u L=0.5u

M1 A VB1 VDDA VDDA P3MAS W=235.55u L=0.65u

OBias Definition

kkhkkhkkkkkkkkkk*%x
*

VDDA VDDA 0 3.000000
VSSA VSSA 0 0.000000
VBl VB1 0 1.679441
VB2 VB2 0 0.738579

*

*Simulation Commands

kkkkkkkkkhkkkkkkkkhkk*kx

Olifix m_i_2 m_i_3 m_i 4 m_i 5 m_i 6 m_i7

. Ifix mcpl mcp2 mcp3 mcp4d mcnl mcn2 mcn3 mcné

. Ifix mep5 mcp6 mcp7 mcp8 men5 mcn6é mcn7 mcn8

Ofix vbl vb2 m1 m2 m3 m4d m5 m6 m7 m8 m9 ml0 mll
Ofix mecnl mcn2 mcn3 mcn4d mcn5 mcn6 mcn7 mcn8

Ofix mcpl mcp2 mcp3 mcpd mcp5 mcp6 mcp7 mcp8

. OPTIONS EPS=1E-7 datasheet
.AC DEC 10 1 1E9
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OVEP INP 0 1.5 AC pwl (0 1 100n 1 101n 2 280n 2 281n 1 480n 1)
UVEM INN 0 1.5

VEP INP 0 1.5 AC pwl (0 1 100n 1 101n 1.8 280n 1.8 281n 1 480n 1)
VEM INN 0 1.5

PLOT AC VDB(S) VP (S)

.optimize ac
[burface
+ftcible=50e6
+gaincible=50
+ mpcible=50
+ puicible=20m
+ wmax=2000u
+v(s)=1.5
+dynout=1.5

+ acout=s
+slewate=0.15e9

doop INN s

tran 10n 480n

.plot tran Vv(INP) v(s)
optimize tran

[Hslewrate(v(s) , vth=1.4).15¢g

+yval(v(s) ) , 280n)> 1.798

+yval(v(s) ) , 280nk1.802

+yval(v(s) ) , 480nx1.002

[+ val_when(time, fabs(v(out)-yval(v(out) , 280r0)003, 280n, 100n)- 100n 25n
+ val_when(time, fabs(v(s)-yval(v(s) , 280r50)002, 280n, 100n)- 100n 25n

[+ val_when(time, fabs(v(out)-yval(v(out) , 480r0)003, 480n, 280n)- 280n 25n
+ val_when(time, fabs(v(s)-yval(v(s) , 480r30)002, 480n, 280n)- 280n 25n

2) Fichier de sortie : transcomposite.opz

Apers la simulation et I'optimization de I'amplificateoperationnel, le resultat est donne
dans le fichierttanscomposite.opz) :

Feb 2 14:39 1995 /user/ss30-3/chaahoub/CCO05/eldo/transcomposite.opz
M1 A VB1 VDDA VDDA MPA W=2.355500E+02U L=5.000000E-01U

M2 B INP A VDDA MPA W=1.987800E+03U L=5.000000E-01U

M3 C INN A VDDA MPA W=1.987800E+03U L=5.000000E-01U
M4 B VB2 VSSA VSSA MNA W=7.211000E+02U L=5.000000E-01U
M5 C VB2 VSSA VSSA MNA W=7.211000E+02U L=5.000000E-01U
M6 D G B VSSA MNA W=5.920000E+01U L=5.000000E-01U

M7 OUT N C VSSA MNA W=5.920000E+01U L=5.000000E-01U

M8 D K | VDDA MPA W=4.570000E+02U L=5.500000E-01U

M9 OUT L F VDDA MPA W=4.570000E+02U L=5.500000E-01U
M10 | D VDDA VDDA MPA W=2.943500E+02U L=7.000000E-01U
M11 F D VDDA VDDA MPA W=2.943500E+02U L=7.000000E-01U
MCN1 G H VSSA VSSA MNA W=5.180000E+01U L=5.000000E-01U
MCN2 H H B VSSA MNA W=9.148000E+02U L=5.000000E-01U
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MCP1 G VB1 VDDA VDDA MPA W=2.790000E+01U L=5.000000E-01U
MCP2 H VB1 VDDA VDDA MPA W=8.000000E-01U L=5.000000E-01U
MCN4 N O VSSA VSSA MNA W=5.180000E+01U L=5.000000E-01U
MCN3 O O C VSSA MNA W=9.148000E+02U L=5.000000E-01U
MCP4 N VB1 VDDA VDDA MPA W=2.790000E+01U L=5.000000E-01U
MCP3 O VB1 VDDA VDDA MPA W=8.000000E-01U L=5.000000E-01U
MCN5 J VB2 VSSA VSSA MNA W=1.400000E+00U L=5.000000E-01U
MCN6 K VB2 VSSA VSSA MNA W=7.130000E+01U L=5.000000E-01U
MCP5 J J | VDDA MPA W=3.600000E+00U L=5.000000E-01U

MCP6 K J VDDA VDDA MPA W=4.875000E+01U L=5.000000E-01U
MCN8 M VB2 VSSA VSSA MNA W=1.400000E+00U L=5.000000E-01U
MCN7 L VB2 VSSA VSSA MNA W=7.130000E+01U L=5.000000E-01U
MCP8 M M F VDDA MPA W=3.600000E+00U L=5.000000E-01U
MCP7 L M VDDA VDDA MPA W=4.875000E+01U L=5.000000E-01U
VDDA VDDA 0 3.000000

VSSA VSSA 0 0.000000

VB1 VB1 0 1.678789

VB2 VB2 0 0.739059

CL OUT VSSA 2.500000E+01P

C_CC S VSSA 2.500000E+01P

OAREA = 3.402682E+04 microns( (2

OPOWER = 15.930585 mW target < 20.00000 mW

OV(S) = 1.442775 Volts

OYVAL(V(S) , 280N) = 2.246020

OYVAL(V(S) , 280N) = 2.246020

OYVAL(V(S) , 480N) = 0.750600

O

OVAL_WHEN (TIME , FABS (YVAL(V(S) , 280N) )> 0.002 , 280N , 100N) - 100N
2.413024E-08
OVAL_WHEN (TIME , FABS (YVAL(V(S) , 480N) )> 0.002 , 480N , 280N) - 280N
2.508433E-08

O

OGAIN IN LOW FREQUENCY =67.310291 dB target > 50.00000 dB
OTRANSITION FREQUENCY =1.159998E+08 Hz target > 5.00000E+07 Hz
OPHASE MARGIN =65.307569 deg target > 50.00000 deg
OGAIN MARGIN = 13.961592 dB target > 1.00000 dB
OINPUT DYNAMIC = 2.101325 V target > 1.80000 V
OCMG = 2.127818E+00 dB

OCMRR = 6.343811E+01 dB

OOUTPUT DYNAMIC = 2.1217033 V target > 1.500000 V
OCLOSED-LOOP DISTORTION =8.102903E+01 dB

O GAIN+ = 6.045649E+01 dB

O GAINMI = 6.131029E+01 dB

O GAIN- = 6.054849E+01 dB

OSLEWRATE ON OUTPUT = 0.164524 Vins V  target > 0.15 V/ns

3) Fichier de sortie : transcomposite.imp

Avant I'optimisation proprementdite, OPARTgénére un fichier de sortie .IMP contenant de
nombreuses information propres au schéma au schéma électrique. Ces informatianglster
par I'optimiseur Opart lui méme et par le placeur de Chirvan.

( ALIMENTATIONS ( (VDD VDDA) (VSS VSSA)))

( CHEMINS_DE_COURANT ( ( (VDDA A B VSSA) (M_M1 M_M2 M_M4))
(((VDDA A C VSSA) (M_M1 M_M3 M_M5))
(( (VDDA G VSSA) (M_MCP1 M_MCN1))
(((VDDA H B VSSA) (M_MCP2 M_MCN2 M_M4))
(((VDDA | D B VSSA) (M_M10 M_M8 M_M6 M_M4))
(((VDDA | J VSSA) (M_M10 M_MCP5 M_MCN5))
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)
))

SA) (M_MCP6 M_MCNS6))

SA) (M_MCP7 M_MCN7))

VSSA) (M_M11 M_MCP8 M_MCNS8))

C VSSA) (M_M11 M_M9 M_M7 M_M5))
VSSA) (M_MCP4 M_MCN3 M_M5))
SSA) (M_MCP3 M_MCN4))

zonmmr X
<
0VI5s

<

( PAIRE_DIFFERENTIELLE (M_M2 M_3))

( NOEUDS_DE_SORTIES (S))

(( PAIRES_SYMETRIQUES ( SYMMETRIC_OBJECTS (M_M1 M_M2 M_M4) (M M1 M_M3

M_M5))

((M_MCP1 M_MCN1) (M_MCP3 M_MCN4))

((
((
((
((

))

( NOEUDS_SYMMETRIQUES ( (VDDA VDDA) (C B) (A A) (G N) (K L) (H O) (F 1)

M_MCP2 M_MCN2 M_M4) (M_MCP4 M_MCN3 M_M5))
M_M10 M_M8 M_M6 M_M4)(M_M11 M_M9 M_M7 M_M5))
M_M10 M_MCP5 M_MCN5)(M_M11 M_MCP8 M_MCN8))
M_MCP6 M_MCN6 ) (M_MCP7 M_MCN7))

(J M) (VSSA VSSA))

)

( NOEUDS_A_FORT_GAIN (S))
( NOEUDS_A_PLUS_FORT_GAIN S)
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