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Résumé

Un microscope a force atomique (AFM) est utilisé pour caractériser des matériaux
isolant ou semi-conducteur avec une résolution pouvant atteindre 1’échelle atomique. Ce
microscope est constitué¢ d’un capteur de force couplé a une électronique de contréle pour
pouvoir correctement caractériser ces matériaux. Parmi les différents modes (statique et
dynamique), nous nous focalisons essentiellement sur le mode dynamique et plus
particulierement sur le fonctionnement sans contact a modulation de fréquence (FM-AFM).
Dans ce mode, le capteur de force est maintenu comme un oscillateur harmonique par le
systéme d’asservissement. Le projet ANR Pnano2008 intitulé : “Cantilevers en carbure de
silicium a piézorésistivité métallique pour AFM dynamique a trés haute fréquence" a pour
objectif d’augmenter significativement les performances d’'un FM-AFM en développant un
nouveau capteur de force trés haute fréquence. Le but est d’augmenter la sensibilité du
capteur et de diminuer le temps nécessaire a I’obtention d’une image de la surface du
matériau. Le systeme de controle associé doit étre capable de détecter des variations de
fréquence de 100mHz pour une fréquence de résonance de S0MHz. Etant donné que les
systetmes présents dans 1’état de D’art ne permettent pas d’atteindre ces performances,
I’objectif de cette thése fut de développer un nouveau systeme de controle. Celui-ci est
entierement numérique et il est implémenté sur une carte de prototypage basée sur un FPGA.

Dans ce mémoire, nous présentons le fonctionnement global du systéme ainsi que ses
caractéristiques principales. Elles portent sur la détection de 1’écart de fréquence de résonance
du capteur de force. Cette détection est assurée par une boucle a verrouillage de phase (PLL)
qui est élément cl¢ du systéme. Pour que ce nouvel AFM dispose d’une vitesse de balayage de
10 lignes par seconde avec 512 points par ligne et d’une résolution atomique, la PLL doit étre
capable de détecter un écart de fréquence minimal de 100mHz et posséder une bande passante
d’au moins 5.12kHz.

Par la suite, une description des différents sous ensembles qui constituent
I’électronique d’asservissement tel que le déphaseur, le RMS-to-DC (Root Mean Square to
DC), le controleur d’amplitude a gain proportionnel et intégral (APIC) et la boucle a
verrouillage de phase est effectuée. Parmi les différents types de PLL, une boucle a
verrouillage de phase entierement numérique (ADPLL) est utilisée car elle permet d’atteindre
la résolution voulue (100mHz) dans une plage de fréquence allant de 20kHz a 60MHz. Les
résultats d’émulation et de mesures menés sur cette dernicre ont prouvé que la détection d’un
¢cart minimal de 100mHz dans cette plage de fréquence est possible.

Enfin, les tests réalisés in situ avec des capteurs de force "standards" (les capteurs de
force haute fréquence n’étant actuellement pas disponibles) ont démontré le bon
fonctionnement du systéme. L’obtention de la résolution atomique du substrat RbCl (chlorure

de rubidium) et I’imagerie (de bonnes qualité) des molécules nommées 1,4-bis(4'-



cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzéne ont permis de valider son fonctionnement. Le bruit
de I’électronique est inférieur au bruit de ’AFM et permet une imagerie d’une excellente

qualité.

Mots clés

Microscopie a force atomique (AFM); capteur de force haute fréquence; résolution
atomique ; microscopie a force atomique sans contact a modulation de fréquence (FM-AFM) ;
boucle a verrouillage de phase (PLL) ; boucle a verrouillage de phase entierement numérique
(ADPLL) ; convertisseur de valeur efficace en valeur continue (RMS-to-DC) ; contrdleur
d’amplitude a gain proportionnel et intégral ; réseau de porte programmable par paquet
(FPGA).

Résumé anglais

An atomic force microscope (AFM) is used to characterize insulating materials or
semiconductors with a resolution up to the atomic length scale. The microscope includes a
force sensor linked to a control electronic in order to properly characterize these materials.
Among the various modes (static and dynamic), we focus mainly on the dynamic mode and
especially on the frequency modulation mode (FM-AFM). In this mode, the force sensor is
maintained as a harmonic oscillator by the servo system. The research project ANR
Pnano2008 entitled: "metal piezoresistivity silicon carbide cantilever for very high frequency
dynamic AFM" aims to significantly increase the performance of a FM-AFM by developing
new very high frequency force sensors. The goal is to increase the sensitivity of the sensor
and to decrease the time necessary to obtain topography images of the material. The control
system of this new sensor must be able to detect frequency variations as small as 100mHz for
cantilevers with resonance frequencies up to SOMHz. Since the state-of-the-art systems doe
not present these performances, the objective of this thesis was to develop a new control
system. It is fully digital and it is implemented on a FPGA based prototyping board.

In this report, we present the system overall functioning and its main features which
are related to the cantilever resonant frequency detection. This detection is managed by a
phase locked loop (PLL) which is the key element of the system. In order that this new AFM
has a scanning speed of 10 lines per second with 512 points per line and that it achieves
atomic resolution, the PLL must be able to detect the minimum frequency shift (i.e. 100mHz)
and it needs a bandwidth of 5.12kHz.

Then, a description of the different subsets that constitute the control system such as
the phase shifter, the RMS-to-DC convertor (Root Mean Square to DC), the amplitude
proportional and integral controller (APIC) and the phase locked loop is presented. Among
the different types of PLL described in the literature, an all-digital phase locked loop



(ADPLL) is chosen because it achieves the desired resolution (100mHz) in a 20kHz to
60MHz frequency range. The emulation results and measurements performed on the ADPLL
showed that the detection of the minimum cantilever resonant frequency shift (100mHz) in
this frequency range is possible.

Finally, tests performed in situ with "standard" force sensors (high frequency force
sensors being not currently available) have proved the well functioning of the system.
Obtaining atomic resolution of the RbCl substrate (rubidium chloride) and getting a good
quality imaging of the molecules called 1,4-bis (4'-cyanophenyl) -2,5-bis (decyloxy) benzene
allowed to validate the control system operation. Its noise is smaller than the noise of the

AFM and it permits imaging with excellent quality.

Key words
Atomic force microscopy (AFM), high frequency force sensor; atomic resolution ; non-
contact frequency modulated atomic force microscopy (FM-AFM) ; phase locked loop
(PLL) ; all digital phase locked loop (ADPLL); root mean square-to-DC (RMS-to-DC)
converter ; amplitude proportional and integral controller (APIC) ; field programmable gate
array (FPGA).
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Introduction générale

Il y a prés de 2400 ans, le philosophe grec Empédocle d’Agrigente (~492-432 av.J.C)
pensait que la matiére reposait sur quatre ¢léments tels que 1’eau, le feu, la terre et I’air. A
contrario, Leucippe de Milet, pensait que 1'univers était discontinu, composé de matiere et de
vide. Il fut considéré comme le fondateur probable de I'atomisme et créa en -420 le mot a-
tomos (insécable en grec) qui engendrera par la suite le mot atome. Son disciple, Démocrite
d’Abere (~450-360 av. J.C) expliquait que la matiere était constituée de corpuscules en
perpétuel mouvement. Ceux-ci étaient décris comme :

- Invisibles via leur taille infinitésimale,

- Insécables,

- Pleins,

- Eternels,

- Entourés d’un espace vide, ce qui explique les changements de densité,

- Etant de différentes formes (pour expliquer la diversité des éléments de la nature).

Cette vision de I’atome, plus proche de notre conception que la théorie d’Empédocle sera
pourtant oubliée par les savants pendant plus de deux millénaires au profit de cette derniere.

Il faudra attendre le début du XIX™ siécle, 1803 plus précisément pour que John
Dalton, chimiste anglais (1766-1844) reprenne la vision de Démocrite et propose une théorie
selon laquelle la maticre est composée d’atomes de masses différentes qui se combinent entre
eux. Cette théorie deviendra fondamentale pour la chimie moderne. En 1897, le physicien
anglais Joseph John Thomson (1856-1940) découvre un des composants de I'atome: 1'électron.

En 1912, le physicien Néo-Zélandais Sir Ernest Rutherford (1871-1937) découvre le
noyau atomique.

L’élaboration de la physique quantique dans les années 30, soit plus de 2000 ans apres
I’ "intuition" de Démocrite d’ Abere, permettra de progresser dans la description de ’atome.

Les années 1980 marqueront un nouveau cap dans la compréhension de 1’infiniment
petit avec I’invention du microscope a effet tunnel (STM) chez IBM a Ziirich par Binnig et
Rohrer [BIN-ROHS82] en 1981. Il est désormais possible de "voir" les atomes. Ainsi, en 1982,
des atomes d’or furent imagés pour la premiere fois [BINS2]. La limitation du STM aux
surfaces conductrices ont conduit Binnig, Quate et Gerber [BIN86] a créer le microscope a
force atomique (AFM) en 1986. Celui-ci peut aussi bien imager des surfaces conductrices
qu’isolantes, rendant ainsi 1’imagerie atomique accessible a une plus grande variété de
matériaux.

Le microscope a force atomique est constitué d’un capteur de force couplé a une
¢lectronique d’asservissement. En mode dynamique a modulation de fréquence (FM-AFM),
quand le capteur balaye la surface de I’échantillon a analyser, 1’électronique de contrdle le

maintient comme un oscillateur harmonique et mesure le décalage en fréquence (A4f), utilisé
2



Introduction générale

comme signal d’imagerie. Dans ce mode de fonctionnement, la sensibilité du capteur est

exprimée par la relation (1) ci-dessous :

Fyy = M\/E (D
\f w,.0

kp est la constante de Boltzmann, 7 désigne la température, B la bande passante, w, la
pulsation de résonance du capteur, Q le facteur de qualité de celui-ci et & sa raideur.

Dans le but d’accroitre la sensibilité a Fyy et la vitesse de balayage, le projet ANR
PNANO2008 intitulé "NanoSens" a pour objectif de concevoir des capteurs de force haute
fréquence en carbure de silicium (SiC). Ce projet se base sur les travaux de Roukes et al.
[ROUO7] pour atteindre une fréquence de résonance f) de I’ordre de 100MHz. A ce jour, il
n’y a pas d’¢lectronique de contrdle capable d’asservir un capteur de force a cette fréquence.
C’est pourquoi il est nécessaire de concevoir un nouveau systéme de controle adapté a cette
nouvelle génération de capteur. Ce mémoire de theése présentera les travaux relatifs a la
conception et au développement de 1’électronique d’asservissement.

Ainsi, dans le chapitre I, nous effectuerons une présentation de la microscopie a force
atomique. Nous exposerons par la suite le cadre de 1’étude ainsi que les raisons qui ont justifié
le développement d’une nouvelle électronique de controle.

Le second chapitre portera sur une description générale du systéme de controle. Tout
d’abord, nous y présenterons la partie matérielle et la couche logicielle qui le composent.
Puis, nous terminerons par un exemple de fonctionnement.

Le troisiéme chapitre détaillera les éléments qui permettent d’asservir le capteur de
force et notamment la boucle a verrouillage de phase entierement numérique (ADPLL) qui est
I’élément clé du systeme de contrdle. Les résultats de simulation et d’émulation seront
également mis en avant.

Le chapitre quatre portera sur le test in situ de 1’électronique de contrdle pour valider
son fonctionnement. Cela passe par la vérification des modules d’asservissement, des modules
de sécurité et de I’interface de contrdle. Les images issues de ce test seront également

présentées et décrites.
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Chapitre I : Microscopie a force atomique

I. Introduction

Ce chapitre commencera par une présentation générale sur la microscopie a force
atomique. Par la suite, nous y évoquerons les différents modes de fonctionnement pour nous
focaliser plus spécifiquement sur le systeme électronique associé¢ a la microscopie atomique
sans contact a modulation de fréquence (NC-AFM ou FM-AFM). Enfin, nous expliquerons le

cadre de I’étude qui a justifié la réalisation d’ une nouvelle électronique de contrdle.

I1. Microscopie a force atomique

Le microscope a force atomique (AFM) fut créé en 1986 par Binnig, Quate (université
de Stanford) et Gerber [BIN86] (laboratoire de recherche d’IBM basé a San José). Que ce soit
a I’échelle micrométrique ou atomique, dans un milieu liquide ou ultra vide, il permet la
caractérisation et I’observation de surfaces isolantes ou conductrices, organiques ou
inorganiques [MORO2]. Le fonctionnement d’un tel microscope part du principe qu’a de telles
¢chelles, il est possible de tirer profit des forces qui s’exercent entre la pointe du capteur de
force (cantilever) et la surface étudiée (cf. figure 1) pour en obtenir sa topographie par

I’intermédiaire d’une électronique de contrdle.

Topologie Capteur de forces .
<¢—— Electronique [«—» V orces
Surface
> Piezo

Fig.1. Schéma de principe de I’AFM.

I1.1. Le capteur de force

C’est un élément mécanique, constitué¢ de silicium et obtenu par micro-usinage
[WOLO91]. Comme le montre la figure 2a ci-dessous, il est doté d’un support, d’une poutre et
d’une pointe présente a son extrémité.

L, [, e et d, désignent respectivement la longueur de la poutre (quelques centaines de
micrometres), sa largeur (quelques dizaines de micrometres), son épaisseur et enfin la hauteur
de la pointe (de I’ordre de dix micrometres). Les images 2b, 2¢ et 2d ci-dessous (prises par un
microscope a balayage électronique) illustrent une pointe standard fabriquée par Nanosensors
[NANO] dont la fréquence de résonance et comprise entre 70kHz et 400kHz. L’ensemble
poutre-pointe est caractérisé par trois parametres tels que la fréquence de résonance f,, le

facteur de qualité Q et la constante de raideur k& dont I’expression figure ci-dessous :
6



Chapitre I : Microscopie a force atomique

E, lée
k== 2
4.r @
Ey désigne le module d”Young.
Support Poutre
N

|
| | A -

| d
: (D

I
' 24
2777272222

\Pomte
A B

Fig.2. a) Représentation schématique du capteur de force [NANO]. b) Vue en trois dimensions de
[’ensemble poutre plus pointe [NANO]. ¢) Vue de face de la pointe [NANO]. d) Vue de profil de la
pointe [NANO].



Chapitre I : Microscopie a force atomique

I1.2. Interaction "pointe-surface"

L’interaction qui a lieu entre la pointe du capteur de force et la surface de I’échantillon
est engendrée par des forces a longue et courte portée.

Les forces a longue portée regroupent les forces de van der Waals et les forces
¢lectrostatiques. Les forces de van der Waals s’exercent entre chaque atome de la pointe et de
la surface. Elles sont dues aux fluctuations du moment dipolaire de chaque atome constituant
la pointe et la surface [ISR11], [GUGOO] et elles ont une portée de quelques nanometres. Les
forces électrostatiques sont dues a la présence de charges électriques sur la surface de
I’échantillon et a I’existence d’une différence de potentiel entre la pointe et la surface. Elles
ont fait I’objet dune description dans [GUGO00], [HUD98] en considérant un modele
géométrique simplifié sphere-cone/surface. Elles ont une portée de quelques dizaines de
nanometres et ont pour effet de "voiler" ’arriére plan de I’'image topographique. Cet effet
indésirable peut étre diminué par Iutilisateur en appliquant une différence de potentiel entre
la surface et la pointe du capteur pour compenser le potentiel initialement présent. Il peut
aussi utiliser une pointe tres fine.

Les forces de courtes portées se retrouvent a I’échelle atomique. Ce sont des forces
d’interaction atome-atome (potentiel de paire) qui s’exercent entre I’atome situé a I’extrémité
de la pointe du capteur et un atome de la surface situé en regard de celle-ci. Ces forces ont
une portée de 1 a 2 Angstrom et peuvent étre décrites par un potentiel de Lennard-Jones tel

que celui exposé par la relation 3 par exemple :

- g 6_ g 12
vo—~{(2){3)] >

g, o et d désignent respectivement la largeur d’interaction dipolaire (en électron Volt), la
distance a laquelle les forces répulsives et attractives se compensent (exprimé en Angstrom) et
la distance qui sépare la pointe du capteur de la surface de I’échantillon (en Angstrém
¢galement).

Toutes ces forces donnent lieu a une interaction qui est fonction de la distance pointe-surface

et qui est représentée par la courbe nommée "Total Force" [BUROS] sur la figure 3 ci-dessous.
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Fig.3. Régime auquel est soumis le capteur de force selon la distance qui sépare la pointe de la
surface [BUROS].

Ainsi, en fonction de la distance pointe-surface, le capteur sera soit attiré soit repoussé par la

surface. Il est alors possible d’exploiter cette propriété pour caractériser la surface d’un
matériau.

I11. Les différents types de microscope a force atomique

L’AFM peut étre classé en deux catégories: statique et dynamique. Cette derniere

regroupe I’AFM a modulation d’amplitude (AM-AFM) et I’AFM a modulation de fréquence
(FM-AFM).

II1.1. Mode statique

Ce fut le mode de fonctionnement du premier microscope a force atomique [BINS6].

La figure 4 présente les différents éléments qui le constituent.
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Photodiode Source
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de controle
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Fig.4. Schéma de principe du fonctionnement du mode statique. Le premier AFM fut doté d’un

systeme de détection basé sur un microscope a effet tunnel (STM en anglais).

Nous retrouvons, comme illustré en figure 1, la surface a étudier supportée par un actionneur
piezo électrique (piezo). En regard de la surface se situe le capteur de force qui est maintenu
immobile par un systeme non représenté sur la figure 1.
Un systeme de détection généralement constitué d’une photodiode quatre quadrants et d’une
source lumineuse (Laser, LED, etc..) relie le capteur a I’électronique de contrdle qui est
connectée au piezo.

Lors de I’analyse du matériau, la pointe balaye la surface ligne par ligne dans le plan
(O,x,y) en étant en contact avec la surface. Entre ces deux entités sie¢ge un ensemble de force

dont une partie est répulsive (cf. figure 5).

10



Chapitre I : Microscopie a force atomique
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Fig.5. Domaine de fonctionnement associé au mode contact. Le cantilever est soumis en partie a des

forces répulsives.

Lorsque des variations de topographies ont lieu, ces forces varient et impliquent une évolution
de la déflexion de la poutre selon I’axe (O,z). Cette déflexion est détectée par la photodiode
via la réflexion d’une partie du faisceau de la source lumineuse qui est focalisé sur la face
arriecre de la poutre. La photodiode délivre alors un signal électrique a 1’électronique
d’asservissement qui réajuste la déflexion a sa valeur initiale. Pour ce faire, le piezo est
déplacé selon I’axe (0,z) de sorte que la position du faisceau sur la photodiode reste
inchangée (I’imagerie a lieu a déflexion constante ou encore a force constante). Le signal qui
permet le déplacement du piezo est alors utilisé pour recréer la topographie de surface de la
ligne en cours d’étude. En répétant ce procédé pour chaque ligne on obtient la topographie
complete de 1’élément sondé ou encore une image en trois dimensions.

Le cantilever doit €tre souple (0.01N/m < k£ < 5N/m) pour pouvoir mesurer de faible

force via sa déflexion telle que le met en évidence la relation (4) :
F=kz (4)

F désigne la force (Newton), k (N.m™) la raideur de la poutre et z la déflexion de celle-ci (en
m).Le désavantage majeur de ce mode est la destruction de 1’échantillon puisque les forces
répulsives sont plus grandes que les forces de liaison entre les atomes de la surface. De plus,

la précision des mesures est a 1I’échelle nanométrique. Pour obtenir la résolution atomique, il
11
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est nécessaire d’améliorer la sensibilité aux forces et de diminuer les interactions pointe-
surface par la diminution de k et en travaillant dans le vide ou en milieu liquide car les effets
d’une grande partie des forces a longue portée et attractives sont diminués. Néanmoins, rares

sont les exemples qui mettent en avant une vraie résolution atomique.

I11.2. Mode dynamique
L’ensemble pointetlevier du capteur de force est comparable a un oscillateur
harmonique en régime forcé représenté par I’équation suivante :

(1) +%z'(t) wPz(t) = Wi, (0) +@ o

wy est la pulsation de résonance, Fj,(t) l’interaction pointe-surface, A...(?) le signal

d’excitation du capteur de force et z(?) la position instantanée de la pointe.

I11.2.1. Mode dynamique AM
La sonde balaye toujours la surface de I’échantillon dans le plan (O,X,y) mais ces deux
entités ne sont plus en contact comme le montre la figure 6 et I’ensemble poutre plus pointe

oscille.

Photodiode

Y

Electronique

de contrdle Support
Excitation
cantilever

Déplacement Surface

o> (Ox.y,7) > Piezo 1

y

Fig.6. Schéma de principe du fonctionnement du mode dynamique AM.

12



Chapitre I : Microscopie a force atomique
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Fig.7. Représentation du mode de fonctionnement AM et FM [ALB91]. En mode AM, la fréquence
d’oscillation du capteur est fixe et la variation de la force pointe-surface implique une variation
d’amplitude AA. En mode FM, I’amplitude d’oscillation du capteur de force est fixe et la fréquence

de résonance du capteur varie en fonction de l’interaction pointe-surface (Af).

Ce n’est donc plus la déflexion d’une pointe en contact qui est asservie mais la distance
moyenne pointe-surface. La poutre oscille a une fréquence fixe (fy) légerement plus élevée
que sa fréquence de résonance qui est comprise entre 50kHz et 500kHz. L’oscillation est
assurée par un piezo solidaire du capteur de force et excité par 1’électronique de controle. Lors
du balayage, les changements de topologie de surface modifient les interactions pointe-
surface lesquelles déplacent la fréquence de résonance (fp’). Comme on excite le cantilever a
fréquence constante, il s’en suit par conséquent une modification de I’amplitude d’oscillation
de I’ensemble poutre plus pointe (44) comme montré en figure 7. L’¢lectronique de controle
compare ’amplitude du signal consigne avec celui délivré par la photodiode et fournit au
piezo 1 un signal de commande de déplacement selon 1’axe (O,z) pour maintenir la distance
pointe-surface inchangée. Ce méme signal est utilisé pour reconstituer ’image de la surface.
Le mode dynamique AM permet I’obtention de la résolution atomique de la surface et
I’électronique de contréle est simple a mettre en ceuvre. Cependant, ce mode n’est pas
utilisable dans le vide. En effet, les variations d’amplitudes ne se stabilisent pas
instantanément avec le changement des forces s’exercants entre la pointe et I’échantillon mais

apres un temps

Q

Tam = Tfo (6)

Dans le vide le facteur de qualité Q=35000 (contre 200 a I’air), cela conduirait a un temps

d’acquisition d’approximativement 6 heures si la fréquence de résonance du capteur est de

13
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150kHz et qu’une image de 512x512 est souhaitée. Une telle durée est exclue et c’est pour
cela qu’Albrecht et al. trouvérent une solution pour rendre plus rapide I’acquisition de 1I’image
de surface en ultra vide en introduisant le mode FM en 1991 [ALB91].

I11.2.2. Mode dynamique FM

Le systéme est le méme que celui représenté par la figure 6. Cependant, I’amplitude
d’oscillation de I’ensemble poutre/pointe est maintenue constante et c’est désormais la
fréquence de résonance f; de la poutre qui est observée en fonction des variations de la
topologie de surface de I’échantillon. En premiére approximation et pour de petites
amplitudes, la fréquence de résonance du capteur de force est proportionnelle au gradient de
force [ALB91, eq. 19]. Ce mode nécessite que 1’on soit dans une plage de distance ou les
forces sont en majorité attractives et ou la courbe (cf. figure 8) soit décroissante dans le but de
détecter assez facilement les variations de fréquence. Par I’intermédiaire du méme systéme de
détection, I’électronique de contrdle a pour but de piloter le cantilever a sa fréquence de
résonance f) avec une amplitude constante et de mesurer le décalage en fréquence Af (cf.

figure 7), lequel sera fourni au piezo pour maintenir la distance pointe-surface inchangée.

1x10°8

| repulsive |\chemical electrostatic LR (bias-dependent)
I(attractive)

: van der Waals

= === \/an der Waals

Chemical Bonding
Total Force

1 1 l 1 1 1 1
0 5x1071° 1x10° 1.5x109 2x10°9

z/m

Fig.8. Domaine de fonctionnement associé au mode FM-AFM. Le cantilever est soumis a des forces

attractives.

14



Chapitre I : Microscopie a force atomique

Comparé au mode AM-AFM, le changement de fréquence est immédiat ce qui permet une
acquisition de la topologie de surface beaucoup plus rapide. L’obtention d’une image de
surface avec la résolution atomique fut obtenue pour la premiére fois en 1995 par Giessibl
[GIES95], Kitamura et Iwatsuki [KIT95]. Nous allons maintenant parler plus en détail de la
partie électronique associée a ce mode de fonctionnement et ce, en nous penchant sur les

différents systémes recensés dans la littérature.

IV. Electronique de controle relative au FM-AFM

Elle peut étre de nature numérique ou analogique et elle est constituée d’un contrdleur
d’amplitude et d’un démodulateur de fréquence pour détecter le décalage en fréquence du
capteur de force. L’asservissement de distance est majoritairement a part du systeme de
contrdle. Nous commencerons par présenter les systémes analogiques, puis nous poursuivrons

avec les systemes numériques pour terminer par un bref récapitulatif de leurs caractéristiques.

IV.1. Electronique de controle analogique

IV.1.1. Systéme auto excité¢ comprenant un démodulateur de fréquence [ALB91]

Détecteur de
— déplacement
T Contréleur
) Cantilever d’oscillation
Y Bimorphe
— ] p
Démodulateur
Echantillon ———» de fréquence
T Piézo ¢_> Data
/o > Déplacement
y vertical
Deplgcement » Data ?
horizontal

Fig.9. Schéma fonctionnel du premier FM-AFM [ALBY1]. L auto excitation est assurée par la chaine
constituée du détecteur de déplacement et du contréoleur d’oscillation. Le démodulateur de fréquence

et le bloc nommé Déplacement vertical maintiennent constante la distance pointe-surface.
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Le premier FM-AFM fut proposé par Albrecht. La figure 9 illustre ce dispositif. 11 est
constitu¢ d’un bimorphe, d’un capteur de force (cantilever), d’un piezo qui supporte
I’échantillon en cours d’étude, d’un systéme assurant le déplacement du capteur de force dans
le plan (O,x,y) et de I’électronique d’asservissement. Celle-ci est composée d’un détecteur de
déplacement du capteur, d’'un contréleur d’oscillation, d’un démodulateur de fréquence et
d’une électronique pouvant déplacer 1’échantillon selon I’axe (O,z).

Lors de I’analyse, le détecteur de déplacement (interférometre a fibre optique) génere
un signal électrique qui est I’image des oscillations du capteur de force et le fournit au

controleur d’oscillation dont la structure est illustrée en figure 10.

Entré Filtre a
LSS bande [—» Déphaseur |—» Sortie
passante
/ f
Valeur
»| AGC | ?onsigne d’ajustement
d’amplitude

Fig.10. Schéma de la structure interne du controleur d’oscillation [ALB91]. L’AGC et
I"amplificateur sont utilisés pour le controle de I'amplitude. Apres filtrage, il est déphasé pour

optimiser [’excitation du capteur.

Un amplificateur associé¢ a un contrdleur de gain automatique asservi I’amplitude d’oscillation
a une valeur qui est définie par I’utilisateur. Le signal est par la suite filtré par un filtre a
bande passante. Ainsi, on empéche le capteur de force d’osciller & une autre fréquence que
celle associée a son mode fondamental. Un déphaseur programmable compléte ce dispositif
afin que le signal d’excitation du bimorphe soit tres précisément déphasé de 90° par rapport
au signal d’entrée. Dans un méme temps, le démodulateur FM a quadrature génere un signal
qui est I’'image de la variation de fréquence d’oscillation du capteur de force (4f). Ce signal
est destiné a I’électronique qui positionne selon I’axe (O,z) le piezo afin de ramener la
fréquence de résonance du capteur a sa valeur initiale. Le fonctionnement du démodulateur

est illustré a I’aide de la figure 11.
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Fig.11. Schéma de la structure interne du démodulateur FM a quadrature [ALB91]. La détection de
[’écart de fréquence est assurée par le déphaseur ajustable, le détecteur de phase et le filtre de sortie.

Un détecteur de seuil évite [’écrasement de la pointe sur la surface.

Le signal est injecté dans un limiteur afin d’avoir une amplitude rigoureusement stable. Sans
ce module, toute variation d’amplitude engendrerait une variation du signal de sortie et
donnerait une information erronée de 1’écart de fréquence. Par la suite, on présente a ’entrée
du comparateur de phase (multiplieur) le signal issu du limiteur et celui provenant du
déphaseur. Ce dernier, basé sur deux cellules LC, est accordé sur la fréquence de résonance
du cantilever. Le déphasage entre ces deux signaux est fonction de la fréquence d’oscillation
du capteur de force. Si le signal est a la méme fréquence que la fréquence d’accord du
déphaseur, alors le déphasage sera égal a 90°. En sortie du filtre passe bas, le signal
correspondra a un décalage en fréquence nul. Toute variation de fréquence du signal autour de
la fréquence d’accord engendrera un déphasage aux alentours de 90° et par conséquent une
variation du signal en sortie du filtre. Ce signal sera utilisé pour reconstruire 1’image de la
surface sondée. Le déphaseur est ajustable afin de le régler sur des fréquences de résonance
différentes. Ce démodulateur peut détecter des variations de fréquence de 10mHz pour une
fréquence d’oscillation du capteur de force de 50kHz. Le détecteur de seuil permet le retrait
immédiat du capteur si son amplitude d’oscillation s’avere étre inférieure a 1’amplitude
consigne.

Avec un tel systeme il est désormais possible d’acquérir des images de surface plus
rapidement tout en bénéficiant d’une grande sensibilité de détection de fréquence. Cependant,
il présente plusieurs inconvénients. Tout d’abord, la nature analogique des éléments qui le
constituent le soumet a une dérive thermique. De plus, la méthode d’auto-excitation peut
amener une forte dégradation du signal d’excitation si le signal fourni au contréleur
d’oscillation s’avere bruité. Enfin, I’ajustement des capacités qui composent le démodulateur

de fréquence peut s’avérer tres délicat pour régler précisément sa fréquence d’accord.
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IV.1.2. Systéme auto-excité associ¢ a une architecture hétérodyne [DUR92]

L’utilisation du systéme qui est représenté en figure 12 a pour but de détecter les
variations de la fréquence de résonance du capteur de force induites par la topographie de
surface et ce, pour différentes fréquences de résonance (20kHz-2MHz). Pour ce faire, une
architecture hétérodyne est utilisée. Ainsi, le signal issu du capteur de force est translaté a une
fréquence intermédiaire (IF) inférieure a la fréquence de résonance du capteur de force. Il est
ensuite traité pour en extraire I’information d’écart de fréquence induit par la topographie de

surface. Enfin, le signal d’excitation est a nouveau généré puis translaté a la fréquence

! Entré
< ‘ntrée

d’excitation du capteur de force.

1/|<—XN
w

Sortie du
> X > \— détecteur de

fréquence
5 4 ¢

w2 VCO

12 V+

Y
LO 6Y—>#Z9

!

l

71 AD 10
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régulateur
3 X | d’amplitude >
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Fig.12. Schéma fonctionnel de [’oscillateur contréolé en phase basé sur une structure hétérodyne afin
de fonctionner avec des capteurs de forces dont la fréquence de résonance est comprise entre 20kHz
et 2MHz [DUR92]. Cette structure permet de combiner deux modes de fonctionnement, le mode auto-

excitation et celui basé sur une PLL.
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D’un point de vue plus détaillé, ’amplitude du signal issu du capteur de force est en premier
lieu amplifiée par un amplificateur a gain variable (1) pour avoir la méme amplitude que le
signal fournit par 1’oscillateur local (12). Le mélangeur (2) associé¢ au filtre passe bas (3)
permet de translater la fréquence de résonance du capteur de force a une fréquence tres
inférieure, dite intermédiaire (IF). Ce signal est envoyé a un détecteur de fréquence basé sur
une boucle a verrouillage de phase (PLL) (4). Si la fréquence de résonance du capteur de
force varie, alors la fréquence intermédiaire variera de fagon identique. La PLL génére alors
un signal relatif a cette variation qui est envoyé a la sortiec nommée frequency detector et
destiné a actualiser la distance pointe-surface. Ce signal sert également de consigne au VCO
afin qu’il se synchronise sur le signal IF. Le déphaseur (5) permet de mettre en phase les
signaux issus du filtre (3) et du démodulateur (4).

Le réseau d’équilibre (6) permet au systeme de fonctionner de trois manicres. La premiere ne
tient pas compte de la fréquence générée par le démodulateur de fréquence (4). On est alors
dans une configuration dite d’auto-excitation du capteur de force comme exposé par Albrecht
et al[ALB91]. La seconde prend en considération uniquement la PLL (4) et le déphaseur.
L’excitation du capteur de force et ainsi basé sur une boucle a verrouillage de phase, systeme
le plus communément utilisé. La derniére associe une combinaison linéaire de ces deux
modes pour tirer parti de la PLL qui restitue un signal beaucoup moins bruité comparé au
mode d’auto-excitation. Le sous systeme constitué¢ d’un redresseur (9) et d’un correcteur
proportionnel et intégral (10) assure I’asservissement en amplitude du signal a la fréquence
IF. Le bloc (9) est basé sur des filtres a capacités commutées dont le signal d’horloge est
élaboré a partir du signal issu de (5). De tels filtres sont utilisés dans le but de fournir un
signal DC image de ’amplitude du signal a IF et exempt de tous parasites. Ce signal est dirigé
vers la sortie nommée Amplitude regulation pour obtenir le facteur de dissipation /". Pour ce
faire, il suffit de calculer en premier le facteur de qualité via la relation (7) et d’en déduire le

facteur de dissipation a partir de la relation (8) :
ADSC
0= )

Apse et Aexe désignent respectivement I’amplitude d’oscillation du capteur au niveau de la

pointe et I’amplitude du signal d’excitation.

kA’
0

k spécifie la raideur du capteur. Ce signal est également dirigé vers le multiplier (8) pour

r (3
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reconstruire le signal d’excitation du capteur. La composante alternative est issue du
déphaseur ajustable (7) qui assure un déphasage de 90° entre le signal d’excitation et le signal
recu par (1). Il ne reste plus qu’a translater a nouveau le signal d’excitation a la fréquence de
résonance du capteur de force. Cela est assuré par le mélangeur a bande latérale unique (11).

Sa structure est exposée en figure 13.

Déphaseur
Entrée IF -
> X
> .
Sortie
X
L
Entrée LO >l /2
Déphaseur

Fig.13. Structure du mélangeur a bande latérale unique basée sur la méthode dite de phase
[DUR92]. 1l est constitué essentiellement de deux déphaseurs, deux multiplieurs et d’un additionneur.
L’idée est de supprimer les composantes fréquentielles non voulue en les déphasant de @ et en les

sommant.

Elle est constituée de deux multiplieurs, de deux déphaseurs et d’un additionneur. Cette
structure est associée a la méthode dite de phase. Le principe est ici de ne garder qu’une seule
composante fréquentielle. A la sortie de chaque multiplieur on obtient un signal contenant
deux composantes fréquentielles issues de la somme et de la différence de la fréquence
intermédiaire (IF) et de la fréquence de I’oscillateur local (Frp). Les termes contenant la
différence des deux fréquences sont en phases tandis que les termes contenant la somme sont
déphasés de m. En additionnant ces signaux, seule la composante contenant la différence des
fréquences est sélectionnée. Ainsi on obtient le signal d’excitation du capteur de force.

Ce systéme présente donc I’avantage de pouvoir travailler avec des capteurs dont la
fréquence de résonance s’étend de 20kHz a 2MHz. De plus, le signal peut étre exclusivement
généré par la PLL, ce qui fournit un signal beaucoup plus propre comparé au mode auto-
excité. Cependant, les nombreux composants analogiques nécessaires pour implémenter
I’architecture hétérodyne (filtre, multiplieurs, etc..) la rendent d’autant plus sensible aux

variations thermiques et au vieillissement des composants.
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IV.1.3. Systéme a base de PLL associé a une architecture hétérodyne [KOBO1]

Le systeme présenté ici et dont la figure 14 illustre I’architecture repose sur un
démodulateur de fréquence associ¢ a une structure hétérodyne afin de pouvoir étre utilisé avec
des capteurs de forces dont la fréquence de résonance est comprise entre 10kHz et 10MHz. Le

systéme peut détecter un décalage en fréquence minimal de 100mHz.

HPF M¢élangeur BPF Comparateur
EntreeI [ [\ ; J:I_
1 2 5 8
[T———————————~—

|
Oscillateur |
local @ 3 | :
| l |
HPF : |—| ] }—I |
|
M¢élangeur / - ! _\_ |
I
|
I

7
9

11 12
6 \ —— J:I_ —— @ »l} > Excitation -

LPF Comparateur  Déphaseur Amplificateur ~ Buffer
a gain variable

Fig.14. Systeme de contréole analogique basé sur ume boucle a verrouillage de phase comme
démodulateur de fréquence [KOBO0I1]. L’emploi d’une architecture hétérodyne permet de contréler
des capteurs dont la fréquence de résonance s étend de 10kHz a 2MHz.

Le démodulateur est basé sur une boucle a verrouillage de phase (PLL). Elle est constituée
d’un comparateur de phase a porte logique OU EX, d’un filtre passe bas, d’un second filtre
passe bas actif a gain programmable dans le but d’augmenter sa bande passante et d’un
oscillateur a quartz contr6lé en tension (VCXO). Ce dernier est utilisé pour diminuer la dérive
thermique relative aux oscillateurs contrdlés en tension (VCO). La structure hétérodyne est
constituée de deux filtres passe haut (1) et (7), de deux mélangeurs analogiques (multiplieurs)
(2) et (4), d’un oscillateur local (3), d’un filtre passe bande en céramique (5) et d’un filtre
passe bas (6). Le systeme inclut également un asservissement d’amplitude comprenant un
amplificateur a gain variable (11).

Le signal d’entré est filtrée par le filtre passe haut (1). Etant donné que le VCXO
dispose d’une plage étroite de fonctionnement (+x450Hz autour de sa fréquence centrale), f
doit étre convertie en une fréquence f”y comprise dans la plage de fonctionnement de la PLL

(cf. relation 9) pour que ce systeme puisse fonctionner pour différentes fréquences de

21



Chapitre I : Microscopie a force atomique

résonances.

4.5MHz —450Hz < ', < 4.5MHz + 450 Hz (9)

fo est donc translatée a ’aide du mélangeur (2) et de 1’oscillateur local (3). Celui-ci génére une

fréquence d’oscillation f; telle que :

h=Jfo=1" (10)

Pour ne garder que cette composante, le signal en sortie du mélangeur (2) est filtré par le filtre
a bande passante (5). Par la suite, celui-ci est envoyé vers le comparateur (8) qui transforme
le signal sinusoidal en signal carré pour I’adapter au comparateur de phase de la PLL. Cette
derniere fournit a la sortie output I’information de décalage en fréquence induite par la
variation de la topologie de surface qui sera utilisée par le systéeme d’asservissement de
distance pointe-surface pour ramener la fréquence de résonance du capteur de force a sa
valeur initiale. Cette information est également utilisée afin de synchroniser le VCXO sur la
fréquence du signal issu du comparateur (8) et par conséquent sur la fréquence de résonance
actuelle du capteur de force. Le VCXO délivre un signal rectangulaire qui est filtré par le
filtre passe haut (7) et translaté via I’oscillateur local (3) et le mélangeur (4) et a nouveau filtré
par le filtre passe bas (6) pour garder uniquement la composante basse fréquence
correspondant a fj. Le signal d’excitation est alors déphasé afin d’assurer un déphasage de 90°
entre le signal en sortie du capteur de force et le signal d’excitation pour le maintenir a la
résonance. Puisque le déphaseur (10) n’accepte que des signaux carrés en entrée, le signal est
converti par ’intermédiaire du comparateur (9). Bien que le systéme puisse en théorie exciter
des capteurs de force jusqu’a une fréquence de 10MHz, I’excitation pratique se trouve limitée
a 2MHz par le déphaseur. L’amplificateur a gain variable (11) assure ’asservissement
d’amplitude. Il est basé sur un amplificateur a gain variable et ajustable par I’utilisateur. Le
signal est finalement bufférisé pour pouvoir exciter le capteur de force.

Bien que ce systeme soit capable de détecter des variations de 100mHz dans une plage
allant de 10kHz a 2MHz il présente toutefois les mémes inconvénients que son prédécesseur a

savoir une prédisposition a une dérive thermique de par sa nature analogique.
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IV.1.4. Systéme de contrdle large bande et a auto-excitation [KHA10]

Ce systeme de contréle permet de fonctionner avec des capteurs de force dont la
fréquence de résonance est comprise entre 40kHz et 15SMHz. Il est majoritairement constitué
de composants analogiques radio fréquence dans le but d’améliorer sa rapidité de
fonctionnement.

La figure 15 ci-dessous illustre le banc de mesure. La partice FM-AFM est représentée
par le capteur de force, son actionneur ainsi que le tube piézo-électrique assurant le
déplacement dans le repere (O,x,y,z) de I’échantillon en cours d’étude. Le piezo est mis en
mouvement via un correcteur a gain proportionnel (P) et intégral (I) (Correcteur PI-dist.).
L’électronique de contrdle est composée d’un capteur de mouvement, d’un déphaseur, d’un
multiplieur, d’un systéme de détection de fréquence, de phase et d’amplitude et d’un second

correcteur a gain PI (Correcteur PI-ampl.).

Af
Détecteur
Amp/Phase/Freq. Phase
}Amplitude
Consigne Correcteur
d’amplitude Pl-ampl.
l Gain
Déphaseur Multlpheur
analogique
Détecteur de
déflexion
ﬁ Actionneur |-—
Cantilever
\/ Consigne Af
Echantillon
Correcteur
Distance PI-dist.
pointe-

Tube piezo ¢chantillon (2)

Fig.15. Schéma fonctionnel du systeme d’asservissement du capteur de force [KHAIO].
Lélectronique de controle est composée d’un détecteur de déflexion, du détecteur d’amplitude, de
phase et de fréquence, d’un déphaseur et d’un multiplieur analogique. Le capteur de force est auto-

excite.
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Ce microscope a force atomique fonctionne en mode auto-oscillant. En effet, lors de 1’analyse
de la surface le signal issu du détecteur de mouvement est déphasé puis ajusté en amplitude et
utilisé comme signal d’excitation (via I’actionneur). Cette méthode présente 1’inconvénient de
ne pas supprimer le bruit présent dans le signal. Le détecteur de mouvement envoie également
le signal d’oscillation au détecteur de phase, d’amplitude et de fréquence dont la structure est

illustrée en figure 16.

M~ o~ == ]
' X \ >\ X Calculateur |
Cantilever | / LPF _|—> A
. X+ y
'»'-"\ Y _____ _l
L —~F
| ot L7 [ eE] v
| ' —\ Y Correcteur
——— - ——>
sin(2xfi) LPF Pl-freq.
Générateur
cos(2nf) de signaux R f L
i’
LPF

Fig.16. Module de détection d’amplitude et de décalage en fréquence [KHA10]. La partie comprise
dans le rectangle en pointillé calcule [’amplitude du signal a partir de sa représentation complexe.
Les modules restant constituent une PLL dont ['unique but est de fournir au Correcteur PI-dist.

[’écart de fréquence Af-

Celui-ci a principalement deux taches, la détection d’amplitude et la démodulation de
fréquence. Celle-ci est assurée par une PLL basée sur un générateur de signal en lieu et place
du VCO, le multiplieur (représenté en pointillé) est utilis¢é comme comparateur de phase et le
filtre de boucle repose sur un filtre passe bas suivi d’un correcteur a gain PI (Correcteur PI-
freq.). Il est réglable par I’utilisateur pour ajuster la bande passante de la PLL si nécessaire.
L’information de I’écart de fréquence est envoyée au VCO afin qu’il reste synchronisé sur la
fréquence d’oscillation du capteur de force. Cette donnée est également fournie, aprés un
filtrage supplémentaire, au Correcteur PI-dist. programmable par 1’utilisateur pour ajuster la
distance pointe-échantillon afin que le capteur oscille a sa fréquence de résonance initiale.

La détection d’amplitude est assurée via la partie délimitée par des traits en pointillés.
Le signal du capteur peut étre représenté par son module et sa phase dans un plan complexe
(d’ou la multiplication par sin(2zft) et cos(2xft)). On récupere alors la partie réelle (X) et
imaginaire (Y) (r6le des filtres passe bas) et on calcule la racine carré de la somme de leur

carré (role du circuit nommé Calculateur) pour restituer la valeur de amplitude 4. Celle-ci
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est envoyée au Correcteur Pl-ampl. (ajustable par 1’utilisateur) qui une fois multipliée au
signal déphasé fera osciller le capteur de force a ’amplitude adéquate.

En résumé, ce systéme présente I’avantage de détecter des écarts de fréquence pour
des fréquences de résonances comprises entre 40kHz et 15MHz grace a I’emploi d’un
générateur de fréquence disponible dans le commerce et utilis€¢ comme oscillateur contr6lé en
tension (VCO en anglais). Cependant, tout comme ses prédécesseurs, 1I’emploi de composants

analogiques le rend vulnérable aux dérives thermiques.

IV.2. Electronique de contréle numérique
IV.2.1. Systéme numérique programmable [LOP98]

Ce systeme de contréle majoritairement numérique et programmable est capable de
détecter des variations de fréquence de SmHz quand il est utilisé avec des capteurs de force
dont la fréquence de résonance se situe entre quelque dizaine de kHz et 3MHz.

La figure 17 montre I’architecture de cette électronique de contrdle. Elle est tout d’abord
constituée d’un démodulateur de fréquence basé sur une PLL et d’un processeur de traitement
du signal (DSP) dans lequel sont intégrés le contrdleur d’amplitude et le contrdleur de
distance (a gain PI). Puis, un déphaseur ainsi qu’un convertisseur de valeur efficace en valeur
continue (RMS-to-DC) complétent ce dispositif. Enfin, un ensemble de convertisseur
analogique-numérique/numérique-analogique (ADC/DAC) permet respectivement
I’acquisition et la génération de signaux analogique. L’utilisation d’un DSP rend ce systéme

totalement configurable.

ML, |
E | PLL Décalage de DSP
ntrée A fréquence
] D | LPF Controleur
| : de distance
I I
| NCO |- ko I z-piezo
I I
e e e e e e e e ———
Hati Excitation
Oscillation p- Déphaseur D A >
\ J DSP
RMS N
To — D ™1 | Controleur > D
DC d’amplitude A

Fig.17. Architecture de [’électronique de controle [LOP98]. Le systeme utilise une PLL pour générer
le signal d’excitation et détecter I’écart de fréquence. Les processeurs de traitement de signaux (DSP

en anglais) sont utilisés comme contréleur d’amplitude et de distance.
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Le signal provenant du capteur de force est dirigé vers le RMS-to-DC et la PLL. Cette
derniére est composé d’un oscillateur numérique contrdlé numériquement, d’un filtre passe
bas et d’un étage de gain, tous deux programmables par 1’utilisateur pour modifier la bande
passante de la PLL si nécessaire. Elle donne I'information du décalage de la fréquence de
résonance du capteur a I’asservissement de distance pointe-surface. Un programme en
langage C exécuté par le DSP acquiert la valeur de 1’écart de fréquence (4f) et génére une
consigne de distance (z) pour le piézo-électrique pour ramener le Af a sa valeur initiale (A4f
constant). Le controleur d’amplitude recoit la valeur de I’amplitude du signal d’oscillation du
capteur de force issue du RMS-to-DC apres quoi il génére une valeur qui permet de maintenir
I’amplitude d’oscillation a une valeur constante et définie par 1’utilisateur. La valeur image du
décalage en fréquence est multipliée par le gain programmable (k,) et sert de consigne au
NCO (oscillateur contrdlé numériquement) pour qu’il puisse générer la partie AC du signal
d’excitation avec une fréquence identique a la fréquence d’oscillation du capteur. La
composante AC est fournie au déphaseur programmable. Celui-ci optimise la phase entre le
signal d’excitation et celui recu par le systeme de détection de mouvement du capteur. Ainsi,
le signal d’excitation du capteur de force est reconstitué en totalité via le multiplieur. Apres
conversion en signal analogique, celui-ci sera utilisé pour exciter le capteur de force.
Contrairement aux systemes analogiques, |’utilisation d’une électronique numérique
permet de s’affranchir des dérives thermiques des composants ce qui offre une bien meilleure
stabilité. De nos jours, la plupart des contrdleurs disponibles dans le commerce reposent sur

ce type de systeéme.

IV.2.2. Démodulateur de fréquence a soustraction de phase [MIT09]

Nous présentons ici non pas un systeme "complet" de controle mais uniquement un
démodulateur de fréquence basé sur une boucle a verrouillage de phase. Celui-ci est sans
doute associé a un systeme d’asservissement de capteur de force. La figure 18 met en

évidence les différents éléments qui la composent. Il y a tout d’abord un détecteur de phase

A,.cos(wt +¢)

LF l LPF [ DAC)

tan

Phase VCO

Fig.18. Boucle a verrouillage de phase numérique [MIT09].
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(PD+PC) associé a un filtre de boucle (LF), puis un VCO qui fournit non pas un signal
sinusoidal mais une phase et enfin un ensemble d’ADC/DAC. Le signal provenant du capteur
de force est numérisé via I’ADC. Le circuit tan” associé¢ au déphaseur (-n/2) permet d’extraire
la phase de ce signal. Le bloc Delay est ajouté pour tenir compte du retard issu de 1’opération
de déphasage, ce qui permet de présenter les échantillons au circuit fan”’ 4 un méme temps +.
Le résultat est soustrait a la phase générée par le VCO (un décalage de phase peut également
étre introduit via @y). Le filtre passe bas moyenne cet écart de phase pour générer Aw (image
du décalage en fréquence) utilisé par le systéme d’asservissement de distance. Il sert
¢galement de consigne au VCO pour qu’il reste synchronisé sur le signal d’entrée. L’emploi
d’une PLL numérique permet de générer un signal d’excitation dont la fréquence reste stable

a long terme.

IV.3. Récapitulatif

Le tableau 1 ci-dessous résume les principales caractéristiques des systémes présents

dans la littérature.

Bande
Af min Af max passante Type fo Année
(-3dB)
) 33kHz-
[ALB91] | 10mHz - 75Hz Analogique 1991
72kHz
) 20kHz-
[DUR92] NC +5kHz@ IF 10kHz Analogique 1997
2MHz
] 10kHz-
[KOBO1] | 100mHz +1kHz 1kHz Analogique 2001
2MHz
] 40kHz-
[KHAI10] NC - 70kHz Analogique 2010
15MHz
[LOP98] | 5SmHz +3kHz S5kHz Numérique DC-3MHz 1997
[MITO09] NC +2kHz 100kHz Numérique | DC-10MHz 2009

Tableau 1- Résumé des caractéristiques des systemes de controle présent dans la littérature.

Tout d’abord, nous pouvons dire qu’il y a deux sortes d’électronique de contrdle, I'une
basée sur le principe de 1’auto oscillation [ALB91], [DUR92], [KOBO1] et celle qui utilise un
démodulateur de fréquence pour régénérer le signal d’excitation [KHAI10], [LOP9g],

[MIT09]. Ce dernier est généralement privilégié car il fournit un signal d’excitation avec le
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meilleur rapport signal a bruit.

De plus, il apparait que les systémes de controle numériques présentent la plus grande
résolution fréquentielle (SmHz) et disposent d’une grande stabilité de fonctionnement. En
effet, ils ne sont pas soumis a la dérive thermique qui affecte les composants des systémes de
contrdle analogiques.

En outre, on peut remarquer que les caractéristiques de chaque systéme portent
majoritairement sur le démodulateur de fréquence. Cela se justifie par le fait que c’est
I’é1ément clé du systeme. La capacité a fournir une image de résolution atomique dépend en

grande partie des performances de ce module.

V. NC-AFM haute fréquence

Nous pouvons constater que ces différents systémes sont congus pour fonctionner avec
des cantilevers de fréquence de résonance différentes dont la limite haute ne cesse d’étre
repoussée. Cela se justifie par la volonté d’améliorer la sensibilité aux forces et la vitesse de
balayage. En effet, en NC-AFM, la plus petite force détectable, déterminée par les variations

thermiques du capteur de force, est donnée par la relation suivante :

A4kk, T
Fyy = —B"/E (11)
WO

kg est la constante de Boltzmann, 7 désigne la température, B la bande passante, wy la
pulsation de résonance du capteur, Q le facteur de qualité de celui-ci et & sa raideur. Pour une
température et une bande passante donnée, il est possible d’augmenter la sensibilité du
microscope en augmentant soit la pulsation de résonance, soit le facteur de qualité ou bien les
deux. Le choix s’est porté sur la pulsation de résonance. En effet, il n’est pas possible de
diminuer & en dessous d’une certaine valeur car cela engendrerai des instabilités du capteur
quand celui-ci est trés proche de la surface. De méme, modifier directement la valeur de son
facteur de qualité n’est pas envisageable car cela nécessite une maitrise parfaite du
développement de sa structure cristalline, de sa géométrie et de son traitement de surface, ce
qui est extrémement difficile [YASO00]. Augmenter la fréquence de résonance du capteur tout
en maintenant la raideur £ a des valeurs compatibles avec le mode FM-AFM nécessite la
diminution de la masse effective du capteur et par conséquent une réduction de sa taille (cf.
relation (2)).

Allant dans ce sens et en s’appuyant sur les travaux de Roukes et al. [ROU07], le
projet ANR PNANO2008 intitulé "NanoSens" a pour objectif de développer des capteurs de

force haute fréquence en carbure de silicium (SiC). Celui-ci est choisi car son module de
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Young est élevé, ce qui permet d’avoir un coefficient de raideur k£ élevé (cf. eq.2) et par
conséquent il est possible de diminuer les dimensions du capteur de force. Ainsi, nous
pouvons atteindre des fréquences de résonance élevées de I’ordre de SOMHz.

L’approche mise en place se veut d’aller de la conception du capteur a son utilisation.
Cela nécessite donc une électronique adaptée capable de détecter des variations de fréquence
minimale de 100mHz a une fréquence de résonance de SOMHz ainsi que la réalisation d’un
banc de mesure en adéquation avec ce nouvel FM-AFM. En effet, I'utilisation des systémes
de détection composés d’une source laser et d’un photo-détecteur n’est plus adaptée car les
dimensions de ces capteurs engendrent des problémes d’alignement et de mise au point du
faisceau sur la face arriere de la poutre. L’ajout d’une fine couche piezo-résistive constituée
d’or et adaptée sur 50 Q remédie a ce probleme et simplifie la détection. Il suffit d’appliquer

un potentiel constant aux extrémités de cette piste comme ’illustre la figure 19 et de relever le

\

Fig.19. Capteur de force haute fréquence doté d’une piste piezo résistive métallique (en bleue).

courant i qui est 'image des variations mécaniques subi par le capteur de force. C’est une
mesure directe de la piezo-résistivité. Cette information est alors envoyée directement a
I’électronique de contrdle.

Ces différents points, trés délicats, exigent 1’intervention de six partenaires réunis dans
un consortium : le CRHEA', le CEMESz, le LPNB, NovaSic, le LMP* et PIM2NP°. Ce dernier
a en charge le développement du systéme de contrdle du capteur de force. Si on se réfere a
I’état de l’art, il n’y a aucun systéme qui puisse piloter un tel capteur de force. Tout

récemment, dans le domaine commercial, la société Ziirich Instrument [ZIN] a développé un

" CRHEA : Centre de Recherche sur | 'Hétéro-Epitaxie et ses Applications
* CEMES : Centre d’Elaboration de Matériaux et d’Etudes Structurales

3 LPN : Laboratoire de Photonique et de Nanostructures

* LMP : Laboratoire de Microélectronique de Puissance

> IM2NP : Institut Matériaux Microélectronique Nanosciences de Provence
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démodulateur de fréquence capable de piloter des capteurs de force dont la fréquence de
résonance maximale est de 50MHz. Cependant, il est nécessaire d’avoir un systeéme de
contrdle adapté a notre capteur, qui fonctionne a une fréquence plus élevée, qui soit flexible et
digital. C’est pour cela que nous proposons un systeme de controle dont la présentation et la

description sera effectuée au chapitre 2.

VI. Conclusion

Une présentation générale sur la microscopie a force atomique (AFM en anglais) a été
effectuée. Ainsi, nous avons vu qu’il s’agit d’un appareil utilisé pour caractériser des
matériaux isolants ou semi-conducteurs avec une résolution pouvant atteindre 1’échelle
atomique. I1 est compos¢ d’un capteur de force couplé a une électronique de contrdle.

Parmi les modes de fonctionnement existants, nous nous sommes focalisés sur le mode
FM-AFM (microscope a force atomique sans contact a modulation de fréquence) pour lequel
le capteur de force doit étre maintenu, par I’électronique de contrdle, comme un oscillateur
harmonique.

Puis, toujours en ne considérant que ce mode de fonctionnement, nous nous sommes
focalisés sur 1’électronique de controle et nous avons vu qu’il existe différent types de
systéme de contrdle qui peuvent étre classés en deux groupes : analogique et numérique. Cette
derni¢re catégorie est généralement utilisée de nos jours car elle est programmable par
I’utilisateur, beaucoup plus stable et précise.

Par la suite, nous avons présenté le projet ANR Pnano2008 intitulé : "Cantilevers en
carbure de silicium a piézorésistivité métallique pour AFM dynamique a trés haute
fréquence". Ce projet vise a augmenter significativement les performances d’'un AFM en
développant un nouveau capteur de force trés haute fréquence. Le verrou technologique
soulevé par la réalisation de ces capteurs repose sur I’incapacité des systemes de contrdle
actuel a pouvoir les asservir car il est nécessaire de pouvoir détecter un décalage en fréquence
minimal de 100mHz sous une fréquence maximale de S0OMHz. L’objectif de cette these fut
par conséquent de réaliser ce systeme de contrdle par le biais d’une électronique haute

performance et de I’intégrer par la suite dans I’AFM expérimental.
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CHAPITRE 11
PRESENTATION DU SYSTEME DE CONTROLE
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I. Introduction

Pour pouvoir piloter le nouveau capteur de force haute fréquence, le premier chapitre a
mis en ¢vidence la nécessité¢ de développer un nouveau systéme de controle dont la
description est 1’objet de ce chapitre. Cependant, par souci de clarté, nous avons opté pour
une approche "haut niveau" pour avoir une vision globale du fonctionnement du systéme,
cadre nécessaire a une compréhension plus détaillée des différents sous-ensembles du module
1 qui seront décris dans le chapitre I11.

Ainsi, nous allons tout d’abord présenter la plateforme d’accueil du systéme puis
présenter ce dernier. Par la suite, nous nous attarderons sur la partie logicielle qui permet a
I’utilisateur de controler 1’électronique d’asservissement du capteur de force lors de 1’étude de
la surface de I’échantillon. Enfin, nous terminerons par un exemple de fonctionnement ou

nous déduirons les caractéristiques principales de 1’électronique d’asservissement.

I1. Plateforme de développement

Le systeme de controle du capteur de force peut étre implémenté soit dans un FPGA
(Field Programmable Gate Array) soit dans un ASIC (Application Specific Integrated Circuit/
Circuit Intégré pour Application Spécifique). Par rapport a un FPGA, I’ASIC présente les

avantages et inconvénients suivants :

Avantages :

- Il est plus rapide car il est congu et optimisé spécialement pour I’application visée,

- Si le circuit doit étre produit en masse, le colt a I'unité d’un ASIC est inférieur a celui
d’un FPGA,

- Sa surface est en général plus petite car il contient uniquement ce qui est nécessaire au
fonctionnement de I’application. Les FPGAs sont congus pour répondre a différents
besoins, ils utilisent donc une surface de silicium beaucoup plus importante.

- Leur consommation en courant est moindre.

- L’ASIC peut contenir un systéme numérique, analogique ou bien un systeme mixte.
Le FPGA est quant a lui limité aux dispositifs numériques.

Inconvenients :

- L’implémentation d’un systéeme dans un ASIC nécessite plus de temps (plusieurs
mois) et colite plus cher par rapport a une intégration dans un FPGA. La conception
d’un ASIC nécessite, en effet, la création des layout, des masques associés, etc.. De
plus, il est nécessaire de concevoir un nouvel ASIC si le design a ét¢ modifié

(fabrication et tests itératifs). Pour un FPGA, il suffit de décrire le systeme en VHDL
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Chapitre II : Présentation du systéme de contrdle

(Very High Speed Description Language), de le simuler pour vérifier son
fonctionnement, de I'implémenter et de le tester in-situ. Si des erreurs subsistent, il
faut seulement modifier le code et 'implémenter & nouveau. Qui plus est, la mise en
ceuvre du systéme au sein du FPGA est d’autant plus rapide car le logiciel de
développement associ¢ au FPGA gére le placement, le routage et les contraintes de
temps.

- Une fois congu, I’ASIC ne peut pas étre réutilisé, alors que c’est le but méme du
FPGA.

En ce qui nous concerne, nous disposons d’un temps de développement limité et nous voulons
réduire les cofits de réalisation. L.’hdte qui contiendra le systeme doit étre flexible dans le but
de pouvoir y rajouter des fonctionnalités si besoin est. Le systeme de contrdle n’est pas
destiné a étre un dispositif nomade car il doit étre disposé dans un coffret de dimension
35x13x44 (cf. figure 20), les dimensions de 1’hdte ainsi que la consommation énergétique du
systéme ne sont donc pas des critéres a prendre en compte. Au vu de ces différents points,
nous avons choisi d’implémenter le systéme de controle dans un FPGA (stratix//[ - ¢f- annexe
1, Par I et II) situé sur une carte de prototypage congue par la société Altera [ALT12] (cf.
figure 21). Celui-ci sera suffisamment rapide pour permettre au systeme de piloter des
cantilevers haute fréquence. Un autre avantage apporté par 'utilisation d’une telle plateforme
de développement réside dans son utilisation comme systeme entierement dédié au contrdle
du microscope a force atomique sans contact a modulation de fréquence (FM-AFM) une fois
le systeéme validé. Cela simplifie alors d’autant plus le processus de développement car il n’est

pas nécessaire de concevoir une carte ad-hoc.
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Chapitre II : Présentation du systéme de contrdle

Fig.20. Boitier final dans lequel est logée la carte de prototypage qui sera utilisée pour
["asservissement du capteur de force du nouvel FM-AFM.

Mémoire Flash

—— T

Carte fille-Dac

Fig.21. Carte de prototypage basée sur le FPGA stratixiii. Elle est constituée d’une carte mere
accueillant le FPGA et de deux cartes filles disposants de convertisseurs numérique-
analogique/analogique-numérique (DAC/ADC) dans le but de pouvoir traiter le signal issu du
capteur de force et de générer le signal d’excitation.
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I11. Systéme de controle
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Fig.22. Electronique de contréle pour FM-AFM. Le bloc FM-AFM est représenté afin d’illustrer

comment le systeme est connecté au FM-AFM.
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Chapitre II : Présentation du systéme de contrdle

L’électronique de contrdle représentée ci-dessus sur la figure 22 est entierement
numérique (cadencée a une fréquence F.;=150MHz), configurable et elle peut détecter une
variation de fréquence de 100mHz pour une fréquence de résonnance comprise entre 20kHz et
60MHz. Afin d’augmenter les performances en bruit, des transformateurs radiofréquences
sont placés du coté analogique des convertisseurs numériques-analogiques/analogiques-
numériques (DAC/ADC) 14 bit. Cependant, cela restreint la limite basse de la plage de
fréquence de résonance a 20kHz. La limite haute de 60MHz est due a la fréquence
d’échantillonnage de I’ADC qui est de 150MHz. Les ¢éléments du systéme ont été congus a
I’aide du VHDL (Very High Speed Hardware Description Language, cf- annexe 1, Par.III)
[AUR99], [WEBO7] et du Verilog [NAVO05].

Quatre modules constituent le systéme. Il y a tout d’abord le module (4) qui est une
interface de conversion numérique/analogique et analogique/numérique. Elle est composée de
deux cartes filles, 'une comprenant deux ADCs/DACs 14 bit cadencés respectivement a
150MHz et 275MHz et une autre comprenant quatre DACs de 16 bit cadencés a 1IMHz. La
carte fille comprenant les deux ADC/DAC 14 bit a été livrée avec la carte mere (1a ou siege le
FPGA) et la seconde carte fille comprenant quatre DACs 16 bit fut développée par 'IM2NP
dans le but de disposer de quatre sorties supplémentaires pour 1’observation des différents
signaux tel que 1’écart de fréquence, ou bien la valeur de ’amplitude d’excitation, etc... Pour
des raisons de clarté, nous avons représenté seulement sur la figure 22 les DAC fournissant la
valeur du décalage en fréquence et le signal d’excitation du capteur de force ainsi que I’ADC
permettant 1’acquisition du signal en sortie de la photodiode. Chaque DAC et ADC est suivi
d’un filtre passe bas.

Le module (1) est la partie principale du systeme. Il asservit ’amplitude d’oscillation
du capteur de force, il génere également le signal d’excitation et mesure 1’écart de fréquence
(nous y reviendrons plus en détail par la suite). Il repose, pour ce faire, sur un démodulateur
de fréquence basé sur une boucle a verrouillage de phase (PLL), un déphaseur, un
multiplicateur, un convertisseur de valeur efficace en valeur continue (RMS-vers-DC) et un
contrdleur d’amplitude a gain proportionnel et intégral (APIC). Pour réaliser un systeme de
controle configurable, des entrées accessibles par un utilisateur (sin(@ps), cos(@ps), Frer, €tc.)
sont ajoutées a tous les blocs excepté pour le convertisseur RMS-to-DC. Ce module est

implémenté dans le FPGA.
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Les modules (2) et (3) constituent un micro ordinateur. Ils comprennent les éléments
suivants :

- Des périphériques d’entrées/sorties paralleles (PIO) de 32 bits regroupés en un

seul bloc nommé (a juste titre) PIO afin de ne pas alourdir le schéma,

- Un gestionnaire de communication (un arbitre),

- Deux contréleurs de mémoire (DDR RAM et mémoire Flash),

- Un microprocesseur,

- Une mémoire dédi¢ au microprocesseur,

- Un contrdleur Ethernet (MAC/PHY),

- Une mémoire Flash et une mémoire DDR RAM.

Nous avons choisi d’implémenter un micro ordinateur afin de gérer la connexion Ethernet qui
relie ce systeme a un ordinateur sur lequel est située une interface graphique qui permet a
I'utilisateur du FM-AFM de pouvoir affecter des valeurs aux différentes entrées
programmables. La mémoire Flash et la mémoire DDR RAM sont situées sur la carte mere
(cf. figure 21), le reste des ¢léments se situent dans le FPGA. La mémoire Flash a été ajoutée
afin de stocker le fichier de programmation du FPGA relatif au systéme de controle et la
couche logicielle développée en langage C relative au protocole de communication entre le
panneau de contrdle utilisateur et le module (1). Ainsi, quand la plateforme de développement
est mise sous tension, le FPGA est automatiquement programmé et le code C est stocké dans
la mémoire DDR RAM afin d’étre exécutée par le microprocesseur. Cela évite d’avoir a
reprogrammer systématiquement le FPGA.

Nous allons d’abord décrire le fonctionnement de la partie logicielle qui s’appuie sur
les modules (2) et (3) puis nous poursuivrons par la description du systeme de contréle en lui-

méme qui est bas¢ sur les modules (1) et (4).

IV. Partie logicielle

La couche logicielle a pour unique fonction de gérer la communication entre le
systéme et I’interface graphique présente sur I’ordinateur de I'utilisateur. Elle est basée sur un
exemple fonctionnel fournit par Altera qui permet d’utiliser la carte de prototypage comme un
serveur web. Depuis n’importe quel ordinateur, par I’intermédiaire d’un navigateur internet il
est possible de faire clignoter des diodes électroluminescentes (LEDs) ou d’afficher des
messages sur 1’écran a cristaux liquide (cf. figure 21). L’interface initiale est représentée ci-
dessous sur la figure 23. Les modules (2) et (3) sont alors utilisés afin de pouvoir implémenter

le serveur web.
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Fig.23. Page internet a partir de laquelle il est possible d’afficher du texte sur l’écran LCD ou bien
de faire clignoter des LEDs ou [’afficheur sept segments. Cette application fut destinée initialement a

une carte de prototypage nommée "NIOSII development kit" [ALT12].
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L’idée est alors d’adapter cette interface a notre utilisation. Cela passe par la modification de
la page internet et des programmes en langage C associ€s et par une modification du module
(2).

Celui-ci comprenait initialement un contréleur pour I’écran a cristaux liquide, des
PIOs reliées a différents boutons poussoirs ainsi qu’aux différentes LEDs (cf. figure 24). Afin
de pouvoir 1’adapter a notre application, il fut nécessaire de greffer le systéme de contrdle a ce

micro ordinateur en effectuant plusieurs modifications au niveau des PIOs tel qu’illustré sur la

figure 25.
PC |4 ordinateur |}« PIO-boutons poussoirs
(Serveur web) P PIO-Ecran critaux liquides
Page
web
Fig.24.Vue schématique de la partie matérielle telle qu’elle fut initialement.
) PIO-frpr
Ethernet Micro PIO-sin(®p) Systeme de
PC |——p| ordinateur S ps g | controle
(Serveur web) | _PIO-erc.. p| FM-AFM
Interface
de
contrdle
(web)

Fig.25. Vue schématique de la partie matérielle actuelle. La partie micro-ordinateur est agrémentée

de 14 PIOs nécessaires a la commande du systeme de controle et elle est connectée a celui-ci.

41



Chapitre II : Présentation du systéme de contrdle

Le micro ordinateur est réalisé a 1’aide de I’outil intitulé "SOPC Builder" (System On
Programmable Chip Builder ou encore outil de conception de systéme sur puce

programmable). Cet outil est inclus dans la suite logicielle Quartusll. Ci-dessous (cf. figure

26) une capture d’écran qui illustre un tel systeme.

Use  Connections Madule Name Description Clock Basz End Tags IRGQ
& | B cpu hios Il Frocessar
- _master Avalon Memory Mapped Master 'sys_clk
‘ data_masier Avaion Memory Mapped Master IRG O IRg 31 T
fag_dsbug_mocule  [Avalon Memory Mapped Stave | & 0x00000800 |Dx00000E£EE |
o onchip_ram On-Chip Memory (RAM or ROM) sys_clk 8 0x00020000 [DxODDILLEE
v B flash_tristate_bridge | Avalon-MM Tristate Bridge
[ avalon_slave Avalon Memory Mapped Slave sys_clk
tristate_master Avalon Memory Mappad Tristate Master
s E ext_flash Flash Memory Interface (CFT)
sl Avalon Mamory Mapped Tristate Slave  |sys_clk & O0xD4000000 OxDSELEfEf
7 E ext_flash_1 Flash Memary Interface (CFT) |
sl Avalon Memary Mapped Tristate Slave Isy‘_tl‘ Ox0E000000 OxOTELLERE
] & fit_select_pio FIO (Parafial L)
s1 Avalon Memory Mapped Slave sy _clk 0x000011a0 Cx0000L1af
7 A © F_FINALE_pio PIO (Par sliel 10) |
=1 Avalon Memory Magped Slave 'sys_clk 0x000011%0 |0x0000118¢
il B F_mod_pio PIO (Parallel VO)
5 st Avalon Memory Mapped Slave sys_clk 0x000qJR90 Ox0000L1SE
]l 3 F_ii_pio PIO (Parallel 10}
s1 \Avalon Memory Mapped Stave \sys_clk 0200001 0x000010b £
/ Bl sys_clk_timer |
51 |sys_cik |@ ©0x00001000\0%0000101 ¢ 1] |
i B hight_res_timer
I~ st sys_clk |@ ©0x00001020 |NOODOOLO3E
il E sys_pll |sys_ch
s1 atmemddr... (@ 0x00001040 |DxC0NOOLOSE
7 | | itag_vart ! | .
| avalon_jiag_slave mys_clk & 0x00001050 |0x00CNL1OST i
s B sysid |
[ cortrol_slave 4 sys_clk @ 0x00001058 |0x0000INS$
& © atmemddr_bridge  |Avalon-MM CINGE Crossing Eridga
| T T sl .Sy!_tlk | @& 0x08000000 .DxOb 13444
’lﬂem.-e | [ Ea. I I= J| a || w || = | |AddessMap.. | | Fiters.. | Fie\ Defaut
Eléments qui Adresse de
composent le chaque
Interconnections module (2) éléments

Fig.26. Interface d’élaboration du micro-ordinateur présent dans le FPGA [ALTI12].

Pour effectuer les modifications illustrées en figure 26 il suffit alors, via cette interface,
d’ajouter le nombre requis de périphérique et de spécifier les interconnections associées. Par
la suite, le logiciel génere le fichier VHDL correspondant qui sera utilisé lors de la synthése

du systéme complet.
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La couche logicielle est constituée de trois programmes principaux. Le premier fait
référence a un micro systéme d’exploitation basé sur un noyau linux. En effet, celui-ci est
nécessaire pour assurer le bon fonctionnement du micro-ordinateur en lui-méme. Nous
n’entrerons pas dans les détails d’un tel systéme. Cependant le lecteur désireux d’en savoir
d’avantage a ce sujet peut se reporter a la référence suivante [MIC]. Les deux autres
programmes permettent le contréle du systeme d’asservissement du capteur de force a partir

d’une interface graphique. Leur interaction est illustrée sur la figure 27.

Boite
postale
Ethernet
Interface l
Graphique - http.c web_server.c . PIO
(HTML)

Fig.27. Interaction des principaux programmes qui permettent de controler le systéme

d’asservissement du capteur de force.

En premier lieu nous retrouvons ’interface graphique illustrée sur la figure 27. Elle se
compose de quatorze entrées relatives aux différents modules du systéme de controle du
capteur de force (figure 28). Elle est réalisée en HTML [NEBO06]. Cet acronyme signifie
"HyperText Markup Language". Il a été crée par le CERN au début des années 1990. C’est
un langage de balisage avec lequel on crée des sites internet et qui est interprété par les

navigateurs internet tels que Firefox [MOZ12], Opera [OPE12], etc...
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&) Mozilla Firefox

file: f/C: [DOCUME~1/..5~1/Tempfindex.html | + |
€2/ %G -[0 7 -[e][A- L)@

-—PLL---

Reset Df|100

f- 2f[0-1]|0

F0 10000000.0

PLL gain [0-26] 00

Filter select [0-2] 0

Df bit selection [0-12] |0

---—-Phase Shifter--—

Angle(degre) |0

—APIC-—

Ampl. drive 0

APIC enable |0

Ampl. consigne |0000

I value |0.000000

Clear I|0

P value |0.000000

Tolerance |0

Fig.28. Interface graphique utilisée pour le controle du systéme d’asservissement du capteur de
force. Elle est développée en HTML.

Les données saisies dans cette interface sont ensuite transférées par liaison Ethernet. C’est un
protocole de communication en réseau dit local congu en 1980 par la société Xerox [XER],
[COM]. Les systemes impliqués (ordinateurs, imprimante, carte de prototypage, efc..) sont
connectés sur un méme support de communication et communiquent entre eux via le
protocole CSMA/CD qui signifie "carrier-sense multiple access with collision detection". Ce
protocole gere la communication de ces derniers afin qu’ils ne parlent pas en méme temps ce
qui entrainerait des courts-circuits menant a leur dégradation voire leur destruction. Ainsi,
chaque systeme "écoute" si des données sont transmises sur le support de communication. Si
rien n’y transite alors le systéme désireux de transmettre des données y est autorisé. Ce
protocole est implémenté a I’aide de la couche PHY (physique) et de la couche MAC ("media
access control" ou contréle d’acceés au média en francais). La couche physique a pour tache
d’envoyer (recevoir) les données sur (provenant) le (du) média de communication tout en

¢vitant les conflits de données et la couche MAC interpréte ces données conformément a ce
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protocole. Les données issues de la couche MAC sont donc réceptionnées et traitées par le
programme nommé http.c. Celui-ci a pour but d’extraire les valeurs numériques saisies dans
I’interface graphique a partir du protocole HTTP. Cet acronyme signifie "HyperText Transfer
Protocol" ou encore "protocole de transfert hypertexte" en frangais. C’est un protocole de
communication "client-serveur" développé pour I’internet (World Wide Web). Celui-ci, en
plus des données saisies, contient les différentes informations nécessaires a 1’accés du site
voulu etc... Le réle de ce programme est donc I’extraction des valeurs numériques contenues
dans ces différents champs a 1’aide des fonctions qui vont extraire ces valeurs de la "trame
http" alors envoyée au serveur (situé sur la carte de prototypage). Ces valeurs sont ensuite
postées dans une zone mémoire commune aux deux programmes et qui est appelé "Boite
postale".

Le programme nommé web server.c implémente 1’application serveur. Il gere la
demande d’acces a I'interface graphique (via les requétes http) et il récupere les valeurs qui
ont été saisies dans celle-ci par I'intermédiaire de la boite postale et les dirige vers les PIO

concernes.

V. Fonctionnement du systéme de controle

Quand I’ensemble pointe plus poutre oscille, le signal issu de la photodiode Ueqn(?) est
en premier lieu transmis au RMS-to-DC. Celui-ci fournit la valeur efficace de U.uu(?) a
I’APIC afin d’étre utilisé pour maintenir ’amplitude des oscillations du cantilever a une
valeur constante (4rus=Ar) €n ajustant correctement A.... Ces blocs constituent une boucle
d’asservissement d’amplitude nommée Boucle 2 (cf. figure 22).

Le signal U.uu(t) est également envoyé a la PLL dans le but de régénérer le signal
d’excitation. Pour ce faire, la PLL traque la fréquence de résonance du cantilever a partir du
signal U.qu(?) et génére la partie ac nommée (V(?)) du signal U,.(?). Le produit 4., et V(nT)
(n est un nombre entier et 7 est la période de I’horloge du systeme) donne, apres conversion
en signal analogique, le signal d’excitation du cantilever U.(¢). La PLL ainsi que le
déphaseur sont des éléments de la boucle d’asservissement en fréquence nommée Boucle 1.
Les boucles 1 et 2 maintiennent le cantilever comme un oscillateur harmonique.

La PLL assure également la détection du décalage en fréquence représenté par le
signal nommé FCWgs(t) qui est fournit au DPIC. Ce dernier permet la régulation de la
distance pointe-surface afin d’annuler le décalage. Le DPIC, la photodiode et la PLL (les
différents DAC et ADC sont évidemment pris en compte) constituent la boucle

d’asservissement en distance nommée Boucle 3.
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Pendant I’analyse de la surface, représentée schématiquement sur la figure 29, Uexc(t)
excite le cantilever a la fréquence f=f, (1) réglée par l'utilisateur via F,., et maintient
I’amplitude des oscillations constantes. fy change avec les variations de topologie de la
surface. Si la distance pointe surface diminue, cela implique une augmentation des forces
attractives, ce qui implique la diminution de fp menant a une nouvelle fréquence /7y (2). Les
boucles 1 et 2 maintiennent le cantilever comme un oscillateur harmonique dont la fréquence
de résonance est désormais f”y. Etant donné que le systéme doit ramener la fréquence de
résonance a fy, le DPIC va alors ajuster la distance pointe échantillon pour ramener FCWgs a 0
(3). De la méme maniére, une augmentation de la distance pointe échantillon implique une
diminution des forces ce qui augmente fj, engendrant une fréquence de résonance "’y (4). Le

DPIC va a nouveau ajuster la distance pointe-échantillon afin de ramener FCWgs a 0 (5).
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| | | . |
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I el ; ] ;
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i | rote | | : ol l .
' Rk FCW 0 L FCWee |

Vo ‘
| FCWes<0 ) | I
| | |
| : ‘ I
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| |
Sens de balayage
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Fig.29. Vue schématique du balayage de la surface de [’échantillon sous analyse.

On peut remarquer que la régulation de la distance n’est pas instantanée mais a lieu apres un
temps 7 (trait en pointillé qui illustre ce décalage sur la figure 29). Ce temps dépend de la
vitesse de balayage de la surface ainsi que de la bande passante de la PLL. Diminuer ce temps
revient par conséquent a augmenter la vitesse de balayage et la bande passante de la boucle a
verrouillage de phase. L’objectif pour ce nouvel AFM est d’avoir une vitesse de balayage de
dix lignes par seconde avec 512 points par ligne. Il est par conséquent nécessaire que la PLL
dispose d’une bande passante d’au moins 5.12kHz. De méme, afin d’étre en mesure d’imager
avec une vraie résolution atomique avec ces nouvelles pointes, il sera nécessaire que la PLL
puisse détecter un écart de fréquence minimal de 100mHz. Cela pose donc les caractéristiques
principales du démodulateur. Son architecture ainsi que celle des autres blocs sera détaillée

dans le chapitre III.
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VI. Conclusion

Nous avons tout d’abord mis en avant la plateforme de développement destinée a
accueillir le systéme final qui s’articule autour d’une carte de prototypage basée sur un FPGA
(Field Programmable Gate Array/réseau de porte programmable par paquet). Au vu des
différentes contraintes qui ont été exposées, une telle plateforme permet un gain de temps de
développement et diminue les cotits de réalisation.

Par la suite, nous avons présenté le syst¢tme de contrdle ou le module 1 demeure le
ceeur du systeme. Les différents convertisseurs numériques-analogiques/analogiques-
numériques (DAC/ADC) situés sur les cartes filles permettent de recevoir le signal analogique
U.ani(?) 1ssu du capteur de force pour effectuer les différents traitements et de générer le signal
d’excitation U,y.(t).

Nous avons poursuivi par la présentation du microordinateur embarqué qui permet a
I’utilisateur de contrdler le systéeme d’asservissement a partir de 1’interface graphique d’un
serveur web intégré au systeme. La gestion de la communication de type Ethernet entre
I’ordinateur de ’utilisateur et le systéme d’asservissement est assurée par le micro ordinateur.

Enfin, nous avons terminé par un exemple de fonctionnement du systéme de controle.
Nous y avons vu que le temps nécessaire a la régulation de la distance n’est pas instantané
mais dépend de la vitesse de balayage de la surface ainsi que de la bande passante de la
boucle a verrouillage de phase (PLL). Diminuer ce temps revient a augmenter la vitesse de
balayage et la bande passante de la boucle a verrouillage de phase. Pour que ce nouvel AFM
dispose d’une vitesse de balayage de 10 lignes par seconde avec 512 points par ligne et d’une
résolution atomique, la PLL doit étre capable de détecter un écart de fréquence minimal de

100mHz et posséder une bande passante d’au moins 5.12kHz.
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I. Introduction

Le chapitre précédent présente une vue d’ensemble du systeme de controle ainsi que
son principe de fonctionnement lors de la phase de balayage de la surface a analyser. Ce
chapitre se focalise sur le cceur du systéme de contrdéle du capteur de force (Noté Module 1
sur la figure 30 ci-dessous) et plus précisément sur la conception et la description des

¢léments qui le composent.

= — FCWys(nT)
: >Uexc(n:z)
! Ucanl(nT)
S IS R -
V() ! :
VinT) ; -« s
>< <«—— Déphaseur | 1.m7) PLL - |
- |
i N+ sin(@pg), cos(Ppg) j F,, Filtre select. j | ¢
Y |
1 ————- T [T 1l
L _de 4 APIC < — 4 RMS-0-DC |« |
l__ _ _ _ l_____ 1
: AIAPyAREFE '
i Module 1

Fig.30. Vue schématique du module 1, coeur du systeme de contréle du capteur de force. Nous
retrouvons la boucle a verrouillage de phase entierement numérique (ADPLL), le contréleur

d’amplitude a gain proportionnel et intégral (APIC), le convertisseur de valeur efficace en valeur
continue (RMS-to-DC) et le déphaseur.

La complexité de ce systetme est telle que nous avons opté pour une conception
majoritairement empirique. Du point de vue méthodologique, I’approche simulation est plus
souple pour I’analyse et la conception du systéme car elle n’est pas restreinte par les
ressources physiques (exemple du FPGA —Field Programmable Gate Array- dans le cas d’une
émulation). Nous avons cependant privilégié I’approche émulation (¢f. Annexe 2 Paragraphe
I) pour deux raisons :

- d’une part, elle offre un gain de temps assez considérable dans le cas d’un systeme
complexe tel que c’est le cas ici. A titre d’exemple, il faut huit heures de simulation
pour observer le comportement transitoire de la boucle a verrouillage de phase
enticrement numérique (ADPLL) pendant 20ms contre une heure et demie avec
I’émulation.

- d’autre part, puisque le systeme de controle doit au final étre intégré au sein du FPGA
lui-méme, 1’émulation permet d’évaluer concrétement (prise en compte des délais, du

routage et de la température de fonctionnement) son comportement au fur et a mesure

des phases de conception.
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Nous commencerons dans ce chapitre par détailler I’ADPLL qui constitue I’élément central
du systéme de contrdle du capteur de force, puis nous poursuivrons par présenter le
déphaseur, le convertisseur RMS-to-DC (Root Mean Square to DC) et nous terminerons par le

contrdleur d’amplitude a gain proportionnel et intégral (APIC).

II. ADPLL

La boucle a verrouillage de phase (PLL) a été créée par le physicien frangais Henri de
Bellescize [BEL32] en 1932 dans le but d’améliorer les conditions de réception des signaux
radioélectriques. Elle reposait sur des tubes a vide en guise de composants ¢lectroniques.
Ceux-ci €taient assez volumineux et colteux, limitant son utilisation aux instruments
scientifiques et militaires. Il faudra attendre I’apparition des circuits intégrés dans les années
60 pour que son utilisation se généralise. D’un point de vue technique, c’est un systéme qui
asservit la phase du signal de sortie a la phase du signal d’entrée au moyen d’une contre
réaction. Il est utilisé pour asservir également la fréquence puisque celle-ci dérive de la phase.

La figure 31 montre le concept général d’une PLL.

Filtre de

boucle Ocillateur

Entrée i
= ™Détecteur ) A L 5 @ Sortie >
e |;> de phase -1»

Fig.31. Schéma de principe d’une boucle a verrouillage de phase (PLL).

Dans sa forme la plus simple elle se compose d’un comparateur de phase qui géneére une
réponse proportionnelle au déphasage entre les signaux d’entrée (ici "Entrée" et "OSC"), d’un
filtre passe bas dont le rdle est de fournir, a partir de cette réponse, un signal de commande
(numérique ou analogique) pour I’oscillateur. Celui-ci, pour sa part, présentera a sa sortie une
fréquence qui est fonction du signal de commande. Lorsque la boucle est verrouillée, les
fréquences des signaux en entrée du comparateur de phase sont identiques. Les boucles a
verrouillage de phase les plus couramment utilisées reposent sur les PLL entieres et les PLL
fractionnelles mixtes bien qu’il existe la volonté de les remplacer par les PLL entiérement
numériques notamment pour la partie RF des téléphones portables. Parmi celles-ci existe une
variante ou bien qu’elle soit appelée PLL entierement numérique, 1’oscillateur est basé sur un
résonateur LC commandé numériquement [XUI10] [HUNI1]. Ce signal de commande
numérique est converti en analogique (avec un convertisseur analogique/numérique — CNA ou

ADC en anglais) pour ajuster la fréquence de sortie de I’oscillateur contrélé en tension (VCO)
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et ce, en jouant sur la valeur de la capacité totale du résonateur. En effet, dans ce type
d’oscillateur ajustable, une multitude de capacité peuvent étre reliée entre elle par
I’intermédiaire de transistors configurés en interrupteur dans le but de recréer une capacité
d’une valeur donnée.

Pour la réalisation du démodulateur de fréquence nous avons opté pour une PLL
entierement numérique basé sur un oscillateur numérique contr6lé numériquement. En effet,
outre le fait qu'un démodulateur numérique possede une bien meilleure stabilité en
température sur le long terme, aussi bien une PLL entiére que fractionnelle n’est pas adaptée
pour ce type d’utilisation ou une précision de 100mHz est nécessaire. En effet, une PLL
entiere dont le schéma structurel est représenté sur la figure 32 fournit une fréquence f,,, N

fois supérieure a la fréquence d’entrée f;, fournie par un quartz.

Filtre de

boucl
fn 2 oucle

™ Détecteur >l I @
OSC -l de phase -l»

Ocillateur

.ﬁ)ut >

+N

Fig.32. PLL entiére configurée en multiplieur de fréquence grace au diviseur numérique présent dans

la chaine de retour.

L’inconvénient pour notre utilisation apparait si I’on souhaite employer cette PLL pour
générer le signal d’excitation avec un pas fréquentiel de 100mHz. Il faudrait alors un quartz
dont la fréquence d’oscillation soit de 100mHz ce qui ne s’avere pas envisageable. De méme,
il serait nécessaire que le diviseur de boucle puisse diviser par une valeur maximale de 600
millions pour générer une fréquence d’oscillation f,,=60MHz. Le méme probleéme se
présenterait pour la PLL fractionnelle (cf. annexe 2 Par. II.1).

Les PLL entierement digitales permettent de s’affranchir de cette contrainte et offrent
en outre une plus grande stabilité fréquentielle a long terme. Elles sont employées dans de
nombreux domaines comme la récupération d’horloge [KIM99], la métrologie [KUMMI10] ou
bien les systemes de communications [AHMO7]. Les PLL numériques peuvent étre classées
en trois catégories selon la nature des deux signaux présents en entrée du comparateur de

phase i. deux signaux de type binaire, ii. I’'un des deux signaux est sinusoidal et i7i. les deux
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signaux sont sinusoidaux. Un état de I’art associé a chacune de ces catégories est disponible
en annexe 2, Par. 11.2.

L’ADPLL utilisée dans le systéme d’asservissement du capteur de force reprend le
concept de la PLL a fréquence d’échantillonnage de Nyquist (cf. annexe 2 Par. 11.2.2). Le
filtre de boucle est ici basé sur un filtre a réponse impulsionnelle finie (RIF) et I’oscillateur est
basé sur un Synthétiseur Directe de Fréquence (DDS ou DDFS en anglais). Ce dernier génére
deux signaux sinusoidaux dont V;n7) qui sera comparé au signal U..,(nT) lui aussi
sinusoidal et issu de I’ADC 14 bit (non représenté sur la figure 33). Dans le but de pouvoir
détecter les variations de fréquence du signal issu du capteur de force tout en étant capable

d’assurer son excitation, il était nécessaire de travailler avec des signaux sinusoidaux.

Fclk=150MHz,
Détecteur de phase Gain 2% lb *
7 28b | pilre de | 28b Sélection | [ FEWrsmT)
Uean(nT) | 14b >< —7 > boucle > bit >
> EmT) FCWrgsnTy) 28b 16b
ﬁSéIection ﬁ ﬁ
14-b filtres G4 5b Select
Excitation fyou fy2
Dfotrlbleur de
réquence
VinT) 14b
- 1gb NCO < 32b /T\< 28b
< V(nT) (CORDIC) [y 7 ) ’D\% FOW Ty
Fref 'II, 32b

PLL numérique haute résolution

Fig.33. Architecture de I’ADPLL utilisé dans le systeme d’asservissement du capteur de force. Cette

derniere est basée sur le concept de I’ADPLL a fréquence d’échantillonnage de Nyquist.

Cette ADPLL se compose en outre d’un étage de gain configurable, d’un étage de "sélection
de bit" qui permet d’adapter la sensibilité (Hz/LSB) du décalage en fréquence FCWgs(nT)),
d’un additionneur et d’un doubleur de fréquence (associé au multiplexeur "Mux"). A
I’exception du comparateur de phase, tous les éléments constituant ’ADPLL sont
programmables par 1’utilisateur (symbolisé par la double fléche). Sa nature numérique et
séquentielle nécessite une fréquence d’échantillonnage désignée par F .y et égale a 150MHz.

Nous allons présenter ces différents éléments dans les paragraphes ci-dessous.
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I1.1. Comparateur de phase

Parmi les différents comparateurs de phase existant (c¢f. annexe 2 Par.III), notre choix
s’est porté sur la version numérique du comparateur de phase analogique de type un
(multiplieur, utilisé avec les toutes premic¢res PLL analogiques intégrées apparues en 1965).

La figure 34 ci-dessous en donne une représentation schématique.

Entrée]l am
Sortie

Entrée2

Fig.34. Comparateur de phase analogique basé sur un multiplieur.

Bien que la plage de capture résultant de ’emploi de ce type de comparateur soit peu élevée
comparé au comparateur de phase-fréquence, cela est sans conséquence car c’est ’ADPLL
qui génere la fréquence d’excitation du capteur de force. Ce comparateur, tout comme les
structures présentées en annexe 2 sur les figures A2 13 et A2 14 peut traiter des signaux
sinusoidaux en provenance de I’oscillateur local et de ’ADC mais son implémentation est
plus simple de part sa nature et il pourra fournir I’information de déphasage entre les signaux
d’entrée a chaque cycle d’horloge pour améliorer la précision d’asservissement de la phase. A
partir des signaux U.gm(nT) et U...(nT) exprimé respectivement par les relations (12) et (13),
le comparateur de phase fournit au filtre passe bas le signal E(nT). Une fois filtré par le filtre
passe bas et en considérant que la PLL est verrouillée, nous obtenons le signal FCWpgs(nT))

exprimé via la relation (14) qui est 'image du décalage de fréquence entre U,y (nT) et V;(nT).

Uu,.nTy=A4, .sm(wnl+¢, (nT)) (12)
U,.(nT)=A4, .cos(wnT +¢, (nT)) (13)
Acant 'Aexc ;
FCWFS(nT'l) :T'Sln((pcant(nT)_(Dexc(nT)) (14)
(perr(nT) = (pcant(nT)_(pexc(nT) (15)
Acan 'Aexc
comp = tT (16)

Si nous considérons que ¢..(nT) est de faible valeur, alors le sinus de I’erreur de phase est

¢quivalent a I’erreur de phase elle-méme, ce qui engendre la relation (17).
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FCWFS (l’l]—;) = Kcomp'q)err(nT) (17)

Ucan(nT) et ViynT) sont encodés sur 14 bit. U.u(nT) est issu de la conversion
analogique/numérique effectuée par I’ADC 14 bit du signal fourni par la photodiode. V;(nT)
est un signal sinusoidal encodé sur 14 bit qui provient de 1’oscillateur inclus dans la PLL et
sur lequel nous reviendrons ultérieurement. Le multiplieur sera cadencé a F.;=150MHz, ses
entrées seront encodées sur 14 bit tandis que sa sortie sera sur 28 bit afin de ne pas perdre
d’information dans le cas ou les signaux d’entrée occupent la totalité¢ des 14 bits. Le choix a
¢été pris d’opter pour une architecture dite "pipelinée" et ce, afin de resynchroniser les données
en entrée du comparateur pour ne pas subir les effets d’un éventuel déphasage apporté par des
délais éventuels issu du routage entre I’oscillateur et le comparateur puis entre la sortie de la
partie numérique de I’ADC et I’entrée du comparateur. Cela rajoute de la latence mais celle-ci
est d’une période d’horloge soit 6.67ns ce qui n’est pas pénalisant quant au fonctionnement du
systéme. Son implémentation au sein du FPGA est paramétrée sur automatique. Cela signifie
que c’est le synthétiseur qui décidera s’il est nécessaire de 1’implémenter sur un multiplieur
dédié (cceur de DSP) ou bien en utilisant des unités logiques standards (ALM, cf. Annexe I,
Par.Il). Ce choix sera fonction des contraintes temporelles associées a la conception ainsi

qu’aux contraintes de routage.
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11.2. Filtre de boucle

Fclk=150MHz,
Détecteur de phase Gain 2;;[) v
> 28b | Filtre de| 28b Sélection
Ucant(’lT) 14b >< '+> boucle ’/ - bit »
EmT) FCWrgg(nTy) 28b 16b
?Sélection ﬁ ﬁf
14-b filtres G4 5b Select
Excitation fyou fiy/2
4—
Doubleur de
- |
fréquence
VinT) 14b
- . NCO - 32b T 28b
PREC, 14 (CORDIC) FC,VNCO(,[DW FCW rs(nT)
Ja - . Fref H/ 32b
PLL numérique haute résolution

Fig.35. lllustration du module de filtrage au sein de I’ADPLL.

Celui-ci (c¢f. figure 35) moyenne le signal Em7) afin de générer le signal FCWgs(nT)
interprété comme le décalage en fréquence du capteur de force induit par les variations de
topographie. 7, renvoie a la fréquence de fonctionnement du filtre. Le signal FCWgs(nT)), par
I’intermédiaire de I’étage de sélection des bit, sera utilisé par le module d’asservissement de
distance (non compris dans le systéme) et comme signal d’imagerie. Le filtre de boucle dont
’architecture est montrée sur la figure 36 regroupe en réalité trois modules de filtrages passe
bas, chacun ayant une fréquence de coupure fixe a -3dB de 177kHz, 95kHz et 16kHz dans le
but d’adapter la PLL aux différentes fréquences des cantilevers et aux différentes vitesses de

balayage.

56



Chapitre III : Description des sous parties qui composent le systéme de contréle

F.=150MH?,

28b p| Fitrage passe bas

s fc_ 3dB=1 77kH 3
10
E(nT) 28b p| Fitrage passe bas 1 B FCWrs(nTy)
” s — >
28b ’ Jesus=95kHz = 28b
12
2b
2§b > Fitrage passe bas Sélection
e Je3a=16kH?, filtres

Filtre de boucle

Fig.36. Architecture du filtre de boucle.

La sélection d’un des trois modules est effectuée par I'intermédiaire d’un multiplexeur
commandé par I'utilisateur via I’entrée "Sélection filtres". Il suffit de saisir depuis I’interface
graphique la valeur zéro, un ou deux correspondant respectivement au module dont la bande
passante est f.345=177kHz, f.348=95kH7 et f.3.=16kHz. L’entrée de contrdle "Sélection
filtres" est encodée sur 2 bit non signés, nécessaires pour pouvoir transcrire en binaire la
valeur maximale : deux. Les modules de filtrage sont initialement cadencés a la fréquence du
systéme F.;=150MHz. Chaque module est composé d’un étage de décimation ainsi que d’un

filtre passe bas "Single rate filter" comme illustré sur la figure 37.
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Fig.37. Structure des modules de filtrages composés d’un étage de décimation suivi d’un filtre passe

bas mono-cadence.

Nous allons présenter la chaine composée de 1’étage de décimation et du filtre "Single rate
filter". Etant donnée que les trois branches ont été concues de la méme manicre, nous nous
concentrerons plus en détail sur le module 1 (associée a f..34p=177kH?). Ainsi, nous mettrons
en avant la notion de décimation, de filtre CIC ("Cascade in Comb" en anglais) et de filtre de
compensation. Nous expliquerons comment ces derniers ont été élaborés. Un tableau

regroupera les caractéristiques de chaque branche.

I1.2.1. Filtre a réponse impulsionnelle finie (RIF)

Il existe deux types de filtre numériques, les filtres a réponse impulsionnelle infinie
(RII ou IIR en anglais) et les filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF ou FIR en anglais)
[OPP10, pp. 522-570]. Les premiers ont la particularité de nécessiter moins de ressource a
réponse fréquentielle équivalente comparé aux filtres RIF. De plus, ils sont réalisables
facilement car ils sont la version numérique du méme filtre analogique. On les obtient

généralement par transformé bilinéaires. Cependant, ils présentent l’inconvénient d’étre
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potentiellement instable. Il faut donc garantir leur stabilité en vérifiant que les pdles associés
soient bien dans le cercle unité et que les erreurs de quantification des coefficients (di a
I’implémentation matérielle) ne modifient pas (ou dans une plage acceptable) la position des
poles. Enfin, il est nécessaire de connaitre le signal a filtrer pour que celui-ci n’engendre pas
d’instabilité. Pour notre application, le signal d’entrée n’étant pas connu par avance, il est
alors exclu d’utiliser de tel filtre. De plus, la résolution fréquentielle requise pour la PLL
nécessiterait des filtres I[IR d’un degré supérieur a 7. Un tel ordre laisse peu de marge de
phase et rend d’autant plus compliqué la garantie de stabilité des filtres IIR. Le choix se porte
donc sur les filtres RIF au vu de leur stabilité inconditionnelle. En effet, la fonction de
transfert associée H(z), qui est présentée ci-dessous, est un polyndme, nous avons donc

seulement des zéros.

H(z)= ih(k)z’k (18)

N désigne I’ordre, ce qui signifie que le filtre comprend N+ coefficients. Nous pouvons avoir

une trés bonne idée de 1’ordre du filtre a ’aide de la relation empirique suivante:

19)
N=zlog10 1 F
3 106,06, Jv,-v,

Si nous considérons un filtre passe bas, dp désigne I’atténuation maximale autorisée dans la
bande passante, ds I’atténuation minimale voulue dans la bande atténuée, v, la fréquence a
partir de laquelle siége I’atténuation minimale, v, la fréquence qui marque la limite de la
bande passante non atténuée (a Jp pres) et F. est la fréquence d’échantillonnage. Il est
nécessaire, avant d’effectuer ce calcul que dp et Jg soient sans dimension. La figure 38 ci-
dessous illustre le gabarit général d’un filtre passe bas FIR qui délimite un exemple de

réponse.
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| H(v)|
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Fig.38. Gabarit fréquentiel général d’un filtre passe bas numérique. Nous pouvons voir la fréquence
de Shannon-Nyquist F,/2.

Bien que les filtres FIR nécessitent plus de ressource matérielle et que 1’élaboration de la
fonction de transfert reste moins évidente, la structure qui en résulte est assez simple a
implémenter. Il y a différente maniere de concevoir un filtre FIR, soit par troncature de la
réponse impulsionnelle, soit par I'utilisation de fenétre de pondération, soit par la méthode des
moindres carrés ou bien en concevant un FIR a ondulation constante. Cette derniere est la
méthode la plus efficace et elle sera utilisée pour concevoir les filtres FIR "CIC comp." et
"Single rate filter". Elle fait appel a 1’algorithme itératif Parks-McClellan [PAM72] lequel
utilise a son tour I’algorithme de Remez [REMS57] dans le but de générer un filtre d’un ordre
le plus bas possible tout en respectant les contraintes dp, ds, v,, Vv, €t €n ayant une amplitude
d’ondulation dans la bande passante constante et une distribution uniforme de I’atténuation
dans la bande atténuée. A noter qu’il est également possible de spécifier ’ordre voulu,
I’algorithme tentera alors de respecter au mieux les contraintes. Les filtres générés avec cette

technique sont de type un ou deux.

I1.2.2. Décimation

La décimation [CRO75]-[OPP10, pp. 209-213] est une technique de passage d’une
fréquence d’échantillonnage f;; d’un signal a une fréquence d’échantillonnage f., avec f..<f.,.
Elle est utilisée dans des systémes multi-cadence, c'est-a-dire ou certaines parties sont régies
par des horloges différentes. A noter que le processus qui permet I’obtention de f.,>f.; se

nomme interpolation. La décimation s’appuie généralement sur un filtre passe bas et sur un
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décimateur a proprement parler comme le montre la figure 39 ci-dessous. Le signal x(nT,;) est
initialement échantillonné a une fréquence f,;. Avant de pouvoir I’échantillonner avec une
période T.,=R.T,; via le décimateur par R et ainsi obtenir x(n7,,), il est nécessaire de le filtrer
afin d’éviter tout repliement de spectre ou "aliasing". Autrement dit, il est nécessaire que la
fréquence maximale du signal soit inférieure a f,»/2. L’étage de décimation peut étre réalisé
avec une bascule D qui regoit sur ’entrée "D" le signal x(nTe;) et sur I'entrée "CLK" la
nouvelle fréquence d’échantillonnage. Décimer par R signifie que 1’on supprime R-/
échantillons d’une suite de R échantillons successifs appartenant a x(n7,;). Quant au filtre

passe bas, il peut étre réalisé avec un filtre FIR.

x(nTe)| Filtre passe e(nTe,) x(nTe)
bas R

Fig.39. Schéma de principe de l'implémentation de la décimation.

I1.2.3. Module de filtrage passe bas

Comme il a été dit précédemment, 1’étude porte sur la chaine de filtrage dont la
fréquence de coupure a -3dB f.3;sp=175kHz. En plus de moyenner le signal issu du
comparateur de phase E(nT), il est nécessaire que le signal résultant, FCWrg(nT;) soit délivré
a une fréquence de IMHz a I’étage de gain et a 1’étage "sélection bit". Ce module doit avoir
une bande passante sans atténuation de 100kHz et présenter une atténuation de 70dB a la
fréquence de 300kHz. L’ondulation dans la bande passante doit étre au maximum de +0,1 dB.
Sachant que le systéme est cadencé a la fréquence F.y=150MHz, il est alors nécessaire de
recourir a la technique de décimation.

Ce module de filtrage qui est représenté sur la figure 40 est donc constitu¢ de trois
filtres dont deux sont utilisés pour la décimation ainsi que pour le "pré-filtrage" du signal
EmT) ; 1l s’agit du filtre CIC ("Cascade in Comb") et du filtre "CIC compensation". Quant au
dernier, nommé "Single rate filter", il apporte un filtrage supplémentaire afin d’atteindre les

spécifications mentionnées.

g

: Fclk=150MHz deg=3MHz : de1=1MHz
I

E@T))| : FCWrys(nTy)

| CIC —<p»1 CIC comp. [—>=P»]| Single rate filter
28b | 28b | 28b 28b

! I
: Décimation !

Fig.40. Module de filtrage passe bas dont f. ;45=175kHz constitué d’un étage de décimation suivi
d’un filtre passe bas.
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La décimation s’effectue en deux temps car il est préférable d’utiliser le filtre CIC avec un
filtre de compensation. Le filtre CIC décimera par un facteur cinquante et le filtre de
compensation par un facteur trois. Cela permet de relacher les contraintes sur ce dernier (filtre
d’ordre peu élevé) et réduira les ressources nécessaires ainsi que la latence intrinséque aux
filtres FIR. L’élaboration de la réponse en fréquence de ces filtres ainsi que leur description
en VHDL a été effectuée a ’aide de Matlab®. Nous allons commencer par décrire le filtre

CIC, avant de poursuivre par le filtre "CIC compensation" et enfin le filtre "Single rate filter".

I1.2.3.1. Filtre CIC
11.2.3.1.a. Rappel

Le filtre CIC, "Cascade Integrator Comb" en anglais, a été créé par Eugene B.
Hogenauer [HOG81] en 1981. 1l s’agit d’un filtre passe bas de type FIR utilisé pour effectuer
de la décimation ou de I’interpolation d’un facteur entier tout en minimisant, respectivement,
les effets de repliement de spectre et de signaux images. Le filtre CIC a été nommé ainsi de
part sa composition structurelle. En effet, il est constitué¢ d’une section de N étages basés sur
des intégrateurs fonctionnant a haute fréquence et d’une section de N étages s’appuyant sur
des cellules de types "comb" (peigne) cadencées a basse fréquence. Ces cellules sont
désignées par le terme "comb" en raison de la réponse fréquentielle de chaque étage qui
produit des impulsions régulierement espacées. Ce filtre utilise seulement des additionneurs et
des registres. Aucun stockage des coefficients n’est nécessaire car ils sont unitaires. Ainsi, il
requiert peu de ressources et permet de fonctionner a haute fréquence. Le filtre CIC est
généralement suivi par un filtre de compensation afin de compenser I’atténuation qu’il
provoque dans la bande passante. Pour étre utilis€é en tant que décimateur, la section
"intégrateur" sera placée avant la section "comb". Ce sera le contraire dans le cas d’un
interpolateur. La figure 41 illustre I’architecture d’un filtre CIC telle qu’il est utilisé¢ dans le

module de filtrage, c'est-a-dire comme décimateur.
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Partie intégrateur Partie "comb"

[ | [ |
Etage ] eee EtageN Etage N+1 eee FEtage2N
7! (X N 7! 7| eee M

-1 -1
|
[ X N J *R [ X N J
I Vi, IR FR

Fig.41. Architecture du filtre CIC composé d’un filtre IIR, d’un étage de décimation et d’un filtre
FIR.

Les intégrateurs sont cadencés a la fréquence f;. Ils sont réalisés avec un filtre IIR a un pole et

a gain unitaire (dans la chaine de retour). La fonction de transfert associée est la suivante :

H, ()= L 20)

Il y a entre ces deux parties, 1’étage de décimation a proprement parler qui permet de passer
de la fréquence d’échantillonnage f; a f/R. La partie "comb" fonctionne donc a la fréquence
d’échantillonnage f;/R. Chaque étage comprend un bloc de délais nommé délais différentiel de
valeur M qui est égal a un ou deux en pratique. La fonction de transfert associée a un étage

"comb" et référencée par rapport a f; (ou fréquence initiale) est la suivante :

H.(z)=1-z" 21)
Au final, en utilisant la premicre identité noble nous obtenons la fonction de transfert globale

du systeme tenant compte des N étages intégrateurs et "comb", référencés par rapport a f; :

1= _Z} {Z z } @)

k=0
Si nous observons la relation (22) et plus particuliérement le membre situé a 1I’extréme droite,

nous pouvons affirmer que le filtre CIC est équivalent a une mise en cascade de filtre FIR et

que c’est par conséquent un filtre FIR.
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La conception d’un filtre CIC repose sur les trois parametres suivants qui déterminent
enticrement sa réponse en fréquence : R, M et N. La figure 42 met en avant I’amplitude de la
réponse en fréquence d’un filtre CIC dont la fonction de transfert associée, pour de larges

facteurs de décimation (ce qui est notre cas), est donnée par la relation (23).

H(f)—{RM 7er } (23)
Avec
1
—2/20 (24)

Repliement dans la bande passante
aprés la décimation

Aliasing
A / T \
0 —
Slrle Slyle Syl
~ 40 | | I | |
/M
S N
o~ 1
2 | |
- | | |
| am anl
120 41— ; 0 ; ™™
0 fc .ﬂlI |
J/R 2f/R 3f/R

Fig.42. Exemple de réponse en fréquence d’un filtre CIC. La courbe suit une évolution en sinus

cardinal.

fe désigne le rapport entre la bande passante voulue et la nouvelle fréquence d’échantillonnage
f/R. fu=fs/R-f. est la fréquence qui définit la limite haute de I’amplitude des fréquences

images/repliées. L expression de f; est vraie tant que nous respectons :

1
Je<Tr (25)
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Enfin, nous pouvons constater que les zéros sont présents a f/R et ses multiples. L’ opération
de décimation génére un repliement de spectre dans le bande utile [0, f.] de largeur f. et situé
de part et d’autre de f/R et de ses multiples. Ce repliement survient aprés I’opération de
décimation. A notre connaissance il n’existe pas, a ce jour, de documents, livres ou
publications qui expliquent analytiquement ce repliement de spectre. La construction du filtre
CIC doit donc permettre de décimer tout en rendant négligeable 1’influence de ce repliement
de spectre dans la bande du signal utile.

Pour ce faire, il suffit de fixer le facteur de décimation R ainsi que la bande passante
voulue du signal utile (non atténué). Par la suite, on détermine f.. En s’aidant des tableaux I et
IT présent dans [HOGS81], de la valeur de f., de I’atténuation maximale voulue dans la bande
passante ainsi que de 1’atténuation minimale a f;;, on obtient le nombre d’étage N et le nombre
de délai M. En pratique, M est pris égal a un ou deux. Généralement, le nombre de bit croit
d’étage en dtage et atteint une valeur tres élevée, ce qui ne rend pas pratique I’implémentation
du filtre (consommation de ressources, difficulté¢ de routage dans le cas d’'un FPGA, etc..). De
ce fait, il est nécessaire de réduire (tronquer) le nombre de bit en sortie de chaque étage selon
la relation (21) [HOGS81].

11.2.3.1.b. Conception du filtre CIC du module de filtrage

Il est d’abord nécessaire de définir le parametre f.. Pour ce faire, il faut diviser la
largeur de la bande passante du signal utile non atténué (100kHz) par la nouvelle fréquence
d’échantillonnage (3MHz). Nous obtenons alors f.=1/30. Puisque le facteur de décimation est
de cinquante (150MHz a 3MHz), celui-ci est alors considéré comme suffisamment élevé pour
pouvoir utiliser les tableaux 1 et 2 de [HOGS81], et ce afin d’élaborer le filtre CIC. Nous avons
par la suite choisi fo=1/32 car c’est la valeur la plus proche de celle calculée et nous avons
fix¢é le délai différentiel M comme égal a un et le nombre d’étage N comme égal a cinq dans le
but de minimiser 1’atténuation dans la bande passante (située entre 0,07dB et 0,28dB) tout en
ayant une atténuation a fy de 149,2dB. Dans le but de vérifier la réponse en fréquence
engendrée par ces valeurs, nous utilisons sous Matlab la fonction "mfilt.cicdecim" a laquelle
nous passons en parametre les variables N, M et R. Nous obtenons en pratique une atténuation
de 0,08dB dans la bande passante et une atténuation de 150dB a f4;. La réponse fréquentielle

ainsi obtenue est montrée sur la figure 43.
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Module de la réponse en fréquence du filtre CIC
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Fig.43. Réponse en fréquence du filtre CIC. On peut observer la position des zéros a la nouvelle

fréquence d’échantillonnage F.;;=3MHz ainsi qu’a ses multiples et [’atténuation de 150dB a f4;.

Afin de garder toute la précision du signal E(nT) en entrée du filtre CIC, nous avons décidé de
fixer le bus d’entrée sur 28 bits signés. Comme dit précédemment, il est important de gérer la
croissance des bits codant E(nT) étage par étage afin d’éviter tout débordement de mémoire et
de garder un nombre de bit suffisant pour minimiser ’erreur de quantification. Cette étape est
gérée par Matlab des lors que nous spécifions la taille du bus de sortie. Cette dernicre est prise
¢gale a 28 bit signés. Cette taille sera la méme pour les deux autres filtres situés en aval. Cela
permet d’étre sur la méme échelle d’amplitude en entrée et en sortie tout en gardant une
précision suffisante qui permet a ’ADPLL de pouvoir détecter des variations de 100mHz.
L’erreur de quantification est négligeable en ce qui nous concerne. En effet, on peut voir sur
la réponse en fréquence mise en avant sur la figure 43 que le signal de référence et le signal
tronqué en sortie du filtre sont quasiment identiques. Si nous effectuons un zoom dans la

bande passante du signal utile (cf. figure 44) nous observons une atténuation de 0,08dB.
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Zoom sur le module de la réponse en fréquence du filtre CIC
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Fig.44. Zoom dans la bande [0,f.] ou1 I’on observe une atténuation du signal de 0.08dB a fc=100kHz.

Celle ci est due a la réponse en sinus cardinal (voir relation (23)) du filtre CIC. Afin de la

compenser nous utilisons un filtre de compensation qui est ici nommé "CIC comp.".

I1.2.3.2. Filtre de compensation
Le filtre de compensation est utilisé pour compenser la chute présente dans la bande
passante utile [0, 100kHz] causée par le filtre CIC. Le module de la fonction de transfert

associée au filtre de compensation est 1’inverse du module de la fonction de transfert H(f) du
filtre CIC (voir relation (23)) soit :

o nMf N
") = {RM sin(ﬂMf)} (26)

Le filtre de compensation est également appelé filtre "sinus cardinal inversé”. Celui-ci doit,
en plus de compenser la chute dans la bande passante, décimer par un facteur trois pour que le
"Single rate filter" soit cadencé a 1MHz. Qui plus est, dans le but d’éviter tout repliement de
spectre lors du filtrage effectué par le "Single rate filter", le filtre de compensation doit
atténuer le signal d’une valeur au moins égale a 60dB a 500kHz afin de respecter le critére de
Shannon-Nyquist. Pour ce faire, nous avons utilis¢ la fonction "fdesign.decimator" sous

Matlab qui permet d’élaborer le filtre de compensation en tenant compte du délai différentiel
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M du filtre CIC ainsi que du nombre d’étages N dans le but d’optimiser la réponse de ce filtre
en fonction de la réponse du filtre CIC. L’ondulation dans la bande [0, 100kHz] est également
spécifié et est prise égale a 0,1dB afin de compenser les 0,08dB de chute engendrée par le
filtre CIC. Dans le but de minimiser le nombre de coefficient du filtre et par conséquent son
ordre tout en obtenant la réponse fréquentielle adéquate, 1’algorithme utilisé est également
celui de Parks-McClellan. Ainsi, nous obtenons un filtre de type deux et d’ordre 29. Le
nombre de bit en entrée et sortie a été fixé a 28 et la gestion de 1’accroissement du nombre de
bit ainsi que la gestion de débordement de mémoire sont gérés par Matlab. Le nombre de bit
utilisé pour encoder les coefficients est de 16. Cette valeur permet d’obtenir une réponse assez
proche de la réponse idéale tout en nécessitant un nombre peu élevé de ressource matérielle.
Ci-dessous, la figure 45 décrit le module de la réponse en fréquence du filtre de
compensation. Nous pouvons voir en trait pointillé la réponse fréquentielle que nous devons
obtenir et en trait continu la réponse fréquentielle apres quantification. Les réponses différent
a partir des deux derniers lobes ou 1’on observe un écart de 6dB et un écart maximal de 9dB
pour le dernier. Bien qu’assez élevé, ces erreurs de quantification se situent en dessous de
-90dB et sont donc sans conséquence. Enfin, nous voyons que nous obtenons bien une

atténuation d’au moins 60dB a 500kHz, celle-ci est en effet de -63dB.

Module de la réponse en fréquence du filtre de compensation

Réponse idéale

Réponse réelle

Amplitude (dB)

Filter #1- Quantized
''''' Filter #1: Reference

0 02 04 035 06 0.8 1 12 14

7 )Fréquence (MHz)

Fig.45. Module de la réponse en fréquence du filtre de compensation. L atténuation doit étre d’au
minimum 60dB a 500kHz pour éviter le repliement de spectre du signal traité par le filtre "Single rate
filter".
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La figure 46 ci-dessous met en avant I’ondulation dans la bande passante destinée a
compenser la chute de gain causée par le filtre CIC. Sur la figure 47 nous pouvons voir le
module de la réponse en fréquence issu de la mise en cascade de ces deux filtres et observer

une ondulation presque négligeable (4mdB) dans la bande [0, 100kHz].

Zoom sur le module de la réponse en fréquence du filtre de compensation
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Fig.46. Ondulation dans la bande passante dont la valeur maximale est 0,08dB.
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Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade du filtre CIC et du filtre de compensation
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Fig.47. Mise en cascade du filtre CIC et du filtre de compensation. L atténuation dans la bande
[0,100kHz] est presque négligeable.

Enfin, la figure 48 met en avant le module de la réponse en fréquence issu de la mise en
cascade du filtre CIC avec le filtre de compensation. Nous pouvons voir que nous obtenons
bien une atténuation au moins égale a 60dB (70dB en I’occurrence) a la fréquence de

Shannon-Nyquist relative au filtre "Single rate filter".
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Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade du filtre CIC et du filtre de compensation
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Fig.48. Module de la réponse en fréquence issu de la mise en cascade du filtre CIC et du filtre de

compensation.

I1.2.3.3. Single rate filter

Afin d’obtenir une atténuation de 70dB a la fréquence de 300kHz tout en délivrant les
données a I’étage de gain et a I’étage de "sélection de bit" a une cadence de 1MHz nous avons
utilisé un filtre passe bas "standard", non décimateur. Ce filtre a été élaboré pour présenter
une atténuation de 60dB au minimum a 300kHz et une ondulation dans la bande passante telle
que ’ondulation résultante de la mise en cascade des trois filtres soit au maximum de +0,1dB.
L’ordre a été fixé a 20 et ce pour garder une latence raisonnable tout en atteignant les
contraintes établies plus haut. La fonction utilisée pour concevoir ce filtre est
"fdesign.lowpass" et I’algorithme utilisé est celui de Parks-McClellan [PAM72]. Le nombre
de bit en entrée et sortic est fixé a 28 et la gestion de débordement mémoire et de
quantification est 1a aussi gérée par Matlab. A la différence du filtre de compensation, il est
nécessaire pour celui-ci de spécifier a Matlab comment gérer le débordement mémoire en
spécifiant que le champ "OverflowMode" de la fonction "fdesign.lowpass" est configuré en
mode "Saturate”. Nous avons €galement fixé le nombre de bit pour encoder les coefficients a
16, ce qui permet d’avoir une bonne précision tout en minimisant les ressources nécessaires
pour implémenter le filtre. La figure 49 présente le module de la réponse en fréquence de ce
filtre. On note que la quantification n’apporte pas d’erreur significative, les deux signaux étant
quasiment confondus. L’atténuation a la fréquence de 300kHz respecte le gabarit puisqu’elle
est de -67dB.
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Module de la réponse en fréquence du "'Single rate filter"
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Fig.49. Module de la réponse en fréquence du filtre passe bas "single rate".

La figure 50 met en avant I’ondulation présente dans la bande passante. Celle-ci est

suffisamment faible pour ne pas contribuer significativement a I’ondulation totale.

Module de la réponse en fréquence du ''Single rate filter"

— Filter #1: Quantized
------ Filter #1: Reference

-«
T
L

Amplitude (dB)

Fréquence (MHz)

Fig.50. Mise en avant de I’ondulation dans la bande [0,100kHz] du "single rate filter".
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I1.2.3.4. Mise en cascade des trois étages

Nous pouvons maintenant observer la réponse globale de la chaine de filtrage via les
figures ci-dessous. La figure 51 présente une vue "globale" du module de la réponse en
fréquence de la chaine de filtrage. Celle-ci est référencée a F.; car c’est la fréquence initiale
de la chaine de filtrage. Nous pouvons remarquer que la réponse a une "enveloppe" qui a pour
origine la réponse du filtre CIC a laquelle se superpose la réponse du filtre de compensation.
Les figures 52 et 53 montrent que nous obtenons bien une atténuation d’au moins 70dB a la
fréquence de 300kHz avec une ondulation dans la bande passante (figure 54) comprise entre -

6mdB et +4mdB ce qui est inférieure a I’ondulation maximale tolérée.

Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade des trois filtres

| — Filter#1 Ouanhzed
‘ — - — -Filter #1: Reference
I R - | S S I SR _
=] \\ Enveloppe due a la
g ‘ \ § réponse du filtre CIC
<= N ;
_g 50 - - E 0 L S ‘ ) -
= Répétition du module de
g ‘ l la réponse en fréquence
! du filtre de compensation.

-EI_'HJi AR S~ e e ‘ ) 4

-
— —
-—-____

Frequence (MHz)

Fig.51. Vue "globale" du module de la réponse en fréquence de la chaine de filtrage.
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Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade des trois filtres

Amplitude (dB)

1
Fréquence (MHz)

Fig.52.Zoom effectué dans la bande [0,2.5MHz].

Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade des trois filtres

0 I /
T e — :
; 100kH?

A e . U e f—
= i i ! i i !
o 1 POOORERE: R ELLGEEETCERREERRREE T R s B
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Fréquence (MHz)

Fig.53. Zoom effectué dans la bande [0,300kHz] ou nous observons une atténuation de 74dB a
300kHz, ce qui répond a notre attente.
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Module de la réponse en fréquence de la mise en cascade des trois filtres
] I I ] I ] ] I ]

0.01 ------mmmm- e ————————————————— ————————————————— 11 ————————————— Filter #1: Quantized | —|
— - — -Filter #1: Reference

0.005

Amplitude (dB)

-0.005 ==~

100k

) S e — — e S T |

001 002 003 004 0.05 0.06 007 008 009 01

Fréquence (MHz)

Fig.54. Mise en avant de [’ondulation dans la bande [0,100kHz] qui est suffisamment faible pour étre

considérée comme négligeable.

I1.2.3.5. Génération du VHDL

Une fois que les parametres des différents filtres ont été déterminés, nous devons
générer le code VHDL correspondant a la chaine de filtrage via 1’utilisation de la commande
generatehdl(). Nous avons la aussi choisi d’utiliser Matlab pour la génération du code VHDL
et ce, pour deux raisons. Premiérement, cela représente un gain de temps et le code généré est
suffisamment optimisé pour ne pas entrainer une surconsommation de ressource.

Deuxiemement, quand nous élaborons une chaine de filtrage comme celle-ci, il est
primordial que tous les éléments, a savoir le filtre CIC, le filtre de compensation et le "single
rate filter" aient un seul et unique signal d’horloge comme base de temps. Celui-ci sera, bien
entendu, divisé pour cadencer les différents étages a la fréquence voulue (F.x=150MHz,
Fox3=3MHz, F.=1MHz), mais il est nécessaire qu’il y ait une seule et méme horloge a
I’origine afin que tous les signaux soient synchronisés. Matlab présente I’avantage de gérer
cet impératif. Ainsi, en utilisant la commande "cascade(nom;,nom;noms);" ou nom;, noms,
nom; spécifient respectivement le filtre CIC, le filtre de compensation et le filtre "Single rate

filter", Matlab crée un réseau d’horloge adapté comme le montre la figure 55.
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Fo=150MHz

Validation
> Logique
Fous=3MHz
\
ac Signal CIC comp. Signal Signal
4 8! > + sn P~ Single rate filter L
Décimation par 50 | Tpansmission des | Décimation par3 | Tpapnsmission des
données a 3MHz données a IMHz A
T F=IMHz
Foy=150MH; . .
=1 CMHT Validation
> Logique

f

Fou=150MH;

Fig.55. Distribution d’horloge sur [’ensemble de la chaine de filtrage.

Le filtre CIC est initialement cadencé a F.; et fournit les échantillons du signal a une
fréquence de 3MHz. Pour que le filtre de compensation soit cadencé a 3MHz, Matlab ajoute
une logique (composée de compteur) qui a chaque fois qu’elle recoit le signal validation (tous
les 50 cycles) transmet le signal d’horloge F.x. Un tel processus implique que les filtres
fonctionnent sur front d’horloge et non sur un niveau. Ce méme principe est répété pour

cadencer le "Single rate filter".

11.2.3.6. Tableau récapitulatif

Les tableaux ci-dessous résument les caractéristiques principales du filtre de boucle de
I’ADPLL. Le tableau 2 met I’accent sur les modules de filtrage en présentant pour chacun
d’entre eux, la fréquence de coupure a -3dB, I’ondulation dans la bande utile et I’atténuation

dans la bande a atténuer.

Module 1 Module 2 Module 3
Jo-sap 177 95 16
(kHz)
Min : -6 Min : -25 Min : -45
Ondulation
Max : 4 Max : 45 Max : 55
(dBm)
[0,100kHZ] [0,10kHz] [0,1kHz]
Atténuation
(dB) -74 @ 300kHz -85 @ 300kHz -60 @ 50kHz

Tab.2. Récapitulatif des caractéristiques principales de chaque module de filtrage.
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Le tableau 3 présente les caractéristiques principales du filtre CIC, du filtre de compensation

et du filtre "Single rate filter" qui constituent le module de filtrage 1. Il en est de méme pour

les tableaux 4 et 5 excepté qu’ils portent respectivement sur les modules de filtrage 2 et 3.

Module 1
" Atténuation
N R Je-sap Mult.* | Add.** | Ordre
(kHz) (dB)
-150
CIC 5 50 - @ 1 10 -
2.9MHz
CIC -60 @
5 - 268 30 29 29
comp. 500kHz
Single -67
5 i i 180 @ 21 20 20
rate filter 300kHz
Tab.3.Caracteristiques principales des filtres constituant le module 1.
*Multiplieur,
** Additionneur.
Module 2
- Atténuation
N R Je-sap Mult.* | Add.** | Ordre
(kHz) (dB)
-180
CIC 6 50 - @ 1 12 -
2.99MHz
CIC -60 @
6 - 110 37 36 36
comp. 300kHz
Single -30
8 - - 155 @ 11 10 10
rate filter 300kHz

Tab.4.Caractéristiques principales des filtres constituant le module 2.

*Multiplieur,

** Additionneur.
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Module 3
" Atténuation
N R M| e Mult.* | Add.** | Ordre
(kHz) (dB)
-200
CIC 6 50 1 - @ 1 12 -
3MHz-1kHz
CIC -60 @
6 - 1 105 37 36 36
comp. 300kHz
Single
- - - 17 -58 @ 50kHz 61 60 60
rate filter

Tab.5.Caracteristiques principales des filtres constituant le module 3.

*Multiplieur,
** Additionneur.

Les filtres CIC et les filtres de compensation des modules de filtrage 2 et 3 sont identiques.

Nous avons fait le choix de les dupliquer dans le but de faciliter la mise en place du réseau

d’horloge nécessaire au fonctionnement de chaque filtre.

I1.3. Etage de gain programmable

Fclk=150MH?
Détecteur de phase Gain  28b #
, > 28b .| Filtre de 28,1’ , Sélection
Ueam(nT) | 14b - boucle 4 > c bit
EmT) FCWrgsnTy) 28b
ﬁf Sélection f ﬁf
14-b filtres G4 5b Select
Excitation fyou fy2
-
Doubleur de
- -]
fréquence
VinT) 14b
- X NCO 32b 28b
< VonT) 14 (CORDIC) FCWxeonT) % P C: WrsnTy)

PLL numérique haute résolution

Fref

32b

Fig.56. Vue schématique du module 1 en ne considérant que I’étage de gain.
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L’utilisateur, via I’entrée programmable G encodée sur cinq bits non signés, peut changer le
gain de ’ADPLL (cf. figure 56) pour adapter son temps de réponse et sa plage de verrouillage
a la vitesse de balayage et aux différentes fréquences de résonance des cantilevers utilisés.
L’amplitude du signal FCWEgs(nT)) issu du filtre est ainsi multipliée par une valeur comprise
entre 1<G<2?'. Pour ce faire, nous avons utilisé une structure dont le principe de
fonctionnement est illustré sur la figure 57 ci-dessous.

31
Recopie du bit de signe [

29
28
27: Bitdesigne 07
_T ' Adaptation au bus
| | d’entrée du NCNO
| I
FCWrgs(nTy) Division par 1 | [ - /
ﬁ I | \\ > 0
28 ,
| | —| 1
| (]
2 - — v | FewrmnTy
1 .
oIsB _ | _ | _ _ _oLs :
| | '
| I | Recopie du bit de signe 2
I | I 31
| | i G (5 bit)
| | 30
| | | - 29
Division par deux I I rf ———
de I’amplitude | 8
I -
| | | =2
A S S S
| .
! |
| | . 32
| | Division par2 . s
! |
o 2
I I
l ________ 0: LSB

Fig.57. Vue structurelle de |’étage de gain. Les différentes valeurs de gain sont obtenues par décalage

de bit du bus d’entrée et adaptées sur un bus de 32 bits pour pouvoir étre fournies au NCNO.
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Le signal en sortie de I’étage du filtre FCWps(nT;) encodé sur 28 bit signés est connecté a 27
bus de 32 bit signés, eux méme reliés a un multiplexeur "MUX". L’objectif est de procéder a
un décalage de bit pour implémenter la multiplication, ce qui revient en fin de compte a
diviser par une puissance de deux I’amplitude de ce signal. En procédant ainsi, on évite
I’emploi de multiplieur ou bien de diviseur alors trés couteux en ressource matérielle et qui
compliquerait 1’élaboration de ce bloc. Sur la figure 57 les deux premiéres interconnexions
sont mises en avant. Elles illustrent une division par 1 puis par 2. Pour la premicre, si ’on
veut multiplier par un, autrement dit, laisser le signal tel quel, nous voyons que les 28 bits qui
codent le signal FCWgs(nT;) sont reliés aux 28 premiers bit du bus de 32 bit. Pour coder
correctement la valeur du bit de signe de FCWgg(nT;). Cela permet, lors de I’addition a F,.rde
ne pas commettre d’erreur d’offset. Si nous voulons maintenant multiplier par 0,5 -ou diviser
par deux- il suffit de programmer G=1/ afin de sélectionner, via le multiplexeur, le bus de
donnée concerné par cette division. Celui-ci voit son LSB connecté au bit un du bus initial
véhiculant le FCWgs(nT)). Le bit 27 de ce dernier est associé au bit 26 du bus de donnée de 32
bit et il est recopié, 1a aussi, jusqu’au bit 32. Ainsi, son amplitude s’est vue diminuée d’un

facteur deux. Le signal issu de cet étage, FCW rs(nT;), est exprimée par la relation 27 :

FCW ' s(nT) = Gx FCW, (nT,) 27)
I1.4. Bit selection stage
Fclk=150MH7,
Détecteur de phase Gain 2?;[) v
> 28b | piltrede | 28b Sélection
Ucant(nD 14b - >< > boucle r > bit ~ >
EmT) FCWgs(nTy) 28b 16b
ﬁf Sélection ﬁ ?
14-b filtres G4 5b Select
Excitation fyou fy2
4—
Doubleur de
- .
fréquence
VinT) 14b
- NCO J 32b T 28b
PRECH 14b (CORDIC) FCWNCO(,,DW FOW (T
S - . Fref H/ 32b
PLL numérique haute résolution

Fig.58. Vue schématique du module len ne considérant que l’étage de sélection de bit.
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Le signal FCWgsg(nT;) issu du filtre passe bas représente la variation de fréquence de
résonance du cantilever sous I’effet des variations de topologie de la surface en cours d’étude.
Ce signal sera utilisé comme signal d’imagerie mais sera également envoyé au systéme
d’asservissement de distance. Avant de le fournir a celui-1a, il peut étre nécessaire de régler la
sensibilité¢ exprimée en Hz/LSB du signal FCWrg(nT;). Cela est donc effectué par 1’étage de
sélection (cf. figure 58) configurable par I'utilisateur via ’entrée nommée "Select" qui est

codée sur 4 bit non signés. La figure 59 ci-dessous illustre le fonctionnement de cet étage.

Logique de .
P sécurits ’ >
27 Bit de signe (MSB)
| , 16
26 o Sélection d’un Logique de 2 DAC
| I groupe de 15 bit | décision 16 bit
| : | FCWrgg(nT)y)
|
15 )
28 L |
14 —— |
FCWis(nT,) N
13 SRk
| P :
| o
[
1 P
L =1 15
; T
| iy

Select (4 biy)

Fig.59. Représentation fonctionnelle de l’étage de sélection de bit relatif au signal FCWgs(nT}).

Le signal d’entrée FCWgrs(nT;) est initialement codé sur 28 bit signés. Celui-ci doit étre
envoyé a un DAC de 16 bit. Pour pouvoir ajuster la sensibilité tout en tenant compte du
nombre de bit disponible du DAC, I’idée a été de venir sélectionner des paquets de 15 bit dans
le bus de 28 bit puis d’y ajouter le bit de signe pour reconstruire le mot de 16 bit signé. Afin
de sélectionner le groupe de bit voulu et par conséquent la sensibilité, I'utilisateur agit sur le
multiplexeur composé de 13 entrées (0-12). En indiquant, sur I’interface graphique le numéro
de la sortie, ce dernier choisit alors la sensibilité adéquate. FCWpgs(nT;) est alors codé sur 16
bit signés puis converti en un signal analogique compris entre =10V avant d’étre envoyé au

bloc FM-AFM (cf. figure 22). Cet étage est doté de deux blocs de sécurité nommés "Logique
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de sécurité" et "Logique de décision". Supposons que FCWrs(nT;) soit positif et que nous
sélectionnons par exemple le premier groupe (bit 0-14). Si le bit 15 passe alors a "1" cela
signifie que I’écart fréquentiel s’est agrandi. Cependant nous ne pouvons pas le détecter car il
est "hors plage". L’asservissement de distance n’agit pas, alors que la pointe s’approche de la
surface et risque de s’écraser. Pour éviter un tel scénario, le bloc "Logique de sécurité" détecte
ce changement de bit et le bloc "logique de décision" fournit automatiquement au DAC la

valeur maximale soit 2"°

IL5. Oscillateur numérique contr6lé numériquement (NCNO)
Le NCNO représenté sur la figure 60 génére deux signaux sinusoidaux V;(nT.x) et
V>(nT.y) en tenant compte du signal consigne F,.r et du signal d’actualisation provenant du

filtre de boucle FCW’rs(nT;). Vi(nTeu) et Vo(nT.x) sont exprimés comme suit :

Vi(nT,, ) =cos(w.nT,, +q¢,,) (28)

V,(nT,,)=sin(w.nT, +¢,,) (29)

L’oscillateur est cadencé a F.;=150MHz. Le signal de controle résultant de la somme du
signal consigne F.r et du signal issu du module de filtrage est encodé sur 32bit afin de fournir
une précision fréquentielle de 35mHz nécessaire a ’ADPLL pour pouvoir détecter des

variations de fréquence de 100mHz. Les signaux V;(nT.x) et Vo(nT.y) sont codés sur 14 bit

signés.
Vi(nT)=cos(wnT, +¢,,) Fa=150MHz
I~ = _'|< >
32b 28b
: PS | ijz NNO |
| _||< re FCWyco(nT) W FCW’gg(nTy)
V,(nT)=sin(wnl, +¢,,) F..c 39h

Fig.60. NCNO couplé a un additionneur pour fixer la fréquence de référence F,y tout en tenant

compte du signal de contréle FCW rs(nT)).
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Cet oscillateur est basé sur un synthétiseur de fréquence directe [THI71] ou plus
communément "DDFS" pour "Direct Digital Frequency Synthesizer" en anglais. Avant de
poursuivre sur la composition de cet oscillateur, nous allons d’abord voir plus en détail ce
qu’est un DDFS.

I1.5.1. Rappel

Le DDFS est un diviseur de fréquence né de I’idée de synthétiser un signal a partir
d’un systeme totalement numérique. Cet ¢lément est une alternative aux oscillateurs
analogiques. Tout d’abord, il présente 1’avantage d’étre moins coliteux et de pouvoir étre
réutilisé pour des technologies numériques futures (IP). De plus, il dispose d’une grande
résolution fréquentielle (uHz) et il est capable d’effectuer de rapide saut en fréquence (de
I’ordre d’un cycle d’horloge) tout en assurant la continuité de la phase. Enfin, dans le cas
d’une génération de signaux en quadrature, les voies I et Q sont exactement déphasées de 90°.
L’inconvénient majeur réside dans la plage de fréquence qu’il est possible de générer. En
effet, celle-ci est limitée a la fréquence de Shannon-Nyquist. Qui plus est, il nécessite une

horloge plus élevée. La premiere version d’un tel diviseur est représentée sur la figure 61.

Horloge

! ! '

M N Signal

Incrément / Mémoire / /
(Compteur d’adresse) (EPROM) CNA

Fig.61. Premiére version du DDFS constitué uniquement d’un compteur d’adresse, d’une mémoire

contenant les éléments de la forme d’onde voulue et un convertisseur numérique/analogique.

Il était constitué d’un compteur d’adresse de M bit dont le but était d’adresser en boucle la
mémoire (EPROM généralement) stockant les échantillons du signal voulu codés sur N bit
(sinusoidal, dent de scie, etc..) qui étaient convertis en signal analogique par le CNA. La
fréquence générée dépend de I’Horloge ainsi que du pas de quantification de ’onde stockée
dans la mémoire. Cette structure présente de bonne caractéristique en terme de "jitter", de
distorsion de signal ainsi qu’un bon rapport signal a bruit dés lors que ’ADC présente un
nombre de bit suffisant. Cependant, I’inconvénient majeur réside dans son manque de
flexibilité. En effet, pour obtenir une autre forme d’onde ou une fréquence plus élevée, il est

nécessaire de reprogrammer la mémoire ou bien de la changer dans le cas d’une ROM ou bien
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de changer la fréquence d’horloge. Ces méthodes, dans le cas d’application nécessitant des
sauts de fréquences par exemple sont exclues car bien trop lente. C’est pourquoi, en 1971,
J.Thierney introduit I’accumulateur de fréquence afin de remédier a cet inconvénient [THI71].

Il en résulte I’architecture générale représentée sur la figure 62.

Codage de Codage de
la phase I’onde générée

: ______________________ I

I
! I

FCW! / \ L L I M : N Signal
[ - . | . Convertisseur o
g :V\ H | Registre : 7| Phase vers Amplitude > CNA +>

| i |
| l |
! I
: Troncature | A A
. l
! I

CLK

Fig.62. Architecture de base du DDFS introduit par J.Thierney en 1971 dans le but de remédier au
mangque de flexibilité de la version initiale [THI71].

Le compteur d’adresse est remplacé par un accumulateur de phase. Celui-ci est connecté a une
unité qui converti la phase en amplitude. Le CNA compléte ce systeme tout comme celui de la
figure 61. Pour des oscillateurs analogiques, la fréquence d’oscillation est fixée par une
tension ou un courant. Concernant le DDFS, la fréquence de sortie est déterminée par une
valeur consigne appelée "Mot de controle de fréquence" (FCW) qui sur la figure 62 est codé
sur L bit non signés. L’accumulateur de phase est composé d’un additionneur et d’un registre.
Comme il est montré sur la figure 63, il fournit un signal de type "rampe" codé sur M bit non
signés qui est interprété comme un angle @ appartenant a I'intervalle [0,2r]. Sa sortie est
incrémentée par la quantité¢ FCW a chaque cycle d’horloge 7.4 Quand ’accumulateur est
sujet a un dépassement de mémoire le processus se répéte fournissant ainsi un signal

périodique de période Tour.
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Phase
A
2x | —
0 | : - t
I
> T
TCLK _ 1 our . f()UT

f CLK

Fig.63. Sortie de I’accumulateur de phase qui correspond a une rampe de phase incrémentée de
FCW a chaque cycle d’horloge. A chaque dépassement de mémoire le processus d’incrémentation se

répete, produisant une rampe de période four.

La taille du bus de donnée en sortie de ’accumulateur de phase est réduite (tronquée). En
effet, le nombre de bit L étant généralement compris entre 28 et 48 bit cela nécessiterait
énormément de ressource matérielle pour réaliser un convertisseur de phase vers amplitude.
En imaginant que ce convertisseur soit réalisé avec une mémoire, cela nécessiterait pour un
bus de 32 bit et en prenant une case d’1 bit (ce qui n’est pas concevable) quatre giga bit de
mémoires. Cela est donc fortement exclu. C’est pour cela que nous gardons seulement les M
bit les plus significatifs (MSB) et que nous "jetons" les i bits les moins significatifs (LSB).
Ainsi, la complexité du convertisseur est fortement réduite et la résolution fréquentielle est
garantie puisqu’elle dépend uniquement du nombre de bit L.

Parallelement au fonctionnement de ’accumulateur de phase, le convertisseur phase vers
amplitude (CPA) convertit, a chaque cycle d’horloge Tk, le signal de type "rampe" en un
signal sinusoidal codé sur N bits en associant, dans le cas idéal, a chaque valeur instantanée de

la phase la valeur F(FCW) définie ci-dessous comme :

F(FCW) = sin(zﬂ+f’"se) (30)

Cette fonction suggere que le signal voulu est sinusoidal. Il est tout a fait possible de générer
tout autre signal. A noter que lorsqu’il y a troncature, la fonction F(FCW) est généralement
¢laborée en fonction du convertisseur phase vers amplitude utilisé. Le signal résultant de la

relation (30) est montré sur la figure 64.
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1

our ‘fOUT

N}

Fig.64. Sinusoide obtenue en sortie du convertisseur phase vers amplitude. A chaque valeur de phase

le CPA y associe la fonction sinus (dans ce cas-ci).

Quand le signal issu de ’accumulateur de phase atteint Toyr, il en va de méme pour ce signal.
La fréquence associée four est fonction de la fréquence d’horloge du DDFS (fc1x), du nombre
de bit de I’accumulateur de phase, ici L et de la valeur du mot de contrdle de fréquence FCW.

four s’exprime comme suit :

FCW
our = fCLKzL 31

Jfour doit en outre respecter le critere de Shannon-Nyquist.

Jour < % (32)

De la relation (31) nous pouvons extraire la résolution fréquentielle du NCNO appelée

¢galement pas fréquentiel :

f:vtep = % (33)
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I1.5.1.1. Troncature

Un DDFS n’est pas un synthétiseur de fréquence idéal. Son spectre fréquentiel peut
présenter des raies parasites que 1’on nomme "spurs". Celles-ci ont plusieurs origines comme
la troncature effectuée en sortie de I’accumulateur de phase, la quantification de 1’amplitude
en sortie du convertisseur phase vers amplitude, la résolution du DAC ainsi que les non
linéarités différentielles et intégrales (DNL et INL) associées et enfin I’injection d’horloge.
Parmi celle-ci nous allons nous attarder sur les raies engendrées par la troncature de phase car
c’est cette derniere qui contribue essenticllement a la dégradation du signal généré par le
DDEFS.

La troncature de la sortie de I’accumulateur de phase engendre une erreur de phase.
Celle-ci se répercute sur I’amplitude du signal en sortie du PAC créant ainsi de la distorsion.
Cette erreur est périodique et dépend de la valeur du FCW [ADE99, pp.20-26]. Cette
périodicité se retrouve dans le spectre fréquentiel comme une raie parasite ("spur"). Il est
possible de déterminer I’amplitude et la distribution de ces raies parasites. Nous allons voir

cela dans les deux paragraphes ci-dessous.

I1.5.1.1.a. Amplitude des raies parasites issues de la troncature de phase

Selon la valeur de FCW, I’amplitude des raies parasites peut étre maximale, nulle ou
bien située entre ces deux extrémité. Si L-M > 4, ce qui se vérifie pour une implémentation,
alors I’écart, exprimé en dBc, entre I’amplitude du signal voulue et ’amplitude maximale des
raies parasites est approximée par :

Ampl,, =-6.02M (34)

Ce niveau sera atteint si la relation suivante est vérifiée :

GCD(FCW 2+ )= 24! (35)

On peut illustrer cette relation a I’aide de la figure 65 qui met en avant ’accumulateur dont la
valeur de FFCW est telle que dans la partie "négligée", seulement le bit situ¢ a la position A-P-

1 esta 1. Dans ce cas la, la relation (35) est vérifice.

L

-l [
- |

MSB a 0 pour
¢viter 1"aliasing

—[ 0 [X|X[X|X[X[X|X|1]o]o]o]ofo]o[o]o]o]o]0]LSB
- M AN L-M >

2A-P-1

Fig.65. Cas le plus défavorable de FCW qui confere aux raies parasites la plus grande amplitude.
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Si la relation ci-dessous est vérifiée, nous n’aurons aucune raie parasite dans ce cas-ci.

GCD(FCW 2+ = 24" (36)

Cela apparait plus intuitif si nous nous référons a la figure 66. Peu importe la valeur des M
bit, si la valeur de FCW est telle qu’il n’y a aucun bit dans la partie "négligée" alors lors de
I’incrémentation, le signal tronqué ne sera pas en erreur par rapport au signal codé sur L bits.

Il n’y aura donc pas de spur issu de la troncature de phase dans le spectre de sortie du DDFS.

L

-l [
.} |

,M.SB%O.po.ur |0|X|X|X|X|X|X|1 0|0|0|0|0|0|0|0|0|0|0|0|LSB
éviter 1’aliasing v /, LM
| -

-l [ [
.} - |

2A—P

Fig.66. Configuration du FCW qui n’entraine aucune génération de raies parasites.

Les valeurs de FCW qui ne vérifient pas les relations (35) et (36) auront leur amplitude
comprise entre 0 et Amply,,. A noter que dans tous les cas, le MSB doit étre a zéro afin
d’éviter le repliement de spectre lors de la génération du signal en sortie du DDFS. Cela

signifie que le FCW doit étre compris entre 0 et 2"

I1.5.1.1.b. Distribution des raies parasites issues de la troncature de phase
En sortie de I’accumulateur de phase, le signal est composé de L bit. Cependant
puisque nous gardons uniquement P bit, nous pouvons considérer que le signal présent a
I’entrée du convertisseur phase-amplitude (CPA ) est composé du signal sur L bit et du signal
d’erreur (tronqué) de L-M bit. C’est ce dernier qui est a ’origine des raies parasites. Ce signal
en dent de scie a pour fréquence :
_ F .EFCW (37)

err L-M
2

F est ’horloge qui cadence le DDFS, EFWC est le mot de contrdle en fréquence de la partie
tronqué qui peut étre vue comme un accumulateur de L-M bit. Ce mot de contrle s’exprime

comme tel :
EFCW = FCW mod(2"™) (38)

Ce signal d’erreur de par sa forme en dent de scie a un nombre d’harmonique

associ€e représenté par Nyurmoningue -
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2L—M—1

N, Harmonique — Tt (39)
GCD(EFCW ,2"")
Celles-ci sont espacées d’une valeur E telle que
E= Fszblﬂ (Hz) (40)
Cela implique un étalement des harmoniques sur une plage fréquentielle de
Plage,,,, = 2 Fy.BFCH (Hz) (41)

GCD(EFCW ,2"My" 2™

La figure 67(a) illustre le spectre du signal tronqué contenant la fréquence fondamentale et ses
harmoniques. A titre d’exemple, la plage de fréquence est limitée a 3F;. Il s’en suit un
repliement de spectre tel qu’il est illustré sur la figure 67(b) ou les raies parasites situées aux
multiples impaires de la fréquence de Shannon-Nyquist se retrouvent directement dans la zone
[0-Fy/2] et ou les raies parasites situées aux multiples paires de F/2 sont repliées dans la plage
[0-Fy/2]. La figure 67(c) se focalise uniquement sur la bande d’intérét [0-F,/2] afin d’illustrer

la contribution de ces raies dans le signal utile (cf. annexe 2 Par. VI).
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Amplitude

Fodamental
| | :| | . | } | I I - Fréquence
0 F/2 F, 3F/2 2F, S5F/2 3F;
(a)
| } | ¢ | } | I l - Fréquence
F, 3F,/2 2F; SF/2 3F,
(b)
Amplitude
Fréquence
Fr
(©)

Fig.67. (a) Spectre fréquentiel initial du signal tronqué. (b) Repliement des harmoniques du a

l"aliasing. (c) Raies parasite dues aux repliements des harmoniques [ADE99].

A titre d’exemple, si, ’on se référe a la relation (34), en choisissant M égal a 14, on obtient
théoriquement un écart de I'ordre de -84dBc entre le fondamental du signal tronqué et le
signal voulue (de fréquence four). Cela montre qu’il est possible de minimiser la contribution
de ces raies parasites en choisissant convenablement M. De maniére général, ’on fait
référence a cet écart par le terme "spurious free dynamic range" (SFDR). Plus le SFDR est

¢levé, plus le signal généré par le synthétiseur est "propre".

I1.5.2. Accumulateur de phase

L’accumulateur de phase repose sur deux €léments que sont I’additionneur et le
registre de mémorisation. A chaque coup d’horloge, le registre mémorise la valeur
incrémentée de la quantité FCW. La conception de ’accumulateur de phase doit tenir compte
de quatre principaux parametres tels que la fréquence maximale d’utilisation, la résolution
fréquentielle, la pureté spectrale et la consommation. Il existe plusieurs architectures pour un

accumulateur de phase (cf. annexe 2 Par. IV) qui portent sur ’agencement des additionneurs.
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Nous avons opté pour un accumulateur de phase a structure parall¢le car il peut fonctionner a
plus haute fréquence. Sa consommation en courant et son occupation surfacique plus élevée
que les autres accumulateurs de phase ne sont pas des critéres de sélection car nous

implémentons le systéme dans un FPGA.

I1.5.3. Convertisseur phase vers amplitude (PAC)
Le principe de fonctionnement des dispositifs actuels est illustré sur la figure 68. Deux bits de
poids fort sont utilisés dans le but de générer la totalité de la sinusoide, i.e. de parcourir le

cercle trigonométrique, a partir du signal fourni par I’accumulateur de phase codé sur ¥ bit.

MSBI1
MSB2
Accumulateur l
de
phase
FCW ) . PAC .
—ﬁ—» m Complément a 1 Wb [0.72] —ﬁ—b Logique ELP_H»
Al il Ml 1l

Fig.68. Structure d’un DDFS qui utilise les propriétés de symétrie de la fonction sinus. Le principe est
de genérer le sinus (dans le cas présent) dans ['intervalle [0, n/2] uniquement et d utiliser les deux

bits de poids fort pour parcourir les quatre quadrants. On génére ainsi la totalité de la sinusoide.

Celui-ci est complémenté a "1" dans le but d’obtenir un angle qui croit et décroit dans
I’intervalle [0, w/2]. Par la suite le sinus et/ou le cosinus y est associé, puis le bit de poids fort
permet I’attribution du signe via le bloc "logique", ce qui recrée la sinusoide en sortie du
DDFS. Ainsi, la plage de fonctionnement du PAC se limite a [0,n/2]. On peut cependant
parcourir la plage [0,2n] par 1'utilisation d’une logique au prix d’une surface mémoire élevée
(donc cotiteuse). Différentes techniques sont utilisées afin de minimiser voir se passer de son
utilisation. Dans la majorit¢é des cas, le DDFS est utilisé pour générer des signaux
sinusoidaux, ainsi ces différentes méthodes exploitent également les propriétés de symétrie
des fonctions sinus et cosinus afin de se restreindre a I’intervalle [0, 7/2]. On peut regrouper
les différentes techniques utilisées par le PAC en cinq catégories [LANO04] :

- Décomposition angulaire,

- Les méthodes basées sur la rotation angulaire,

- La compression du signal sinusoidal,
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- Les approximations polynomiales,

- La fusion en un seul élément du PAC et du convertisseur numérique analogique.

Ces méthodes sont présentées en annexe 2 Par. V. Nous nous focalisons uniquement sur la
méthode adoptée qui est la rotation angulaire basée sur 1’algorithme CORDIC "COordinate
Rotation Digital Computer". Afin de minimiser le temps développement, nous avons choisi
d’utiliser une "IP" d’Altera [ALT12] nommé "NCO MegaCore" pour I’'implémentation de
I’oscillateur de I’ADPLL. Différente réalisation du CPA y sont proposées telles que
’utilisation de table de vérité ("look up table") contenant la totalité des points, ou bien
’utilisation de propriétés de symétrie de la fonction sinus et enfin I’emploi de I’algorithme
CORDIC. Nous avons choisi ce dernier, d’une part, parce qu’il présente un SFDR comparable
aux deux premicres méthodes, et d’autre part, parce que les deux premieres solutions
nécessitent une quantité de mémoire importante alors nécessaire pour stocker les coefficients
des filtres, pour la mémoire cache du micro-ordinateur embarqué ainsi que pour les buffers

associ€s a ses périphériques.

I1.5.3.1. Rotation angulaire basée sur 1’algorithme CORDIC

Cette méthode repose majoritairement sur 1’algorithme CORDIC. 1l fut introduit par Jack E.
Volder en 1959 [VOL59] dans le but de remplacer les calculateurs analogiques de trajectoire
des aéronefs. Il était utilisé pour effectuer des rotations de vecteurs d’un angle donnée dans la
plage [-mt /2, m /2] et des changements de coordonnées polaires <> cartésiennes dans le plan
euclidien. Employé comme CPA dans une architecture comme celle illustrée sur la figure 69,

sa plage est ainsi restreinte a I’ensemble [0, 7t /2].

MSBI1
MSB2
Accumulateur i
de
phase
FCW / ‘
—ﬁ—b m Complément a 1 Wb CORDIC —I\/I—>
Ml "
Ll il I

Fig.69. Schéma de principe du DDFS utilisant le CORDIC. L’emploi des deux bit de poids fort
permet la aussi de parcourir la totalité du cercle trigonométrique a partir des calculs du sinus
effectué dans lintervalle [0, n/2].
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Le principal inconvénient du CORDIC est la latence intrinseque a son fonctionnement. En
effet, si N bit sont nécessaires pour coder le signal de sortie, cela nécessite N+1 itérations et

par conséquent une latence de :

Latence =(N+1)T,, (42)

Cependant, il présente le grand intérét d’utiliser uniquement des additionneurs, des
soustracteurs et des "bit shifter" (pour réaliser les opérations de multiplication et de division)
ce qui limite le colt en surface et la consommation.

L’algorithme CORDIC utilise une méthode itérative basée sur les équations générales
de rotation vectorielle. Il a deux modes de fonctionnement : rotation et vecteur. Le mode
rotation a été retenu pour I’implémentation du DDFS. L’algorithme CORDIC calcule de fagon
itérative sin(0) et le cos(O) (O est issu de ’accumulateur de phase). Le nombre d’itération i
dépend de la précision voulue aprés quoi 1’algorithme converge systématiquement. La figure

70 illustre de mani¢re générale le fonctionnement de I’algorithme apres quatre itérations.

Y Y
V3 3
W, e g
yop-roeme Ay | |
: ! i Y4=sin(0) i i
o) I || U 0 §
Yo Xo i> | X2 X G >‘I X
X1 X3 X4~cos(0)

Fig.70. Exemple de fonctionnement ou le cosinus et le sinus de I’angle © doivent étre calculés. Le
calcule s effectue, ici, en quatre itérations au bout desquelles le CORDIC génere, a la précision pres

voulue, le sinus et cosinus associe.

A I’axe des abscisses est associ¢e la fonction cos() et a ’axe des ordonnées la fonction sin().
Nous pouvons observer qu’apres chaque itération, nous nous rapprochons de @. Ainsi, apres
quatre itérations, les valeurs de x et de y donnent respectivement le cos et le sin de @ a
I’incertitude de calcul pres. La description du fonctionnement du CORDIC est disponible en

annexe 2 Par. VII.
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I1.5.3.2. Réalisation du NCNO de ’ADPLL

L’utilisation de I'IP "NCO MegaCore" propose deux types d’architectures pour le
CORDIC : parallele et série. La premicere permet de sortir une donnée a chaque coup
d’horloge, le DDFS peut alors fonctionner a haute fréquence. Cependant, elle nécessite
beaucoup plus de ressource matérielle. La seconde utilise peu de ressource mais la fréquence
de fonctionnement est diminuée di a la latence relative au processus itératif des données.
Nous avons opté pour l’architecture parallele mais avec une variante "pipelinée" pour
augmenter la fréquence de fonctionnement compte tenu de la fréquence requise pour le
systéme de contrdle (F.x=150MHz).

La fréquence de sortie f,, de notre NCNO donnée par la relation (31) peut s’exprimer

telle que :
fr = FCVZVN (o) (43)
Ou
FCWyeo (nT)= FCW’ s (nT,)+F,, (44)

L est le nombre de bit sur lequel est encodé FCWnxco, Foxr est I’horloge qui cadence la boucle
a verrouillage de phase. De méme I’expression de la résolution fréquentielle (relation (33))

devient :

fry =t 3)
2

Un accumulateur de 32 bits est utilisé (L=32) ce qui donne une résolution de 35mHz pour le
NCNO et confere a ’ADPLL une résolution d’au moins 100mHz. En effet, puisque les
derniers filtres du module de filtrage sont cadencés a F.y;=IMHz, si nous choisissons celui
dont f.3ss=16kHz alors nous moyennons sur 62 valeurs (approximativement), ce qui
augmente la résolution fréquentielle au-dela de 35mHz.

L’amplitude des signaux V;(nT) et Vy(nT) est encodée sur 14 bit (N=1I4) car ceux-ci sont
envoyés au DAC 14 bit. Cela donne lieu a un SFDR théorique de -84dBc en sortie des DACs.
Il est maintenant nécessaire de procéder a la troncature de phase en sortie de I’accumulateur.
En se référant a la relation (34) nous avons choisi de garder les 16 bit les plus significatifs
(W=16) ce qui permet d’avoir un SFDR théorique de I’ordre de -96dBc. Une telle valeur
permet de ne pas dégrader la valeur théorique du SFDR en sortie du DAC (-84dBc). Puisque
nous avons N bit pour coder le signal de sortie, cela engendre une latence de 1’ordre de 100ns
(voir relation (42)). Cependant, cela n’a pas d’impact sur le fonctionnement de ’ADPLL aux
vues de la fréquence de modulation maximale attendue en entrée du systéme qui sera au

maximum de 10kHz.
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I1.6. Doubleur de fréquence

Fclk=150MH7,
Détecteur de phase Gain  2gb ‘
UamnT)| 14b " >< 280 | Filrede | 280 = >< Sélection _
cant(1 all - . >
[ —> Em1) | P | FCW ) 28b bit 16b
ﬁ% Sélection ﬁ ﬁf
X 14 filtres G 5b Select
Excitation f,ou fy/2
Doubleur de
fréquence l
VinT) 14b
- . NCO - 32b T 28b
PREC, 14 (CORDIC) ey, oty 1 W ey
S - . Fref H/ 32b
PLL numérique haute résolution

Fig.71. Vue schématique du module 1 en ne considérant que [’étage doubleur de fréquence.

Le cantilever dispose d’une piste d’excitation thermique ce qui lui permet d’osciller a la
fréquence de résonance f alors qu’il est excité a la fréquence fy/2. Pour ce type de cantilever,
I’ADPLL dispose d’un doubleur de fréquence (cf. figure 71) qu’il est possible de sélectionner
via le multiplexeur associé a I’entrée contrdlable par I'utilisateur "Excitation f, ou fp/2".
L’emploi de ce module se justifie par le fait que si nous excitons a fy/2, le signal a comparer
est a fy (a ’écart de fréquence pres induit par la surface). Sachant que le signal V;(nT) est une
sinusoide, 1’idée est de se baser sur la relation mathématique (46) ci-dessous afin d’obtenir

une fréquence double.

cos’(a) = %[1 + cos(2a)] (46)

Cependant, seul le terme cos(2a) nous intéresse. Pour ce faire, nous avons élaboré la structure
illustrée sur la figure 72 ci-dessous qui présente I’avantage d’étre simple et consomme peu de
ressources matérielles. En effet, elle ne nécessite qu’un multiplieur a entrées/sortie sur 14/28

bit signés, deux modules d’adaptation de bus et un additionneur 15 bit signés.
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Entrée ~ —— Sortie
Adaptation Adaptation
—F4—> - < sl + L / »
14 >< 28 de bUS 15 + 15 de bUS 14
P14 ,}15

-16384

Fig.72. Structure du doubleur de fréquence qui prends le carré de [’entrée et la recentre autour de 0

avec une amplitude bornée par -8192 et +8191.

Le signal V;(nT) est tout d’abord envoyé au multiplieur pour étre mis au carré et ainsi avoir sa
fréquence doublée. Il est primordial que le signal de sortie du doubleur a une plage
dynamique contenue dans 14 bit signés, c'est-a-dire qu’il évolue entre -8192 et 8191. Ainsi, le
bus de sortie du multiplieur est redimensionné afin de fixer la plage dynamique entre 0 et
32767. Par la suite, la plage dynamique est ajustée entre +16383 et -16384 via 1’additionneur.
Enfin, via le second module d’adaptation de bus, la sortie de I’additionneur voit son bit 0
ignoré pour ne garder que les 14 bit au dessus et former ainsi le bus de sortie dont la plage
dynamique est comprise entre -8192 et 8191. La figure 73, ci-dessous illustre un exemple de

fonctionnement de ce systeéme.

Amplitude (sans dimension) x 10*
1 ]

............... A Slgnalensortle

Temps (s)

Fig.73. Signaux en sortie du doubleur de fréquence. En bleu est représenté le signal a [’entrée du
doubleur de fréquence, en vert, le signal de sortie. Nous pouvons observer que la latence est de deux

cycles d’horloge soit 13ns approximativement.
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Le doubleur de fréquence est cadencé a F.;=150MHz. Si I’on prend en compte le critére de
Shannon-Nyquist, lorsque nous I’utilisons, le signal en sortie du NCNO ne doit pas dépasser
la fréquence maximale de 37.5MHz. La limite pratique, cependant se situe a 30MHz car la

fréquence maximale de fonctionnement du systéme de contrdle est de 60MHz.

I1.7. Résultats expérimentaux relatifs a P’ADPLL

Hormis un test in-situ il n’est pas possible de tester le systéme dans son intégralité, en
particulier I’asservissement d’amplitude. C’est pour cela que les résultats ci-dessous portent
uniquement sur ’ADPLL. Pour vérifier son fonctionnement en haute fréquence et puisque
nous ne disposons pas encore des pointes hautes fréquences, nous avons utilis€¢ un signal
modulé en fréquence a la fréquence de 50Hz. La fréquence initiale est de 60MHz et le
décalage en fréquence de 100mHz. La figure 74 ci-dessous est le résultat de ’émulation de
I’ADPLL montrant plus particulierement 1’évolution temporelle du signal FCW’rs(nT;) qui
est utilisé comme signal de commande du NCNO.

FCW’Fs(nTl)

1000 T

-1000 —

-2000 |~ oy e .
Initialisation

<l
-

-3000

Ecart de fréquence (x35mHz)

-4000

_5000 | \ | \ \
0 0.01 0.02 003 0.04 0.05 0.06

Temps (s)
Fig.74. Vue globale de [’évolution temporelle de FCW rs(nT}). fno.a=50Hz, Module de filtrage 2 :
fe=95kHz, G=12 (équivalent & une multiplication par 2°"°).

L’axe des ordonnées représente la valeur de FCW rg(nT;) que I’on doit multiplier par 0,035
afin d’obtenir la valeur du décalage en fréquence. L’écart initial est dii a I’initialisation des
différents éléments de la I’ADPLL et de son réajustement par rapport au signal d’entrée. La

figure 75 ci-dessous est un zoom effectué sur I’intervalle [0,01s ~ 0,05s] de la figure 74. Elle

97



Chapitre III : Description des sous parties qui composent le systéme de contréle

illustre 1I’évolution du signal lorsqu’un changement de fréquence de 100mHz apparait en

entrée du comparateur de phase et démontre 1’aptitude de I’ADPLL a détecter ce changement.

FCW’Fs(HTl)
N
=
=) ! ‘
v ‘ !
@ i Ecartde 105mHz ‘ | ‘
N’ i ! i 1 1
3 8- ! (3x35mHz) ; ! i ! n
= | 1 | | |
5 ‘
= 101 _
=2
L
o=
o -121 |
<=
N
o
S a4 —
= Modulation ; :
161 " fue=SO0Hz : : f 7
181 ‘ -
201 | I \ i | | ! i .
001 0015 0.02 0025 003 0035 0.04 0045 005
Temps (s)

Fig.75. Focalisation sur l'intervalle [0.01, 0.05] de la figure 89. fn,a=50Hz, Module de filtrage 2 :
fe=95kHz, G=12 (équivalent & une multiplication par 2'7).

La figure qui suit (figure 76) est le résultat des mesures effectuées avec un signal sinusoidal
d’amplitude 1Vpp. Celui-ci a été généré avec un DDFS identique a celui présent dans
I’ADPLL et implémenté en méme temps que celle-ci dans le FPGA. La sortie du DDFS est
connectée au DAC 14 bit puis le signal est injecté a I’ADC 14 bit qui est relié¢ a ’entrée de
I’ADPLL. La fréquence initiale, la fréquence de déviation et la fréquence de modulation ont
¢été paramétrées via I’interface graphique. Le signal observé est ici FCWgs(nT)) pris a la sortie
de I’étage de sélection de bit (qui est également destiné au DPIC) (mesuré avec 1’oscilloscope
Agilent infiniium MSO8104A).
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Source Vertical Scale Offset Horizontal Scale Position B
channel 1 168 mV/div .0V 20.00008 ms/div 8.0 s

Fig.76. Evolution temporelle de FCWgs(nT)).f;,,=60MHz, f,.,a=50Hz, Module de filtrage 3 : fc=16kHz,
G=12 (équivalent & une multiplication par 2°7), Sélection bit=6.

Nous pouvons distinguer les variations d’amplitude, image du décalage en fréquence de
100mHz effectué en entrée de ’ADPLL a partir de la fréquence initiale de 60MHz. Cela
démontre la capacité du systeéme de contréle a pouvoir détecter de telles variations. Des
captures d’écran supplémentaires sont données en annexe 2 Par.VIII pour prouver le bon

fonctionnement du systeme de controle sur la plage de fréquence [20kHz-60MHz].
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I11. Déphaseur

r—-—- —[[CWres(nT)
* >l]exc(nY)
! Ucant(nY)

e -

§ V,(nT) |

: VnT) i :

; >< <¢—— Déphaseur | V.1 PLL nik

: |

§ N+ sin(@pg), cos(Pps) F o, Filtre select. j | §

Y |

i 3 | I' ————— | I' _____ a | §

PR :

Fig.77. Vue schématique du module 1 axé sur le déphaseur.

Le déphaseur (cf- figure 77) (PS pour "Phase Shifter" en anglais) est utilisé dans le but
d’ajuster le déphasage entre le signal issu de la photodiode U...(?) et le signal d’excitation
destiné au capteur de force U,(?) a -90° (cf. Figure 22). Pour ce faire, il recoit les signaux
Vi(nT) et V>(nT) fourni par le NCNO et génere le signal V(nT) lequel est la partie ac du signal

d’excitation Uey(nT). V(nT) a pour expression :

V(nT) =sin(@,, + wnl +¢,,,) (46)

La phase de V(nT) est ajustée via deux entrées externes nommeées cos(@ps) et sin(Dps) auquel
’utilisateur a acces. Pour étre plus précis, ce dernier peut saisir la valeur de la phase @ps Le
programme (en langage C) exécuté par le microordinateur embarqué calcule le sinus et le

cosinus associés puis les fournit au déphaseur. En réglant

T
Pps = =~ Pp1L “47)

2

on s’assure ainsi du déphasage de -90° entre les signaux U.gu(t) et Aex(?). La figure 78 ci-

dessous illustre la structure du déphaseur.
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VanT)

g

coS(Dpg)=~E=> X

14

VinT)

Vi)

14¢
14

X

14

sin(Dps)

14

Fig. 78. Structure du déphaseur comprenant deux multiplieurs a entrées/sorties codées sur 14 bit

signés et un additionneur a entrées/sortie sur codées sur 14 bits signés également.

Elle se base sur deux multiplieurs et un additionneur de 14 bit signés. En sortie des

multiplieurs, seuls les 14 MSB sont gardés. Cela permet d’économiser des ressources

matérielles, de simplifier le routage et I'implémentation dans le FPGA tout en ayant une

précision suffisante pour I’ajustement du déphasage.

IV. Convertisseur d’amplitude efficace en amplitude continue (RMS-to-DC)

— o e FCWys(nT)

Vi(nT)
VinT) i ————
>< <«— D¢éphaseur | 1m7)
-
~+ sin(@ps), cos(Dps) |
<
2
al

PLL <t

Fop, Filtre select. j

exe I- ————— -I A - IR
— L 4 APIC :<ﬂs -ITIMS-to-DC |<J
|

»{/,..(nT)
Ucant(’ 1 D

Fig.79. Vue schématique du module 1, axé sur le convertisseur RMS-to-DC.

Le convertisseur RMS-to-DC (c¢f. figure 79) dont le schéma structurel est représenté sur la

figure 80 ci-dessous est utilis€ pour transmettre au controleur d’amplitude une tension

continue Apgys.
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Ucant(n T) F lt R : ARJ\/[S
y; > utrage , acine /
1/4 28 passe bas 28 carrée 14

X
‘t 14 T T=10us T

Fig.80. Structure du convertisseur RMS-to-DC comprenant un multiplieur a entrées/sortie codées sur

14/28 bit signés, un module de filtrage passe bas et une IP d’Altera qui calcule la racine carrée du

signal fournit par ce dernier.

Celle-ci est ni plus ni moins que la valeur efficace du signal issu de la photodiode U, . /(?)

comme I’exprime la relation (48) ci-dessous :

ARMS = \/<Ucant(nT2 )2> (48)

T est la période d’horloge (égale a 10us).

Le multiplieur dont les deux entrées encodées sur 14 bit signés éleve au carré le signal
Ucan(nT) et fournit le signal U,.n(nT)? au module de filtrage passe bas sur un bus de 28 bit
signés afin de garder la pleine résolution.

Le module de filtrage moyenne ce signal pour donner <U,,u(nT>)>> au bloc de calcul
de la racine carré. Pour ce faire, il dispose d’une fréquence de coupure a -3dB égale a 4.2kHz.
Il dispose d’une bande passante utile de 1kHz avec une atténuation négligeable (0,02dB) et
d’une atténuation de 50dB a une fréquence de 10kHz. Ce sous systéme doit étre plus lent que
la PLL afin de garantir un controle correct des amplitudes d’oscillations du cantilever. Il est
donc nécessaire de diminuer sa fréquence de fonctionnement. Ainsi, nous avons décidé qu’il
serait plus judicieux d’utiliser la méthode de décimation car en plus de diminuer la fréquence
de fonctionnement pour délivrer le signal Agys a la période 75, nous pouvons filtrer le signal
issu du multiplieur. Le module de filtrage est donc constitué de trois filtres FIR. Il y a tout
d’abord un filtre CIC dont le facteur de décimation est de 150. Il est suivi d’un filtre passe bas
qui décime par 10, un filtre de compensation n’a pas été jugé utile ici au vu de la faible
atténuation engendré dans la bande passante utile. Enfin, un filtre passe bas "single rate"
termine cette chaine. Ce bloc a été concu avec la méme méthodologie que le module de
filtrage de ’ADPLL. Les caractéristiques principales de ces filtres sont résumées dans le

tableau 6 ci-dessous.
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Le bloc "racine carrée" calcule la racine carrée du signal <U.,.,(nT,)*> et génere le
signal continu (appelé également signal DC) Agys qui est codé sur 14 bit non signés. Pour
implémenter ce bloc, nous avons utilisé une "IP" fournie par Altera. Celle-ci utilise les cceurs
de DSP présent dans le FPGA ce qui permet de réduire les ressources matérielles nécessaires

a son implémentation.

Filtrage passe bas

fe3a | Atténuation
N R M Mult.* | Add.** | Ordre
(kHz) (dB)
150
CIC 5 150 1 - @ 1 10 -
1MHz-1kHz
Filtre
passe bas - - 105 48@50kHz 41 40 40
dec.
Single
- - - 17 68@10kHz 41 40 40
rate filter

Tab.6. Caractéristiques principales des filtres constituant le module de filtrage passe bas.

*Multiplieur,
** Additionneur.
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V. Controleur d’amplitude a gain intégral et proportionnel (APIC)

— APIC |<— < RMS-to-DC
I

L

L - " _____1
AnApArcr 3

po— — FCWis(nT)
: »-Uex(n1)
' Ut

N |
Vi) '
Al Déphaseur | 1-n7) PLL nat
] |
sin(@pg), cos(Ppg) j F o, Filtre select. j |
}
. - Awes T 7 k I

Fig.81. Vue schématique du module 1, axé sur le contréleur proportionnel et intégral d’amplitude

(APIC).

L’APIC (cf. figure 81) dont le schéma structurel est représenté sur la figure 82 génere le

signal continu A..(nT>) de telle sorte que Arus soit égal a I’amplitude consigne Aggr fixé par

I’utilisateur. A..(n7>) sera alors multiplié¢ par V(nT) afin d’obtenir le signal d’excitation du

cantilever Uey.(nT).

Aggr-Arus(nT?) # 32

Ap

A , ,
P n Chemin proportionnel
o > X # > |AundnT)
- 14 14 14 -
RMS " + 14
AP +
14 < Delay

>< >
14
|-,4> + 14
32 %AI

Chemin intégral

Fig.82. Vue structurelle de I’APIC pour lequel les gains proportionnel et intégral ne sont pas définis

par avance mais sont programmables par [ utilisateur.
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L’APIC est I'implémentation directe de la relation (49) ci-dessous qui détermine A.y..

Ape(nT)) = 4, [AREF — Ay (nTz)] +4, i[AREF — Apuss (nTz)] (49)
i=0

La période d’horloge est 1a aussi 7 car tout comme le convertisseur RMS-to-DC ce systéme
doit étre plus lent que la PLL pour garantir un fonctionnement correct du systéme de controle.
Le signal Agys est tout d’abord soustrait a Agzr, puis la différence est envoyée vers les parties
proportionnelle et intégrale. Le chemin proportionnel est réalis¢é avec un multiplieur ou
I’entrée correspondant au signal d’erreur est codée sur 14 bit signés et ou le gain A4p,
programmable, est codé sur 32 bit signés. Le gain proportionnel est utilisé pour corriger
rapidement tout écart de I’amplitude consigne Agzr. La partie intégrale est dotée du méme
multiplieur recevant cette fois-ci le gain 4;. Un additionneur et un registre tout deux de 14 bit
signés sont utilisés pour pouvoir réaliser I’opération d’intégration. Le gain intégral permet
d’améliorer la précision du contréleur et d’éliminer I’erreur qui subsiste lorsqu’on utilise
uniquement le gain proportionnel. Un additionneur de 14 bit signés somme ces deux parties
pour générer A..(nT>). Ce module contient également un systéme de sécurité qui n’est pas
représenté dans le but de ne pas compliquer ’illustration de la figure 82. Celui-ci évite que le
chemin proportionnel et le chemin intégral soit sujet a des débordements de mémoire. Une
telle action engendrerait une instabilité¢ de la pointe et pourrait également 1’écraser contre la

surface.

VI. Conclusion

Ce chapitre a mis I’accent sur les différents sous ensembles constituant le module 1
tels que la boucle a verrouillage de phase entierement numérique (ADPLL), le déphaseur, le
convertisseur RMS-to-DC (Root Mean Square to DC) et le controleur d’amplitude a gain
proportionnel et intégral (APIC).

L’élément clé du systeme de contrdle réside dans I’ADPLL. Parmi les différents types
de boucle a verrouillage de phase c’est cette derniere qui a été retenue car elle permet
d’atteindre la résolution voulue qui est de 100mHz sous une plage de fréquence allant de
20kHz a 60MHz. Son architecture est basée sur ’ADPLL a fréquence d’échantillonnage de
Nyquist et les signaux traités sont de natures sinusoidales. L’oscillateur est basé sur
I’algorithme CORDIC (COordinate Rotation Digital Computer). Celui-ci a été choisi en
raison de sa consommation en mémoire extrémement faible et de sa précision fréquentielle
(35mHz dans le cas présent) nécessaire a I’obtention d’une résolution de 100mHz pour

I’ADPLL. Les résultats d’émulation et de mesures menées sur I’ADPLL ont prouvé que la
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détection d’un écart minimal de 100mHz sous une fréquence de fonctionnement allant de
20kHz a 60MHz est possible.

Les premiers résultats relatifs a la validation du systéme dans sa globalité seront
exposés dans le chapitre 4. Les mesures ont été effectuces in-situ et pour des capteurs de force

"standards" (dont la fréquence de résonance est de I’ordre de 150kHz).
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I. Introduction
Le chapitre 3 a mis 1’accent sur le fonctionnement et la conception des différentes parties
qui constituent le module 1 du systéme de contrdle du capteur de force. Les résultats issus de
I’émulation ainsi que de la mesure de la boucle a verrouillage de phase entierement
numérique (ADPLL) ont démontré que celle-ci est capable de détecter un écart minimal de
fréquence de 100mHz sous une fréquence maximale de résonance du capteur de force de
60MHz. Les boucles d’asservissement d’amplitude et de distance n’ont pas pu étre testées car
elles nécessitent la présence du microscope a force atomique (AFM). Ainsi, afin d’effectuer
un test complet, il est nécessaire de faire fonctionner le systetme de contrdle in-situ.
L’électronique de contrdle a été testée avec des capteurs de force "standards" car nous ne
disposons pas actuellement de capteur haute fréquence. Le fonctionnement in situ permet de
vérifier les points suivants :
- Vérifier le fonctionnement du systéme en son entier, composé¢ des cartes d’interfaces
de conversion numérique/analogique et analogique/numérique (DAC/ADC), des
différents sous ensembles tel que I’ADPLL, le déphaseur, le convertisseur RMS-to-
DC (Root Mean Square to DC), le contréleur d’amplitude a gain proportionnel et
intégral (APIC), I'interface de commande (vitesse d’envoi des données suffisamment
rapides pour ne pas pénaliser le fonctionnement du systeme de controle) et enfin les
différents modules de sécurité (qui n’ont pas été décris par soucis de clarté).
- De procéder a I’adaptation des entrées et sorties du systéeme de contrdle pour rendre
compatible les seuils de tension (amplification, atténuation).
- Se familiariser et apprendre a manipuler ce nouveau systeme avec des pointes
"standards" pour minimiser les risques de destruction des pointes hautes fréquences.
L’idée sous-jacente est que si lutilisateur vient a commettre des erreurs de
manipulation avec ce nouveau systeme, il est préférable de détruire les pointes
standards au lieu des pointes hautes fréquences car celles-ci ne seront pas disponibles
en grande quantité.
- Vérifier que le bruit généré par le fonctionnement de I’électronique de contrdle ne soit
pas le facteur limitant a I’obtention de la résolution atomique.
Pour vérifier que nous obtenons la résolution atomique, la surface de test utilisée sera le
chlorure de rubidium (RbCl) qui est un sel ionique. Par la suite, I’électronique de contrdle sera
testée avec un systeéme moléculaire déposé sur le RbCl et délicat a imager. En effet, les
molécules sont faiblement liées a la surface et peuvent facilement étre déplacées sous
I’interaction avec la pointe. Cela permettra de vérifier son comportement dans ce cas
particulier qui est jugé comme critique d’un point de vue asservissement.

Nous allons tout d’abord présenter le banc de test, puis I’échantillon utilisé pour

I’imagerie. Nous poursuivrons par la présentation des images obtenues (avec la résolution
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atomique) de la surface du sel ionique et nous terminerons par la présentation de la molécule

utilisée ainsi que les images de ’assemblage moléculaire sur la surface atomique.

I1. Banc de test

Ce banc de mesure, qui est illustré sur la figure 83 comprend deux chambres (A) et (P)

. . , . ., . .. -1
ultravide interconnectées ou peut siéger une pression minimale de 2.10™'° mbar.

Chambre d’analyse (A)

2% Chambre de préparation (P)

<4 5
— / o |
e | 27" \Axe de transfert (P) vers (A)

s

== -
T  §

-

VT-AEM

LEED/AES

Vue 3D du banc UHV
par Patrick Strixano

Fig.83. Vue schématique en trois dimensions du banc de test (Microscope FM-AFM Ultravide).

La chambre de préparation (P) inclus un four pour le chauffage par bombardement
¢électronique (la température peut étre de 1300°C approximativement) et un four résistif
classique (la température maximale peut étre de 500°C approximativement). Une source
d’évaporation de métaux, un creuset fixe et un creuset amovible completent le dispositif. Un
creuset peut étre comparé a une sorte de petit cylindre creux dans lequel sont déposées les
molécules. Lorsque celui-ci est chauffé a I’aide d’un filament qui I’entoure, les molécules sont
sublimées.

La chambre d’analyse comprend le microscope en lui-méme (VT-AFM
d’OMICRON") que l'on peut voir également sur la figure 84 ci-dessous ainsi qu’un
spectrométre LEED/AES? a faible courant (compris entre 20pA et 200nA).

" Omicron NanoTechnology GmbH, Limburger Strasse 75, D - 65232 Taunusstein.
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Fig.84. Photographie du banc de mesure avec, encadré en rouge, la chambre ultra vide ou est placé

le microscope AFM.

Le microscope est connecté a l’instrumentation représentée sur la figure 85 ci-dessous
fabriquée par la société RHK®. Nous retrouvons donc le module de contréle des piézos pour le
déplacement sur la surface a étudier, le controle du balayage et I’asservissement de distance
(SPM100). Un second module gere le déplacement micrométrique (approche et retrait de la
pointe) et nous retrouvons I’ADPLL initiale (PLLPro2 de RHK).

S l

ADPLL utilisée initialement

Module de contrdle de la table de déplacement
micrométrique (X,Y,Z déplacement grossier)

Module de contrdle des piézos pour
le balayage X,Y,Z (analogique)

Fig.85. Electronique de contréle associée au microscope a force atomique.

2 OCI Vacuum Microengineering, Inc. 200 Stronach Cres, London, Ontario N5V 3A1, Canada.
3 RHK Technology, 1050 East Maple Road, Troy, MI 48083 USA.
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Pour tester le nouveau systeme de controle (¢f. Ch2-fig.20), nous I’avons disposé a la place du
module ADPLL utilisée initialement par 1’électronique de contrdle. La figure 86 ci-dessous

illustre son emplacement au sein du banc de mesure actuel.

Systeme de controle

| (ADPLL APIC..) e e
Signal d’excitation du | \ . .
capteur de force U (?) | Aexc (signal dc)
: *A4,,. (signal dc)
' Ampli.
i 20dB
{ Filtre passe bas } \
15MHz U.un(t)=Force normale
; A
 / PLLPro2
RHK
- » MathBox |« » SPM100
AFM RHK
VT-OMICRON XYZ (DPIC)

Fig.86. Schéma fonctionnel représentant le banc de test qui comprend le nouveau systeme de contréle
représenté en pointillé. Le bloc "ampli 20dB" adapte I’amplitude du signal issu de la photodiode
pour I’ADPLL. L’amplitude du signal Af est diminuée d’un facteur 0.05 pour qu’elle soit compatible
avec la plage de tension d’entrée du module SPM100.

Nous pouvons voir en trait plein le systéme de controle initial constitué¢ de I’AFM, de
I’asservissement en distance (DPIC) et de la détection du décalage en fréquence (PLLPro2).
En trait pointillé est représenté la connexion entre le nouveau systeme de contrdle et ’AFM
ainsi que le DPIC. La PLL initiale (PLLPro2) est utilisée uniquement pour fournir le signal
issu de la diode quatre quadrants et qui est nommé "force normale", lequel est calculé par la
"MathBox". Cela signifie que 1’on prend en compte uniquement le déplacement selon I’axe
des ordonnées relatif a la diode quatre quadrants c'est-a-dire 1’oscillation issu du capteur de
force. Le bloc nommé "ampli 20dB" est utilisé pour amplifier le signal issu de la PLLPro2 qui
n’est que de 20mV approximativement. Cela permet d’avoir une amplitude suffisante (de
I’ordre de 200mV) a I’entrée de I’ADC 14 bit pour qu’il puisse numériser correctement le
signal U.qn(t). Le signal d’excitation U,,.(t) est filtré par un filtre passe bas de fréquence de
coupure 15MHz avant d’étre envoyé au bloc AFM par I’intermédiaire du bloc MathBox. Le
nouveau systéme de contréle assure la détection du décalage en fréquence du capteur de force,
I’asservissement en amplitude et la génération du signal d’excitation. Il fournit au bloc
SPM100 le décalage en fréquence (4f) pour I’asservissement en distance ainsi que I’amplitude

du signal d’excitation A... et le signal 4., qui est le résultat de A4,.~Arus(nT;) (cf- Chlll-
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Par.V). Ces signaux servent ¢galement a la génération des images de la surface de
I’échantillon étudié. Le signal Af'a du étre atténué d’un facteur 0.05 afin d’adapter sa plage de
tension a celle de I’entrée du DPIC.

Une fois que 1’électronique de controle est correctement reliée a I’instrumentation
initiale, il faut paramétrer la pointe (c¢f. CHI.Par.I.1), c'est-a-dire déterminer sa fréquence de
résonance (fp~156kHz) et I'amplitude d’oscillation (4o~10nm). La figure ci-dessous illustre le

type de pointe (Nanosensor®) utilisée.

Support de I’ensemble
poutre plus pointe

Colle conductrice

Fig.87. Support de pointe avec une pointe (Nanosensor) montée.

L’ensemble poutre-pointe et solidaire du support (en marron) qui est reli¢ via une colle
conductrice a un second support utilis€ pour fixer le capteur de force sur le piézo de
déplacement en (X,y,z).

Enfin, il est nécessaire de procéder a la calibration de I’amplitude d’oscillation de la
pointe. En effet, I’amplitude d’oscillation est exprimée en millivolt mais nous devons savoir a
combien de nanometre d’amplitude cela correspond. La figure 88 ci-dessous décrit le

processus employé.

4NanoWorld AG, Headquarters, Switzerland, Rue Jaquet-Droz 1, CH-2002 Neuchatel, Switzerland.
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2) b) 14mYV
Surface plane de 6nm? . / ~Hamvp
2500 !
A¢=14mVp —v L ~8mV de différence correspond a ~ 12.8nm
L 20000 ~6mVp Nous obtenons: 1.6nm/mVp
A¢=12mVp B -
E 1500)
(=]
5
5 1000,
Z
500
G I R e P e R g g e ki s S L

0 2 4 3 5 10 12 12.8nn

Fig.88. a)Topographie effectuée sur une zone de faible superficie pour différente amplitude. b)
Histogramme de cette topographie qui permet d’établiv la correspondance entre [’amplitude,

exprimée en nm, d’oscillation du capteur de force et [’amplitude exprimée en mVp de ce dernier.

La pointe est approchée dans le régime de courte portée avec une amplitude d’oscillation de
14mVp. L’oscillation est diminuée par pas de 2mVp (mesurée par la PLLPro2 de RHK). A
’aide de I’histogramme on évalue la correspondance entre ’amplitude exprimée en millivolt
et 'amplitude exprimée en nanometre. Ainsi on en déduit qu’une amplitude de 8mVp
correspond approximativement a une amplitude de 12.8nm ce qui donne une amplitude de
1.6nm pour 1mVp. La zone de la surface du RbClI qui a servi a la calibration est supposée

plane et prise égale a 6nm?.
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II1. Imagerie du chlorure de rubidium
IIL.1. Préparation

Nous utilisons du chlorure de rubidium (RbCI) qui est un sel ionique dont la structure,
représentée sur la figure 89, est comparable a celle d’un sel de roche. L’¢échantillon utilisé

provient d’un barreau de RbCI de dimension 10x10x50mm acheté chez Mateck”.

Fig.89. Chlorure de rubidium dont nous pouvons observer la structure en sel de roche [WIKI2] et

alternance entre les anions et les cations.

Nous considérons dans ce cas ci la maille cubique a face centrée. Une représentation en deux

dimensions de la structure du RbCl est donnée sur la figure 90 ci-dessous.

Parametre de la maille
simple : 3.27 A

centrée considérée

(9

O O O O (P <«——Maille cubique face
O o

O

Ge0eO

6.54 A

Fig.90. Vue en deux dimensions de la structure en sel de roche du RbCI. Pour cette étude nous

considerons la maille cubique a face centrée.

> MaTecK - Material-Technologie & Kristalle GmbH, Dr. H. Schlich, Im Langenbroich 20, D-52428 Juelich.
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Pour étudier 1’échantillon, il a d’abord fallu en découper un morceau a partir du barreau
initial. Ce découpage est effectué ex sifu. Par la suite il est placé sur un porte échantillon

illustré par la figure 91 ci-dessous.

Fig.91. Photographie d’un porte échantillon utilisé en ultra vide. Les fixations ne sont pas présentes

et le rectangle en pointillé illustre ['emplacement de | échantillon de RbCI.

Le rectangle en pointillé représente le morceau d’échantillon de RbCl maintenu de part et
d’autre par des fixations qui ne sont pas montrées. Par la suite, I’échantillon est chauffé in situ

dans la chambre de préparation pendant 45 minutes a une température de 200°C.

I11.2. Imagerie macroscopique et nanométrique

L’échantillon est désormais dans la chambre d’analyse. Ci-dessous, une image
macroscopique de la surface du RbCIL. L’évaluation des images est effectuée a 1’aide du
logiciel WXsM [HORO7].

A - Terasse
8 Marche
,.*—_

-
; Clusters
_ ————

L e
. Clusters

Terasse

Fig.92.Vue macroscopique de la surface du RbCI avec la présence de marche, de terrasse et de

cluster qui illustrent I’emplacement initial des marches. Af=15Hz, Ay=15mVp.
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Le recuit effectué¢ a 200°C pendant 45 minutes donne des marches et des terrasses assez
propres. Nous pouvons observer la présence de clusters qui marquent I’emplacement initial
des marches avant le recuit. Celui-ci aurait di étre plus long ou effectué a une température
plus élevée pour les éliminer. Néanmoins, la surface est de bonne qualité pour atteindre la

résolution atomique mise en évidence sur la figure 93 ci-dessous.

50
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Fig.93. Résolution atomique du RbCI qui permet de valider le fonctionnement du nouveau systéme de
controle. Af=14Hz, Ay=I15mVp (~24 nm). Le profil représenté en vert correspond a la ligne

cristallographique et le profil bleu est associé a la ligne de scan.

Une seule espece d’ion est imagée car la pointe est polarisée [HOF04]. Le parametre de
maille (4.62A) correspond aux mémes espéces ioniques décrit sur la figure 90. Le profil le
long de la direction de scan ainsi que le long de la direction <100> du cristal ionique est de
bonne qualité (20 pm de corrugation). Le bruit y est relativement bas. Qui plus est, celui-ci est
de nature thermique et non électronique. Ces observations permettent de valider le systeme de

controle.
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IV. Couche moléculaire

La molécule utilisée se nomme 1,4-bis(4'-cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzene.

Sa représentation est donnée sur la figure 94 ci-dessous.

1,36 nm

3,00n

Fig.94. Molécule 1,4-bis(4'-cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzéene.

Les deux branches cyanophényles sont hors plan. L’angle des chaines alkyles par rapport au
corps de la molécule peut étre facilement adapté pour faciliter I’interdigitation des chaines
alkyles [BLEO7]. Ce type de molécule est tres utilisé dans le domaine de l'auto-assemblage
supramoléculaire. En effet, l'interdigitation des chaines alkyles permet de stabiliser les
réseaux supramoléculaires par des interactions de van der Waals entre les molécules. Elles
peuvent ainsi se lier facilement entre elles a la température ambiante contrairement a la
plupart des molécules organiques qui ont tendance a faire des clusters sur des sels ioniques.
Par conséquent, il est donc possible d’élaborer des fils moléculaires et par la méme occasion,
d’établir un banc de test moléculaire assez facilement pour évaluer la réaction du systéme de

contrdle.
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IV.1. Préparation
La couche moléculaire a été évaporée sur le substrat RbCl a la température ambiante.
Les molécules sont initialement disposées dans un creuset représenté sur la figure 95 ci-

dessous.

Fig.95. Photographie du creuset logé dans son support et chauffé par un filament afin d’évaporer les

moleécules sur le substrat RbCl.

Le taux d’évaporation est mesuré a 1’aide d’un quartz placé dans la zone d’évaporation des

molécules tel que décrit sur la figure 96 ci-dessous.

/ Quartz

/

/
/ Evaporation

/ molécules _
~

-
-
-
P

Creuset

Fig.96. Schéma descriptif de la mesure du dépot de molécule sur le substrat.

La masse du quartz varie sous I’accumulation des molécules sur celui-ci, modifiant sa
fréquence de résonance initiale (SMHz). Ainsi, en relevant le décalage en fréquence apres un
temps donnée, on en déduit le taux d’évaporation qui est, dans ce cas ci, de I'ordre d’une

monocouche par minute.

120



Chapitre IV : Mesures in-situ

IV.2. Imagerie macroscopique et nanométrique

L’image présente sur la figure 97 montre des domaines qui regroupent des fils
moléculaires. On peut voir également la présence de quatre domaines (représentés par les
fleches blanches) orienté selon la maille centrée (<310>, soit a=+18.4° par rapport aux
directions <100> et <010>). Par soucis de simplicité¢, les directions des domaines

moléculaires sont nommées <1> ,, <2> ., <3> ., <4>,.

Fig.97. Molécules sur substrat RbCl. Nous pouvons observer quatre domaines orientés selon la
direction <310>. Af=17Hz, Ay=I12mVp. Le zoom sur le substrat montre son orientation par rapport a

celui des domaines de molécules.

Sur la figure 97, nous pouvons voir également le substrat avec l’orientation cristalline et
I’orientation des lignes moléculaires relatives au domaine quatre. L’image 98(a) ci-dessous a
été prise apres un zoom effectué sur le domaine moléculaire de direction <1>,. L’image 98(b)
est un zoom effectué sur ’image 98(a). On peut observer une formation assez homogene et

régulicre.
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(a) (b)
Fig.98. (a) Zoom sur I'image de la figure 112, topographie de 300%300nm? (b) zoom sur l’'image (a),
["amplitude d’oscillation est de 19.2nm, topographie de 100x100nm? Af=7Hz, Ay=12mVp pour les
deux topographies.

Ci-dessous, sur la figure 99 nous pouvons observer I’organisation des molécules dans les
lignes et nous voyons €galement qu’une ligne sur deux est différente. Nous pouvons prétendre
voir ce qui semble s’apparenter a deux "bosses" par molécules sur les lignes claires. Cela est

plus délicat a affirmer sur les lignes sombres, ce qui est probablement dii a un effet de pointe.

Fig.99. Imagerie nanométrique des molécules évaporées sur le substrat RbCIl. La topographie est de
30x30nm?2 Af=42, Ay=12mVp.
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A Taide de la figure 100(a) ci-dessous, il est possible de donner une interprétation de la
disposition des molécules. Dans cette configuration, leur taille (apres étude) serait de 1’ordre
de 3.1nm. Cette configuration permettrait également d’expliquer particllement 1’origine des
quatre types de contrastes visibles dans 1’image ("bandes" notés A, B, C et D). En
configuration de "zig-zag" d'une ligne a l'autre, les molécules peuvent étre imagées sous la
forme de bandes de fort contraste (type B) et de bandes de faible contraste (type D). Au sein
des bandes de type B, nous pouvons distinguer deux lobes par molécule (cf. figure 99) qui
pourraient €tre chacun des cycles phényl externes du polycycle central de la molécule et
nécessairement inclinés par rapport au plan horizontal. Au sein des bandes de type D, on ne
distingue pas clairement les deux lobes homologues, mais une telle asymétrie par rapport aux
molécules dans les bandes B peut s'expliquer par une asymétrie de pointe et donc d'interaction
(et par conséquent de contraste résultant dans I'image) différente entre les molécules dans les
bandes B et D. La différence d'orientation des molécules entre ces deux bandes induit
naturellement deux bordures moléculaires d'interactions différentes (bandes A et C).

Nous pouvons également remarquer que cette organisation est tres similaire a celle
observée pour les mémes molécules sur substrat SiB [Fred12] (cf. figure 100(b)) et démontre
que sur des surfaces ou l’interaction entre molécules et surface est relativement faible,

I’agencement de ces molécules est engendrée par I’interdigitation des chaines alkyles.

(b)
Fig.100. (a) Images AFM des molécules 1,4-bis(4"-cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzene. Leur

disposition, possible, sur le substrat RbCl y est représentée. (b) Image STM de ces mémes molécules

sur substrat SiB.
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V. Conclusion

L’objectif de ce chapitre fut de vérifier lors des tests in situ le fonctionnement du
systéme de contrdle pour vérifier, entre autre, I’obtention de la résolution atomique et son
comportement lors de I’imagerie de molécule. La surface de test utilisée fut le chlorure de
rubidium (RbCI) qui est un sel ionique. La molécule employée se nomme 1,4-bis(4'-
cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzeéne.

Ainsi, nous avons d’abord présenté le banc de test qui met en ceuvre le microscope a
force atomique (AFM) et I’instrumentation initiale ou le nouveau systéme de controle est
intégré. Nous avons par la suite procédé a ’adaptation des entrées/sorties entre cette nouvelle
¢lectronique et I’instrumentation existante puis nous avons calibré la pointe.

Une fois ceci fait nous avons imagé la surface du chlorure de rubidium. L’image
macroscopique obtenue montre une surface de bonne qualité pour atteindre la résolution
atomique. L’image nanométrique de bonne qualité prouve que 1’on obtient bien la résolution
atomique.

Enfin, nous avons évoqué la préparation de la couche moléculaire puis procédé a son
imagerie. L image macroscopique montre quatre domaines orientés selon la maille centrée du
RbCl (<310>, soit +£18.4° par rapport aux directions <100> et <010>). Ces domaines
regroupent des fils moléculaires. L’imagerie nanométrique permet de prétendre que ’on
observe les branches cyanophényles qui composent cette molécule. Le systeme de controle
s’est avéré stable tout au long des tests et les résultats évoqués dans ce chapitre permettent de

valider son fonctionnement.
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I. Introduction

La complexité du systeme de contréle, due a la présence de trois boucles qui
interagissent entre elles ainsi qu’a la nature numérique du systéme, ne permet pas d’établir un
modele théorique simple et pratique a utiliser. Cette problématique s’applique également a la
boucle a verrouillage de phase entierement numérique (ADPLL). En effet, la présence du
module de filtrage constitué¢ de plusieurs filtres dont les fonctions de transfert sont des
polynomes de degrés ¢levés engendre une fonction de transfert générale trés complexe et non
utilisable pour le dimensionnement de I’ADPLL. Cependant, dans le but d’optimiser
d’avantage le systéme de contrdle il sera nécessaire de posséder une description analytique du
systéme complet et en tout premier lieu de I’ADPLL, élément clé de 1’électronique de
controle.

Ainsi, cette étude de faisabilité se focalise principalement sur le filtre de boucle pour
voir s’il est possible de modéliser I’ADPLL pour caractériser et optimiser sa bande passante
tout comme sa plage de verrouillage. Cette étude a été effectuée dans un contexte de
collaboration entre I’Institut Fraunhofer ENAS-ASE/Université de Paderborn et I'IM2NP/IC-
STAR. Nous allons commencer par présenter les travaux relatifs a la modélisation de

I’ADPLL puis dans un second temps ceux en rapport avec sa caractérisation.

I1. Modélisation de ’ADPLL
IL.1. Objectif

L’ADPLL a été modélisée pour vérifier s’il est possible de déduire une expression
analytique pour caractériser et optimiser sa bande passante ainsi que sa plage de verrouillage.
Pour ce faire, celle-ci doit étre comparable a une PLL analogique linéaire dans le but d’utiliser
les méthodes de dimensionnement et d’optimisation qui y sont associées. C’est pour cela que
I’ADPLL sera modélisée par son modele équivalent continu en temps et linéaire. A partir de
I’ADPLL actuelle, montrée sur la figure 101, nous devons obtenir le modele mis en avant sur
la figure 102.

L’ADPLL figurant sur la figure 101 est identique a celle de la figure 33 du chapitre I11
mais certaines parties ont été enlevées pour simplifier I’étude. En effet, 1’étage de sélection de
bit a été supprimé tout comme la sortie V> (nT) et le doubleur de fréquence. Les deux premiers
sont en dehors de la boucle et n’impactent donc pas le comportement de ’ADPLL. Le
doubleur de fréquence, quant a lui, peut étre assimilé a I'oscillateur numérique controlé
numériquement (NCNO) puisqu’il agit uniquement sur la fréquence de sortie. Cela peut étre
vu comme si ¢’était le NCNO qui génere cette fréquence. Le filtre de boucle de ’ADPLL et
plus particulierement la branche dont la fréquence de coupure est de 16kHz a été retenue pour
cette étude. La période ou a été effectuée cette étude, les filtres utilisés pour implémenter cette

branche différaient de ceux actuellement décrits dans le chapitre III, paragraphe I1.2. Il y avait
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alors trois filtres FIR (réponse impulsionnelle finie) a décimation et un filtre passe bas
"standard" en lieu et place des filtres actuels. Toutefois, la démarche expliquée dans les
paragraphes a venir restera exactement la méme si elle doit étre appliquée au module de
filtrage actuellement utilisé. Pour revenir a la branche de filtrage présente dans cette étude,
celle-ci a été remplacée par des blocs Simulink. Ces derniers offrent le méme comportement
que les blocs décrits en VHDL mais ils évitent de longues heures de simulations. Enfin, le

signal Ueq(nT) utilisé est un signal sinusoidal dont la fréquence est de 60MHz.

Fclk=150MHz

Détecteur de phase Gai
= FCW’gs(nTy)
- 28b Filtre de 28:b Y
Ueand(nT) | 140 >< boucle >
— > E(nT) FCWFs(nTI) 28b
ﬁSélection ﬁ
14-b filtres G 5b
Ko=35mHz/LSB
Amplitude de sortie=2""-1
Vi(nT, 14b 32b 28b
AL ~ NCNO | (Der
FCWhico(nT) FCW’gs(nT))
r e , . Fref 'HI 32b
PLL numérique haute résolution

Fig.101. ADPLL constituée du détecteur de phase, de l’étage de Gain, du NCNO décrits en VHDL et

du filtre de boucle basé sur un module Simulink.

Détecteur de
tre de >
boucle

G

VCO D B—

Vi(1)
-

Fig.102. PLL analogique linéaire que nous devons obtenir a partir de I’ADPLL montrée sur la figure
101.
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I1.2. Simplification de la fonction de transfert du filtre de boucle

L’ADPLL est un systéme trés complexe. Sa modélisation nécessite de prendre en
compte I’effet de I’échantillonnage (car c’est un systéme séquentiel cadencé ici par F ), les
non linéarités dues au multiplieur utilisé comme détecteur de phase, la nature entiérement
numérique de 1’oscillateur et I’ordre trés élevé du filtre de boucle.

Il serait treés difficile, voire impossible de prendre en considération toutes ces
spécificités en méme temps. C’est pourquoi il est nécessaire de les prendre en compte
séparément. Cette étude se focalisera en premier lieu sur le filtre de boucle et plus
précisément sur la simplification de sa fonction de transfert pour diminuer son ordre tres
¢levé. Ainsi, le comparateur de phase est remplacé par un multiplieur & temps continu tout
comme 1’étage de gain. De la méme maniere, 1’oscillateur numérique a été remplacé par un
oscillateur analogique contrélé en tension (VCO). Sa sensibilit¢ de 35mHz/LSB devient
35mHz/Volt en supposant qu’un LSB équivaut a un Volt. De la méme manicre, I’amplitude de
la sinusoide générée par le VCO est fixée a 2">-1 Volt et sa fréquence centrale est mise a Fl.y.

Pour obtenir un filtre équivalent dans le domaine continu, nous utilisons Ia
transformée bilinéaire. Cependant, avant de pouvoir I’appliquer, la fonction de transfert du
module de filtrage a besoin d’étre approximée aussi bien que possible par une fonction de
transfert plus simple et pratique a exploiter. En effet, comme le montre la figure 103, le filtre
de boucle est constitué de quatre filtres FIR [OPP10, pp. 522-570] a décimation plus un filtre
passe bas "standard". Pour rappel, la fonction de transfert d’un filtre FIR est un polynéme

exprimé comme suit :
N-1 ]
H(z)= Z az"' (50)
i=0

ou a; désigne les coefficients du filtre. Chaque filtre a un nombre de coefficient compris entre
36< N< 43. Par conséquent, il en résulte une expression polynémiale d’ordre élevée pour
chaque filtre tout comme la fonction de transfert globale du module de filtrage. Celui-ci
engendre une fonction de transfert de I’ADPLL d’ordre tres élevée qui n’est pas pratique a
modéliser et a étudier. C’est pourquoi, afin de diminuer 1’ordre de la fonction de transfert de
la PLL nous utilisons la technique de "Réduction de ’Ordre du Modele" [KAL94], [SCHO8]
encore appelé "Model Order Reduction" en anglais. Ainsi, la fonction de transfert en z
(discrete) et réduite sera transformée en fonction de transfert continue en utilisant la
transformée bilinéaire. Cette méthodologie sera expliquée en nous appuyant sur le filtre FIR;
(cf- figure 103) et les résultats relatifs aux filtres FIR,, FIR3;, FIRs et FIRs seront disponibles

en annexe 3 Par.l.
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Fig.103. Architecture du filtre de boucle numérique de I’ADPLL.

I1.2.1. Technique de Réduction d’Ordre du Mod¢le appliquée au filtre de boucle

Cette méthode fait partic de la théorie des systemes et controles qui étudie les
propriétés des systémes dynamiques afin de réduire leur complexité tout en préservant leur
stabilité et leur passivité vis a vis de leurs entrées et sorties. Cette théorie s’applique aussi bien
aux systémes continus que discret.

Pour réduire ’ordre de chaque fonction de transfert associée aux filtres, la fonction
reduce est utilisée sous I’environnement Matlab. Cette dernicre est basée sur les équations de
représentation en espace d’état ("state space representation equation"” en anglais) comme il

est montré ci-dessous :
x(k+1)= Ax(k)+ Bu(k) (51)

y(k) = C.x(k)+ Du(k) (52)

(51) est appelé équation d’état, (52) est nommée €quation de sortie. x est le vecteur d’état, y
est le vecteur de sortie et u est le vecteur d’entrée. 4,B,C et D sont respectivement la matrice
d’état, la matrice d’entrée, la matrice de sortie et la matrice d’injection. £ représente le
prochain échantillon a étre traité par le filtre. Puisque chaque filtre utilisé dans ce module est
un systeme stable, ces équations peuvent donc étre utilisées pour calculer les valeurs
singulicres, au sens de Hankel [LAYO01], de chaque fonction de transfert associée a ces filtres.
Ces valeurs singuli¢res ont un état d’énergie associé qui permet de quantifier I’influence qu’a
cette valeur singuliére sur I’allure de la fonction de transfert. Ainsi, la diminution de 1’ordre
peut étre directement déterminé en examinant le graphe associ¢ aux valeurs singuliéres au
sens de Hankel et qui se nomme Hankel SV’s. Pour illustrer cela, la figure 104 montre le
graphe d’Hankel SV’s associé au filtre FIR; et la figure 105 montre I’'impact qu’engendre le

choix d’un ordre différent pour la réduction de sa fonction de transfert.
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Hankel Singular Values
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Fig.104. Valeurs singulieres au sens d’Hankel correspondantes au filtre FIR; qui est cadencé a
F.= 150MHz. Nous pouvons observer que les valeurs singulieres les plus significatives vont jusqu’a
["ordre six.

Ce graphe (fig.104) montre que les valeurs singulieres les plus significatives sont situées
jusqu’a l’ordre six. Pour une premiere approche, cinq est ’ordre minimal qui engendre une
atténuation suffisante des fréquences non voulues tout en abaissant I'ordre de 42 a 5. Le
réduire en dessous de cinq serait préférable mais comme le montrent la figure 105 (a) et la
figure 105 (b), la réponse en fréquence serait fortement dégradée. Cela est le cas pour la
réponse en fréquence associée au filtre du troisieme ordre (rouge) qui présente une ondulation
beaucoup trop élevée dans la bande passante (cf.fig. 105 (b)) et une atténuation dans la bande

atténuée insuffisante.
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Bode Diagram
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E’ o[- FIR initial z-transfert tunctlon ....... A D = : 3

i 3" order reduced FIR, z-transfert function
5" order reduced FIR; z transfert function

(b)
Fig.105. (a) Réponse en fréquence du filtre FIR,. En vert, la fonction de transfert initiale (en z), en

rouge et en bleu la fonction de transfert en z réduite avec un ordre différent. On peut voir que la
fonction de transfert du 5°™ ordre est presque identique a la fonction de transfert initiale jusqu’a une
atténuation de 30dB. (b) Réponse en fréquence du filtre FIR;. En vert, la fonction de transfert initiale
(en z), en rouge et en bleu la fonction de transfert en z réduite avec un ordre différent. Zoom effectué

dans la bande passante ott nous pouvons voir une importante amplitude d’ondulation.

La fonction de transfert réduite du cinquieme ordre obtenue s’exprime comme suit:

—8.038x10" +2.502x107° 2z =5.271x10° 2> +9.136x10 7 z° =9.453x10°z " +4.201x107°z"

H (z)=
1 1—448xz" +8.134x2> —T478x 2" +3.481xz" —0.6559%x 2" (53)

Elle correspond a un filtre de type IIR. La position des poles (compris dans le cercle unité)
illustré par la figure 106 démontre la stabilité de H,(z).
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Fig.106. Représentation des péles et des zéros de la fonction de transfert réduite du cinquieme ordre
H,(z).Puisque les pdles sont contenus dans le cercle unité, H,(z) est stable. Les fonctions roots et

zplane ont été utilisées sous Matlab pour établir ce graphe.

En examinant le systéme Hankel SV’s relatif aux fonctions de transfert des filtres FIR,, FIR3,
FIR4 et FIRs, I’ordre pour obtenir une fonction de transfert (en z) réduite et stable a été fixé a

cinqg excepté pour le filtre FIRs qui est d’ordre sept.

I1.2.2. Transformée bilinéaire de la fonction de transfert en z réduite
Afin d’obtenir la fonction de transfert équivalente du filtre dans le domaine continu
(fonction de transfert en s), la transformation bilinéaire est appliquée a H,(z), avec 1<n<5, via

la relation suivante (cf. eq.53) :

T
1+ g
7= 2 (54)
Td
1-——5
2

ou Ty, est la période d’échantillonnage associée a chaque filtre "réduit". Les figures 107(a) et
107(b) ci-dessous représentent, pour le filtre FIR;, I’allure en fréquence de sa fonction de
transfert en z (initiale), sa fonction de transfert en z réduite et sa transformation bilinéaire. Le
tableau 7 résume ses caractéristiques principales. En annexe 3 Par.I figurent ces mémes
réponses et tableaux pour les filtres FIR,, FIR3, FIR4, FIRs.
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Fig.107. (a)Comportement fréquentiel des fonctions de transfert associées au filtre FIR;. En bleu, la

fonction de transfert en z initiale, en vert la fonction de transfert en z réduite, en rouge la fonction de

transfert dans le domaine continu (fonction de transfert en s).On peut voir que ces deux derniéres sont

presque identiques a la fonction de transfert initiale jusqu’a une atténuation de 25dB. (b) Zoom sur la

zone de transition des courbes présentées sur la figure 107(a). Nous pouvons observer que la fonction

de transfert réduite et la fonction de transfert en s sont relativement équivalentes.

z-transfert function | Reduced-z (5 order) BT*
Jei1 (f:348) SMHz 5.3MHz 5.35MHz
Ayay @ 12MHz -60dB -35.9MHz -35dB

Tableau.7 — Propriétés relatives aux fonctions de transfert associées au filtre FIR .

*Transformation bilinéaire.
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Les fonctions de transfert continues (fonctions en s) associées aux fonctions réduites sont
relativement similaires excepté celle relative au filtre FIRs. Néanmoins, cela reste acceptable
pour une premiere approche. L’architecture du filtre obtenu aprés réduction et application de
la transformée bilinéaire est illustrée sur la figure 108. Nous sommes passés d’un ordre initial
de 192 a un ordre 27.

E® FCWrs(9)
™| filter, \ > filter, \ > filter; \ > filter, \ [ ™| filters \ -

Td=lfena Td=fewz Tds=1/fens Td~=fems Tds=1fens
Ordre=5 Ordre=5 Ordre=5 Ordre=5 Ordre=7
Jer=5.35MHz, Jer=920kH7, Jes=215kH?, Je51kHT Jes=16kH?

AMINI;35(IB@12AIHZ AMINZ;35 7dB@)25AIHz AMM——.?J(I@WW:Hz AMN4=-28dB@100kHz AM%:—ZQdB@ZSkHz

Filtre de boucle a temps continu

Fig.108. Architecture du filtre de boucle a temps continu. Les blocs de décimation ne sont pas

nécessaires car le parametre Td, les remplace. L ordre initial (192) a été réduit a 27.

L’étage de décimation associ€ a chaque filtre (que I’on peut voir sur la figure 103) n’est plus
nécessaire car le parametre 7d, (/<n<5) le remplace.

11.2.3. Comportement temporel de la PLL analogique contenant le module de filtrage obtenu
par la transformée bilinéaire

Ucant t) Gain ]
Zeant7 ] >< Loop >< FCW’rs(?)
> Fi — >
ilter
Détecteur
de phase G
Vit
L VCO  |e—

Kco=35mHz/V
Amplitude de sortie=2"-1V
Fréquence centrale=F,

Fig.109. PLL linéaire a temps continu comprenant le filtre de boucle illustré sur la figure 108.

La simulation temporelle effectuée sous Matlab/Simulink est utilisée dans le but de
vérifier si la PLL analogique (illustrée sur la figure 109) qui comprend le module de filtrage

de la figure 108 réagit de la méme maniere que ’ADPLL a un décalage en fréquence. Les
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figures 110(a) et 110(b) illustrent 1I’évolution du signal FCW ’gs relatif a la PLL analogique (en
vert) et a ’ADPLL (noir et bleu) quand un signal sinusoidal de fréquence 60MHz est fourni
en entrée. Leur comportement, aprés le temps de verrouillage (¢,=1.5ms), est relativement
identique. Les figures illustrant I’évolution de FCW gs pour un signal de fréquence 10MHz et

20MHz sont disponible en annexe 3 Par.II.

Gain Stage output, 60MHz input signal
T T T T T T T T

18000

__ Initial loop filter z-transfer function

Reduced loop filter z-transfer function
s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert |
funnction

16000
14000
12000

10000

Verrouillage initial de
I’ADPLL 7]

8000
6000

4000

2000

(a)

Initial loop filter z-transfer function

Reduced loop filter z-transfer function

s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert
funnction

1~500us

T TV

Verrouillage initial de

| = _
' ADPLL Af=10Hz

| Or

| AFCWes(t)=30 |
Frequency step of 10Hz :
at t=3ms /1
e e VA b
1 | l 1 u u 1
2 2.5 3 35 107
(b)

Fig.110. (a) Evolution temporelle de FCW’rs quand un signal sinusoidal de fréquence 60MHz est
fournit a l'entrée de la PLL analogique.(b) Evolution temporelle de FCW'ps quand un signal
sinusoidal de fréquence 60MHz est fournit a [’entrée de la PLL analogique. Zoom sur la réaction a

I’injection d’un saut en fréquence de 10Hz a l’entrée de la PLL.
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Nous pouvons observer sur la figure 110 ci-dessus que le temps de verrouillage #,~500us est
relativement identique pour les trois fonctions de transfert. Qui plus est, ces figures montrent
que la nature discréte du systéme n’est pas reproduite dans la représentation en continu (s).
Méme si nous utilisons un bloc "échantillonneur-bloqueur" dans la PLL analogique afin de
reproduire ce comportement discret, la sortie de la PLL analogique restera inchangée.

La fonction de transfert de chaque filtre a été considérablement réduite. Cependant, la
fonction de transfert globale (de la chaine de filtrage) reste tout de méme élevée. Cela rend
son exploitation trés complexe de par le nombre élevée de condition initiale qui y sont
associées. Une approche plus en profondeur dans cette direction serait alors trés difficile. Une
autre approche est alors envisagée et consiste a caractériser I’ADPLL en remplagant le filtre
de boucle actuel par la version numérique d’un filtre passe bas du premier ordre bas¢ sur une

capacité et un condensateur (cellule RC).

III. Caractérisation de ’ADPLL

L’objectif est ici de vérifier s’il est possible de simplifier I’architecture de I’ADPLL en
remplagant les filtres FIR par I’équivalent numérique d’un filtre passe bas RC du premier
ordre. Ainsi, il serait possible d’appliquer a I’ADPLL les équations relatives a la PLL
analogique linéaire du second ordre pour prédire analytiquement (sous une certaine tolérance)
le temps de verrouillage ¢, ainsi que la plage de verrouillage Aw,. Le filtre passe bas utilisé a
une fréquence de coupure f.=100kHz et la fonction de transfert associée est présentée ci-
dessous :

_l’_
F(s)= l+s7,

Ts(r o) (55)

7; et 7> sont les constantes de temps associées respectivement au pole et zéro de F(s). En
utilisant la transformée bilinéaire, il est possible d’obtenir 1’équivalent numérique de F(s) qui

est ni plus ni moins que F(z). Celui-ci s’exprime de la manicre suivante :

G +z''G
F(z2)=—"—"=2 56
o-S7, 66
avec
_ T,+27, 57)
1 Ty +2(7+7,)
47 )
G2: 2(Tl T2) Td (58)
T, +2(z7,+7,)
T, -271
= (59)

2141y
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L’implémentation de F(z), illustrée sur la figure 111 donne un filtre IIR du premier ordre. Les

poles de sa fonction de transfert étant contenu dans le cercle unité, le filtre IIR est donc stable.

Input Output

Fig.111.Structure du filtre IIR équivalent au filtre RC passe bas du premier ordre.

Ci-dessous, sur les figures 112 et 113, nous retrouvons les premiers résultats issus de la
simulation temporelle effectuée avec une sinusoide de fréquence 60MHz fourni a la PLL
analogique et a ’ADPLL. Nous avons généré un saut de fréquence de 100Hz au bout d’un

temps ¢=2.5ms et nous observons 1’évolution du signal FCW .

x 10° BOMHz sinewave @ ADPLL input

I i VHDL ADPPL with Simulink 1™ order IIR filter B
I (fe=100kHz)
|  s-domain simulink PLL with 1" order filter

|  (fe=100kHz)
Verrouillage ADPLL |

et it~ e e =}

| Frequency step of 100Hz
e at2Sms

0 1 2 3 4 5 10*

Fig.112. Comparaison de I’évolution temporelle du signal FCW g5 de la PLL analogique contenant le
filtre RC et de I’ADPLL qui comprend [’équivalent numérique du filtre RC. La simulation temporelle a
été effectuée avec une sinusoide de fréquence 60MHz fourni a la PLL analogique et a ’ADPLL.
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BOMIHE sinewave @ ADPLL input

! 4 . T T T T T T
. I — 4 ‘1000Hz i VHDL ADPPL with Simulink 1 order IIR filter (e =100kHz)
- - r ) -domain simulink PLL with 1™ order filter (fe=100kHz)
AFCW r(9=3000

2.6 2.8 3 3.2 34 3.6 3.8 4 4.2 10

Fig.113. Zoom sur la figure 139 effectué sur la réaction au saut de fréquence de 100Hz ayant lieu a
I’entrée de la PLL analogique et de I’ADPLL a t=2.5ms.

Nous pouvons dire que le comportement de la PLL analogique qui comprend le filtre RC et
celui de I’ADPLL intégrant son équivalent numérique est globalement le méme apres le temps
de verrouillage. Cependant, afin de valider cette approche, plusieurs points restent a étudier.

Premierement, il est nécessaire, pour la PLL analogique, de diminuer 1’amplitude des
oscillations du signal FCW’gs (comme le montre la figure 113) dans le but de détecter un
décalage en fréquence de 100mHz. Pour ce faire, I'ordre du filtre analogique passe bas a
besoin d’étre augmenté tout en gardant le méme temps et la méme plage de verrouillage.

Deuxiemement, une fois I’ordre augmenté, il sera nécessaire d’en déduire son
équivalent numérique et de I’inclure dans ’ADPLL.

Pour finir, les comportements de ’ADPLL et de la PLL analogique doivent étre

comparés pour vérifier s’ils sont similaires.

IV. Conclusion

Cette étude de faisabilité a d’abord porté sur le comportement de la boucle a
verrouillage de phase enticrement numérique (ADPLL) et plus précisément sur la
simplification du filtre de boucle dans le but d’en faciliter ’analyse. La réduction de I’ordre a
montré que nous pouvons diminuer le degré de 192 a 27. Cependant, la fonction de transfert
finale demeure toujours compliquée et n’est pas adaptée a la modélisation. Néanmoins, nous
pouvons I'implémenter afin de diminuer la latence globale du filtre de boucle.

La seconde partie s’est focalisée sur la caractérisation de I’ADPLL. Pour ce faire, le
filtre de boucle a réponse impulsionnelle finie (FIR) a été remplacé par 1’équivalent
numérique d’un filtre passe bas du premier ordre RC pour étudier ’ADPLL comme une
boucle a verrouillage de phase (PLL) analogique du second ordre. Les premiers résultats
montrent une similitude d’un point de vue temporel entre le comportement de ces deux PLLs.
Cependant, cette étude a besoin d’€tre poursuivie pour vérifier si cette modification peut étre

appliquée a I’ADPLL finale dans le but d’en obtenir une description analytique.
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Cette thése a été effectuée dans le cadre du projet ANR Pnano2008 intitulé :
"Cantilevers en carbure de silicium a piézorésistivité métallique pour AFM dynamique a tres
haute fréquence". Ce projet, qui réuni six partenaires dans un consortium (le CRHEA, le
CEMES, le LPN, NovaSic, le LMP et 'IM2NP), vise a augmenter significativement les
performances d’un microscope a force atomique (AFM) en développant un nouveau capteur
de force tres haute fréquence. Un des verrous technologiques soulevés par la réalisation de ces
capteurs repose sur I’incapacité des systémes de controle actuel a pouvoir les asservir car il est
nécessaire de détecter un décalage minimal de leur fréquence de résonance de 100mHz sous
une fréquence maximale de S0MHz. Les travaux effectués au sein de 'TM2NP et décrits dans
ce mémoire de thése ont eu pour objectif la réalisation de I’électronique de contrdle du
capteur de force et de I’intégrer par la suite dans I’AFM expérimental.

Le premier des quatre chapitres qui composent ce mémoire commence par une
présentation générale sur la microscopie a force atomique. Nous y avons vu qu’il s’agit d’un
appareil utilisé pour caractériser des matériaux isolants ou semi-conducteurs avec une
résolution pouvant atteindre 1’échelle atomique. Il est composé d’un capteur de force couplé a
une électronique de contrdle. Il existe deux modes de fonctionnement de I’AFM, statique et
dynamique. Ce dernier regroupe également deux modes : AM-AFM (amplitude modulation
AFM) et FM-AFM (Frequency Modulation AFM). Nous nous sommes concentrés sur le
mode FM-AFM pour lequel le capteur de force doit étre maintenu, par 1’électronique de
contrdle, comme un oscillateur harmonique. Puis, toujours en ne considérant que ce mode de
fonctionnement, nous nous sommes focalisés sur 1’électronique de contrdle et nous avons mis
en avant, apres avoir effectué I’état de I’art associé a ces systemes de controle qu’il était
nécessaire de développer un nouveau systéme de contrdle pour étre en mesure de pouvoir
détecter des variations de fréquence de 100mHz sous une fréquence de résonance de SOMHz.

L’objectif du chapitre II est de donner au lecteur une vision d’ensemble du
fonctionnement de I’électronique de controle avant d’entrer plus en détail dans la description
du module un, élément clé du systeme (expliqué dans le chapitre III). Nous avons opté pour
cette approche par soucis de clarté. Ainsi, nous avons vu qu’au regard des différentes
contraintes qui ont été exposées, le choix s’est porté sur I’implémentation du systeéme dans
une carte de prototypage basée sur un FPGA (Field Programmable Gate Array/réseau de porte
programmable par paquet). Par la suite, nous avons présenté les différents modules qui le
constituent et nous avons fini par un exemple de fonctionnement. Celui-ci a permis de mettre
en évidence les caractéristiques principales du systéme qui concernent la détection de 1’écart
de fréquence de résonance du capteur de force géré par la boucle a verrouillage de phase. Pour
que ce nouvel AFM dispose d’une vitesse de balayage de 10 lignes par seconde avec 512

points par ligne et d’une résolution atomique, la boucle a verrouillage de phase (PLL) doit
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étre capable de détecter un écart de fréquence minimal de 100mHz et posséder une bande
passante d’au moins 5.12kHz.

Le troisieme chapitre a porté sur la description des différents sous ensembles
constituant le module un tels que le déphaseur, le RMS-to-DC (Root Mean Square to DC), le
contrdleur d’amplitude a gain proportionnel et intégral (APIC) et la boucle & verrouillage de
phase entiérement numérique (ADPLL) qui est 1’élément clé du systéme de contréle. Parmi
les différents types de boucle a verrouillage de phase, I’ADPLL a été retenue car elle permet
d’atteindre la résolution voulue qui est de 100mHz sous une plage de fréquence allant de
20kHz a 60MHz. Son architecture est basée sur ’ADPLL a fréquence d’échantillonnage de
Nyquist et les signaux traités sont de natures sinusoidales. Les résultats d’émulation et de
mesures menés sur I’ADPLL ont prouvé que la détection d’un écart minimal de 100mHz sous
une fréquence de fonctionnement allant de 20kHz & 60MHz est possible.

Le quatrieme et dernier chapitre est relatif aux mesures qui ont été effectuées in-situ
avec des capteurs de force "standards" (les capteurs de force haute fréquence n’étant
actuellement pas disponible). Cela a permis de mettre en évidence les résultats d’imagerie
obtenus avec ce nouveau systeme. L’obtention de la résolution atomique du substrat RbCl et
I’imagerie des molécules nommées 1,4-bis(4'-cyanophényle)-2,5-bis(décyloxy)benzéne ont
permis de valider son fonctionnement. Le bruit de 1’électronique est inférieur au bruit de
I’instrumentation et ne limite donc pas I’imagerie. Les asservissements et les modules de
sécurité fonctionnent comme il se doit. Cela nous a permis d’obtenir des images de bonnes
qualités.

La partie perspectives est une premicre approche pour décrire analytiquement tout le
systeme. Afin de diminuer la complexité de cette étude qui est due au filtre de boucle de
I’ADPLL, nous avons envisagé deux solutions. La premicre concerne la réduction de 1’ordre
du filtre mais cela s’avere insuffisant. La seconde solution porte sur I’emploi d’un filtre
numérique équivalent a un filtre analogique du premier ordre. Cette solution peut s’appliquer

mais présente encore trop de bruit pour détecter un écart de fréquence de 100mHz.
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I. Définition d’un FPGA
L’acronyme FPGA signifie en anglais "Field Programmable Gate Array" soit "Réseau

de Porte Logique Programmable par Zone". C’est tout simplement un circuit intégré qui peut
étre programmée (une infinité de fois) pour créer n’importe quel syst¢éme numérique. Il y a
plusieurs fabricants de FPGA dont les principaux acteurs sont Xilinx et Altera. Les FPGA
sont associ€s a un logiciel de conception avec lequel il est possible de créer des systémes
numériques soit par saisie de schéma soit par un langage de description matériel (VHDL ou
Verilog). A partir de ces données, le logiciel élabore un fichier destiné a programmer le FPGA
avec le systéme ainsi crée.

Les FPGA sont utilisés en tant que plateforme de prototypage rapide de tout systeme
digital et souvent comme circuit numérique dédié tel qu’un microprocesseur, un processeur du
traitement du signal (DSP). On les retrouve dans des appareils de télévision, des boites noires
d’avions, des appareils de métrologies, des circuits de cryptographie ou encore pour des
applications médicales.

Comme le montre la figure A1 1, un FPGA est essentiellement constitu¢ de plusieurs
millier de blocs identiques (Bloc de fonctions logiques) qui regroupent des additionneurs, des
multiplexeurs, des registres, efc. connectés a une mémoire volatile appelée Look Up Table

(LUT) utilisée pour implémenter des équations logiques.

Bloc de Bloc de Bloc de

fonctions = £ fonctions k= K fonctions
logiques logiques logiques

L C L C L -

0 ) 0
Bloc de Bloc de Bloc de
fonctions = £ fonctions k= K fonctions
logiques logiques logiques

) . ) - )

) ) )
Bloc de Bloc de Bloc de
fonctions = £ fonctions k= K fonctions
logiques logiques logiques

Fig. Al 1. Vue haut niveau de l’architecture d’'un FPGA.
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Ces blocs sont connectés entre eux par un réseau d’interconnexion également programmable
par I’intermédiaire des modules (C) basés eux aussi sur des mémoires volatiles. Ces derniers
ainsi que les LUT sont configurés par le logiciel de conception. Le FPGA peut donc étre vu
comme un circuit intégré programmable volatile car son contenu s’efface dés sa mise hors
tension. Pour implémenter un additionneur ou bien une bascule D, un seul bloc logique peut
suffire. Dés lors que des microprocesseurs ou bien des filtres ou tout autre systéme
"complexe" doit étre réalisé, ces blocs logiques vont étre connectés entre eux, telles des
briques assemblées entre elles pour concevoir une maison, tout cela sous le controle du

logiciel de conception.

I1. FPGA stratixiii

Le FPGA utilisé pour accueillir le systtme de contrdle du microscope a force
atomique sans contact a modulation de fréquence (NC-FM-AFM ou FM-AFM) est un
stratixiii EP3SL150F1152C2N gravé en 65nm (cf. figure Al _2) fabriqué par la société Altera
[ALT12] et dont Parchitecture est représentée en figure Al 3. Il est associé au logiciel de

conception et de syntheése QuartuslI.

Fig. A1_2. Photographie du FPGA stratixiii [ALT12].
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Fig. A1 3. Architecture de haut niveau du FPGA stratixiii. Les blocs ALMs (en bleus) constituent la

base du FPGA [ALTI2].

Ce FPGA integre entre autres les entités suivantes :

Des modules de logique adaptables (ALM adaptable logical modules en anglais) ce
qui représente 142500 éléments logiques,
4 DLLs (Delay Locked Loop/boucles a verrouillage de délais),
Des banques d’entrées/sorties pour pouvoir communiquer avec le monde extérieur et
assurer la programmation du FPGA,
5.4Mbit de mémoires SRAM partagées entre :
= Blocs M9K (9kbits),
* Blocs M114K (144kbits),
8 PLLs pour fournir des signaux d’horloge de périodes différentes,
Des DSP pour optimiser le fonctionnement de certaine application telles que le
filtrage, le traitement de 1’image ou de la vidéo :
= 384 blocs de DSP 18 bit,
* 96 blocs de DPS 36 bit,
744 broches pour pouvoir communiquer avec le monde extérieur et assurer son

alimentation.
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Les blocs de fonctions logiques illustrés en figure Al 1 sont matérialisés par les blocs
"ALMs" dont I’agencement est mis en avant par la figure Al 4 ci-dessous. Ceux-ci sont
regroupés par dizaine dans des unités appelées LAB (Logic Array Block/Bloc de réseaux
logiques). Nous retrouvons également les blocs ALM associés a de la mémoire SRAM dans
les unités appelées MLAB. Nous pouvons voir également le systéme d’interconnexion
délimité par un cercle en pointillé (qui fait référence aux modules (C) de la figure A1 _1). Les
fleches illustrent les différentes connexions programmables possibles. La figure A1 5 illustre
la constitution des cellules ALM. Nous y retrouvons des additionneurs, des multiplexeurs

ainsi que des registres. Le tout est associé¢ a la LUT.

Colonnes et lignes
d’interconnexions

programmables
M W A (A
ALM
+
SRAM
W AN AW N\A
/]\ . LAB MLAB
Interconnexions
locales

Fig. A1 4. Zoom sur [’architecture présentée en figure 25 [STRI2].
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Fig. Al 5. Vue haut niveau du module ALM du stratixiii [STR12].
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Le VHSICHDL (Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language

ou Langage de Description Matérielle pour Circuit Intégré Trés Haute Vitesse) couramment

appelé VHDL, fut développé dans les années 80 par le département de la défense des Etats-

Unis d’Amérique afin de créer des circuits électroniques rapides. Il permet de décrire le

comportement et 1’architecture du systéme électronique numérique que I’on veut créer tel

qu’un microprocesseur, un filtre numérique, un décodeur mp3, un processeur spécialis€¢ dans

le traitement d’image etc... Cet ensemble de portes peut étre soit gravé sur du silicium pour

donner naissance a un circuit nommé ASIC soit étre programmé dans un FPGA. Le langage

Verilog quant a lui, est I’équivalent du VHDL méme si sa syntaxe est différente et il est utilisé

principalement en dehors d’Europe. Le VHDL et le Verilog ne doivent pas étre confondu avec

un langage de programmation informatique tel que le C par exemple.
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I11.1. Exemple

Ci-dessous (figure Al 6) un exemple de fichier de description VHDL. Notre attention se
focalise sur le VHDL car il est principalement utilisé pour la conception du systéeme de
contrdle du capteur de force. Il s’agit donc d’une porte logique ET. Cette porte voit sa sortie

passer a 1’état logique 1 si et seulement si ses deux entrées sont a 1’état logique 1.

library ieee; 1
use ieee.std logic 1164.all;

entity ET is
port( entree_1: in std_logic;
entree 2:in std logic;

sortie: out std_logic 2

);
end ET;

. . . 7] entree 1 ______|
architecture archi of ET is - sortie
begin ET

entree_2
process(entree_1, entree 2)
begin
if ((entree_1='1") and (ent 2="1")) th
(( _ _)' a'n (entree_ )) then 3
sortie <="'1";
else
sortie <='0";
end if}
end process;

end archi;

Fig. A1 6. Exemple de réalisation d’une fonction logique (porte ET) a l’aide du langage de
description VHDL.

Un fichier de description VHDL se compose principalement de trois parties. La premiere
spécifie les standards utilisés pour décrire le systéme (la porte logique ET) et contient des
informations nécessaires pour sa synthése et sa simulation. La seconde partie concerne la
description des entrées et sorties de la porte. Pour cette étape, on peut considérer la porte
logique ET comme une boite noire. L’accent est mis sur la description de ses entrées et
sorties. On commence avec la commande entity qui informe le logiciel que 1’on crée une
boite. Celle-ci contient deux entrées (commande in) de nature logique (std_logic) et une sortie
(commande out) également logique (logic). Les notions d’entrées/sortie sont définis par la
commande port ();. Une fois cette boite définie, il ne reste plus qu’a décrire son
fonctionnement interne via 1’étape trois. Celle-ci est une description parmi plusieurs possibles.

On informe le synthétiseur que 1’on va procéder a la description avec les balises architecture
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archi begin (archi est choisi arbitrairement) et end archi,;. Les balises suivantes process
(entree 1, entree_2) begin et end process sont relatives a la description du fonctionnement
interne de la porte logique qui porte sur les entrées de celle-ci donc sur entree 1 et entree 2.
Les commandes qui suivent spécifient que si les deux entrées sont a 1’état logique "1" alors la
sortie passe a I’état logique "1" sinon elle reste a 1’état logique "0".

Pour créer des systémes plus complexe, le principe est exactement le méme.
Généralement, de tels systémes sont composés de plusieurs blocs fonctionnels pouvant étre
décris de la méme maniere que la porte logique ET. Un autre fichier VHDL permettra de les
rassembler et de les interconnecter entre eux et aux différentes entrées/sorties qui composent
ce systeme. Les parties une et deux seront nécessairement présentes et la partie trois
comprendra non pas une description comportementale comme ce fut le cas pour la
description de la porte logique ET mais une description structurelle pour spécifier les
différentes interconnexions.

L’outil de conception et de synthése va alors synthétiser ces fichiers pour produire un
fichier de programmation du FPGA dans le but d’implémenter ce systéme.
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I. Emulation

L’émulation est une technique qui permet simplement de programmer le FPGA (Field
Programmable Gate Array/Réseau de porte programmable par paquet) avec le module en
cours de conception et de le relier a I’environnement de développement, ici Simulink. La

figure A2 1 ci-dessous illustre cette technique appliquée a la boucle a verrouillage de phase

enticrement numérique (ADPLL).

ADPLL_Emulation

Fille Edit WYiew Simulstion Farmat Teaols Help

OeEdES B | & ) » B3 [Marmal - Eh mEE e
Sorties :
7 Les données du FPGA sont
&% ey , Nl
e envoyées sous Simulink via la

Signal Compiler

Stratix Il 350150 FPGA Development Board

Bloc représentant le FPGA
qui contient ’ADPLL

connexion USB Blaster

Ready

Entrées défini Simulink [ 26330853 F_FINALE[31:0)
ntrées définies sous Simulin FO_moins 3004z T .
filter_select(31:0) FOW_fs
Filter_select
F_mod@1.0)
£ mod ADPLL  output (3109
F_INIE ) FCWY_FSxG
[l =
Gain_PLLE10) ERE
_mod1 nea_out(13:0)
FOB10)
FO_10MHz

HIL

[127%

FixedStepDiscrete

Fig.A2 1. Exemple d’un banc d’émulation ott I’ADPLL est implémentée dans le FPGA et ses entrées

et sorties sont déportées sous Simulink.

Pour ce faire, sous Simulink, un module est instancié¢ représentant le FPGA programmé avec
I’ADPLL. Apres avoir lancé I’émulation tout comme nous lancerions une simulation,
Simulink envoi au FPGA par le biais d’un cable USB les données présentes en entrées et
récupere les données issues de I’ADPLL. L’émulation ne s’effectue pas en temps réel de part

le temps nécessaire a I’envoi et a la réception des données.

I1. Boucle a verrouillage de phase (PLL)

La premicre PLL totalement analogique et intégrée est apparue en 1965. L’arrivé des
circuits intégrés numériques permit dans les années 70 de concevoir des PLL mixtes. Le
comparateur de phase était alors le seul élément numérique. Les PLL sont utilisées dans une
multitude d’appareils tel que les modems, les téléphones portables, les émetteurs et récepteurs

radios, les radars, les processeurs et bien d’autres encore, en d’autres termes la ou la

—
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multiplication de fréquence, la démodulation de signaux et la génération d’horloge sont
nécessaires.
I1.1 PLL fractionnelle

Filtre de
boucle
Sin

P Détecteur I A L @ Jout >
OSC -n.| de phase -l»

Ocillateur

+N/N+1

1

Logique de
controle

Fig.A2 2. Schéma de principe d’une PLL fractionnelle. Le diviseur de boucle divise par N pendant
un certain nombre de cycle puis par N+1 les cycles restants dans le but de fournir une fréquence de

sortie f,,, d une valeur multiple et non entiere de la fréquence d’entrée f,.

Avec ce type de PLL il est possible d’obtenir une fréquence de sortie dont la valeur moyenne

ne soit pas un multiple entier de la fréquence d’entrée f;, comme le montre la relation (A2 1).
1
SN+l (A2_1)
foul [ M J f;n

N désigne le facteur de division et M désigne le nombre de cycle correspondant a la division
par N+1. La commutation entre les deux facteurs de division est gérée par une logique de
contrdle. Ce type de PLL ne convient pas pour notre application car pour générer des
fréquences multiples méme non entieres il est nécessaire que la fréquence de référence f;, soit
de 100mHz. De plus afin de permettre une division par N/N+1, cela impliquerait d’avoir un
facteur N programmable et de tres grande valeur pour pouvoir atteindre une fréquence de
sortiec de 60MHz et de plus cela engendrerait une logique de contrdle trés complexe afin de

permettre 1’obtention d’une fréquence moyenne multiple et non entiere.
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I1.2 PLL entiérement numérique
I1.2.1. PLL numérique a entrée binaire

Nous retrouvons la PLL a bascule (flip-flop PLL) [SAL06] illustrée sur la figure A2 3.
Elle est, en outre, constituée d’un filtre N-bit, généralement un IIR (réponse impulsionnelle
infinie) du premier ordre et d’'un DCO (oscillateur contr6lé numériquement) en guise
d’oscillateur. Ainsi le signal d’entrée x(?) et celui généré par le DCO y(?) sont de type binaire.
L’état haut de la sortie Q correspond a I’écart des fronts montants de ces deux signaux. Il est
donc proportionnel a leur écart de phase. Durant 1’état haut de Q, le compteur s’incrémente et
fournit la valeur N, (encodée sur plusieurs bits), image de I’écart de phase, au filtre
numérique. Ce dernier délivre le signal K au DCO qui fournira une fois la PLL verrouillée un
signal impulsionnel y(?) de méme fréquence que x(z). Le DCO est quant a lui un compteur
programmable basé sur un diviseur. Ce type d’architecture est plus simple a réaliser et ne
nécessite que peu de surface silicium. Dl a la nature du filtre IR il faudra veiller a la stabilité
de la PLL.

Entrée Clear
(signal sinusoidal) ¢
X0 —p| Set Q
e N .
_I.> Compteur - Fl%t;e
) Clear Q numerique
Clk é £=2"1,
t DCO impulsions K
- y@® p DCO

Fig.A2 3. PLL a bascule et entierement numérique.

Une deuxieme topologie, illustrée sur la figure A2 4, est appelée PLL a avance-retard
("lead lag PLL" en anglais) [SAL06]. Ce nom est 1a aussi di a la nature du comparateur de
phase. Cette PLL contient en outre un filtre numérique séquentiel, un contréleur de phase en
guise d’oscillateur et un diviseur par L. Le signal d’entrée, aprés avoir été traité par le
comparateur analogique devient binaire alors que le signal généré par le DCO est
impulsionnel tout comme le détecteur de phase. Le filtre numérique séquentiel compte ou
décompte jusqu’a atteindre la valeur 2N ou 0. Dés qu’une de ces valeurs est atteinte, le
compteur se réinitialise et géneére soit une impulsion Avance soit une impulsion Retard a
destination du controleur de phase. Le train d’impulsion périodique qu’il fournit se verra alors
contenir une impulsion supplémentaire entre deux impulsions successives ou se verra enlever

une impulsion. Apres avoir été divisé par L, nous obtenons le signal impulsionnel b.
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Filtre numérique

Entrée séquentiel
(signal sinusoidal) q (compteur 2N+1)
a | Détecteur ———p| Up
dephase F~—— g Down
i 0 N
= Resetla N
Avance Retard
Y Y
. b A
Sortic g L [«— Contrdleur de phase 4—0
g
clk

Fig. A2 4. PLL a avance-retard (lead lag PLL en anglais).

Enfin, nous finissons par la PLL OU exclusive (XOR PLL en anglais) [SALO06]
montrée sur la figure A2 5. Comme son nom I’indique, elle comprend un comparateur de
phase basé sur une porte logique OU-EX. Elle comporte également un filtre basé sur un
compteur modulo K et un DCO réalisé avec un compteur/décompteur associé¢ a un diviseur
par N. Le comparateur de phase génére un signal image de I’écart de phase entre les signaux
binaires in et out. Selon le niveau logique de V; le compteur incrémente ou décrémente
jusqu’a atteindre respectivement la valeur K ou 0. Cela fait, une impulsion sur la sortie C est
générée si la valeur K est atteinte ou bien sur la sortie B si c’est la valeur zéro. Cela va avoir
pour effet de respectivement augmenter ou diminuer la période du signal F. Le compteur qui
implémente le filtre est cadencé a une fréquence f;=Mf) et le compteur qui constitue en partie

le DCO est cadencé a une fréquence f>=2Nfy. Souvent, ces deux fréquences sont égales.

Mo
in vy *

——D——p c
Compteur (K)
gl
S MSB F [[INC  DEC
N ] Compteur 4“
f>=2Nfp

Fig. A2 5. PLL OU-Exclusive.
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11.2.2. PLL numérique a entrée analogique et numérique
La figure A2 6 montre l’architecture d’'une PLL a fréquence d’échantillonnage de

Nyquist, (Nyquist-rate PLL en anglais) [SALO6]. Elle est constituée d’un multiplieur en guise
de comparateur de phase, d’un filtre numérique sur N-bit et d’'un DCO. Un ADC
(convertisseur analogique/numérique) est utilisé pour échantillonner le signal sinusoidal x(?)
dont la fréquence doit étre asservie. Le DCO géneére un signal binaire v(k) qui sera comparé au
signal sinusoidal. Le signal e(k) ainsi généré sera filtré pour donner y(k) utilisé comme
consigne de fréquence pour le DCO. A noter qu’il est possible pour le DCO de générer un

signal sinusoidal si nous y enlevons le module qui permet le formatage en signaux binaires.

Entrée
(signal sinusoidal) ADC Filtre
(1 numérique
(Algorithme)

Fig. A2 6. PLL a fréquence d’échantillonnage de Nyquist.

Une variante de la topologie précédente est représentée sur la figure A2 7 [SALO6].
Celle-ci est dotée d’un ADC en guise de comparateur de phase, d’un filtre de boucle sur N-bit
et d’'un DCO qui est constitu¢ principalement d’un décompteur programmable suivi par un
détecteur de passage par zéro. L’ADC effectue un échantillonnage non uniforme du signal
sinusoidal x(¢). La commande d’échantillonnage v(z) est un signal binaire de courte durée
assimilable & une impulsion qui est généré par le DCO a chaque fois que le décompteur atteint
zéro. Ces impulsions régissent le fonctionnement de I’ADC comme le ferait un signal
d’horloge en fonctionnement synchrone. Le signal x(k) ainsi généré va étre utilisé par le filtre
pour actualiser le signal de consigne y(k) nécessaire au DCO pour maintenir la PLL

verrouillée.
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Entrée . )
(signal sinusoidal) ) Filtre y®
o

ADC numérique (N-bit)

x(1)

V(1)

DCO

A

Fig. A2 7. PLL a échantillonnage non uniforme.

I1.2.3. PLL numérique a entrée enticrement analogique
La troisieme catégorie est représentée par la figure A2 8 [BES03]. Cette PLL est

constituée d’un comparateur de phase basé sur la transformé d’Hilbert (cf. figure A2 13), sur
un filtre IIR du premier ordre et sur un DCO générant deux signaux sinusoidaux en quadrature
de phase. Cette PLL travaille avec des signaux u; et u, sinusoidaux. Le fonctionnement de
cette PLL suppose que 1’écart de phase (représentée par I’erreur de phase 6,) soit contenu dans
us, le DCO délivrant un signal u, avec exactement la méme pulsation wy que u,. Le signal uy,
fournit par le comparateur de phase est alors assimilable a 6,. u; va étre moyenné par le filtre
de boucle pour donner le signal u,qui est utilisé par le DCO, ce qui permet a la PLL de rester
verrouillée sur u;. Ce type de PLL peut étre implémenté matériellement mais le comparateur
nécessiterait énormément de ressource. Ce type d’architecture est plutot implémenté sur DSP.
De plus, il nécessite que le DCO génére a tout moment la méme pulsation wy que u;. Cela

semble délicat siu; et u; n’ont pas la méme source a I’origine de leur pulsation.

|
|
a—
< udl Mult [
U=y Hilber) F——— ——> |
cos(wot+0,) clk | Uy |
N A A | Add = |
u

’ | b= —> |
Sortiet= =|E = = | Mult |
optionnelle : |
|
clk iy, | 1L |
I z |
! |
y b |

I

cos(wot) sin(wyt) Kt

DCO

Fig. A2 8. PLL a transformée d’Hilbert.
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II1. Comparateur de phase

La démocratisation de 1’électronique numérique a contribu¢ au développement de
comparateur de phase numérique. La premie¢re PLL dotée d’un comparateur de phase
numérique apparaitra dans les années 70. Elle portera le nom de "PLL Mixte". L’utilisation de
comparateur de phase numérique s’est depuis généralisée et a en quelque sorte marginalisé
I’utilisation du comparateur de phase de type 1. Ci-dessous sont représentés les principaux
types de comparateur numériques. La figure A2 9 met en avant les comparateurs de phase

utilisés lorsque les signaux présents en entrée sont codés sur un bit.

Entréel \ Sortie " —p Q »UP
Entrée2 ﬁ Entréel P FF
Cp
(a)
Entréel —J> 7 Q Sortie c
D
FF Entrée2 CP
FF
Entrée2 —_t> K Q e —1p Q p DN
(b) (©

Fig. A2 9. Principaux types de comparateur de phase numérique fonctionnant avec des signaux
binaires. (a) Le comparateur de phase basé sur une porte logique OU EX. (b) Un comparateur de
phase reposant sur une bascule JK. (c) Un comparateur de phase-fréquence reposant principalement
sur deux bascules D et une porte logique ET. Celui-ci a la particularité de comparer [’écart de
fréquence des signaux présent sur les deux entrées (Entréel et Entrée2) dans le but d’accélérer

["accrochage de la PLL. Une fois cette étape terminée, il compare les phases relatives a ces signaux.

La figure A2 9(a) met en avant un comparateur de phase basé sur une porte logique OU EX
(pour exclusive). Il est comparable au multiplieur analogique dans son fonctionnement mis a
part que les signaux sont de nature binaire (“0“ ou “1%). Ce circuit est dit "combinatoire* car
il n’a pas besoin d’horloge pour fonctionner. Nous retrouvons de méme sur la figure A2 9(b)
la bascule JK faisant office de comparateur. A la différence de la porte logique OU EX, ce
comparateur fonctionne avec les fronts montants des signaux a comparer lui conférant une
nature séquentielle. La figure A2 9(c) présente un comparateur de phase-fréquence
séquentiel. L’appellation phase-fréquence est issue du fait qu’il fonctionne d’abord en
comparateur de fréquence dans le but d’accélérer le verrouillage de la PLL puis en
comparateur de phase une fois que le verrouillage a eu lieu. Le comparateur de phase-

fréquence est constitué entre autre de deux bascules D et d’une porte logique ET. Il est le plus
164



Annexe 11

souvent utilis¢é avec une PLL mixte dite & pompe de charge. Les signaux UP et DN
commandent alors une pompe de charge qui délivre un courant qui sera I’'image du déphasage
des signaux présent en entrée du comparateur de phase-fréquence. Cependant, ces différents
comparateurs ne conviennent pas car le signal recu et a traiter par le démodulateur est de
nature sinusoidale et encodé¢ sur quatorze bit.

Ci-dessous sont représentés les principaux comparateurs de phase numérique plus
adapté au traitement de signaux encod¢ non pas sur un bit mais sur un mot binaire. La figure
A2 10 représente le schéma de principe d’un détecteur de phase basé sur un compteur a
bascule. La sortie Q de la bascule RS délivre un signal de niveau logique “1* dont la durée est
fonction de la différence de phase entre les signaux u; et u,. Le compteur est alors activé et
fournit le signal 6, proportionnel a I’erreur de phase et qui est encodé sur N bit. Il est
réinitialisé des que u; présente un nouveau front montant. Cette structure ne convient pas car
elle nécessite que u; et u, soit de type binaire ce qui pose la méme problématique que pour les

comparateurs de phase et phase-fréquence présenté ci-dessus.

N ~0,

m

>S Q] Enable
Bascule Compteur

DR |—> Clk Arst

Horloge haute fréquence

v v

LL5]

Fig. A2 _10. Détecteur de phase basé sur un compteur a bascule Flip-Flop (FF).

La figure A2 11 représente I’architecture de base d’un convertisseur temps vers délais
(TDC). Ce TDC fournit en sortie une valeur qui est I'image de 1’écart de phase entre les
signaux d’entrée représentés par F.r et Fyco. La sortie peut étre codée sur plusieurs bit en
fonction de la précision que I’on veut obtenir. Ce type de comparateur de phase ne convient

pas car il ne prend en compte que des signaux d’entrée binaires.
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ST

| Wb
'

Fig. A2 _11. Structure de principe du convertisseur temps vers délai ("time to delay converter").

Fxco

—
|

—
|
—=

Qn

Ci-dessous, la figure A2 12 présente un détecteur de phase par passage a zéro. Une
des réalisations possibles consiste a utiliser un détecteur de seuil positif qui cadence I’ADC a
partir des fronts montant du signal u,. Ainsi, ’ADC préléve un échantillon du signal
analogique u; et génére a partir de celui-ci un signal 6, image de I’erreur de phase entre u; et
uy. L’inconvénient de ce type de détecteur au vu de notre application réside dans le fait qu’u;

doit étre un signal binaire.

u; (analogique)

1.

Fig. A2 _12. Détecteur de phase par passage a zéro basé sur un ADC. A chaque coup d’horloge
geénéré par le détecteur de seuil positif (PED) a partir des fronts montant du signal u,, 1’ADC préléve
un échantillon du signal analogique u,. Par la suite, il crée un signal 0, qui est l'image de [’erreur de

phase entre u; et u,.
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La figure A2 13 met en avant un comparateur de phase qui se base sur la transformée

d’Hilbert dans le but d’extraire la phase du signal #; nommée 6, sur lequel la PLL doit étre

verrouillée.
w9 ~
=D -v2 == MUL >
cos(@,)
A Add 1 tg(0.)
= MUL . l
a XY tan? =0,
> MUL = X
~ Add = 0
JA
MUL sin(0,)
_______ < v\ _
Sin(Wﬂt)cos(wot)
DCO

Fig. A2 13. Détecteur de phase basé sur la transformée d’Hilbert.

Pour ce faire, il est nécessaire de déphaser de -n/2 le signal u; a 1’aide d’un filtre
représenté par le bloc nommé “-m/2“ (qui réalise la transformée d’Hilbert). Puis, il faut le
multiplier par deux sinusoides en quadrature ayant la méme fréquence qu’u; (sin(wyt) et
cos(wyt)) dans le but d’obtenir le sinus et le cosinus de 8. A noter qu’un de ces deux signaux
est utilisé en sortie de la PLL. Il ne reste plus qu’a effectuer le rapport cosinus sur sinus et
calculer I’arc-tangente afin d’obtenir 6,. Ce détecteur, se préte mieux a une implémentation
logicielle comme il est dit dans [BESO03]. En effet, le nombre d’opérateur arithmétique
nécessaire, engendrerait une consommation de ressource au sein du FPGA trop importante.
De plus, la latence engendrée par un tel comparateur n’en fait pas un candidat optimal pour
cette application. En outre, ce type de détecteur s’emploi pour des systemes ou la pulsation est
supposé constante et en considérant que seul 6, varie, ce qui n’est pas forcément le cas dans
notre application. Enfin, ce systéeme suppose que le signal envoy¢ au comparateur de phase et
le signal provenant du DCO, qui en plus d’étre utilisé comme [’oscillateur de la PLL est
utilisé comme générateur de sinusoide en quadrature, soit a la méme pulsation que le signal u;,
ce qui est tres délicat a mettre en place.

Une version simplifiée existe et est représentée par la figure A2 14. Il s’agit d’un
détecteur de phase a moyenneur. Nous avons toujours besoin d’utiliser 1’oscillateur de la
boucle pour générer les deux sinusoides en quadrature mais cette fois-ci des blocs
"moyenneur" remplacent une partie des blocs MUL et ADDER. Ces blocs sont ni plus ni
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moins que des filtres qui permettent d’obtenir la valeur moyenne de cos(@.) et de sin(8,) pour
en extraire par la suite la valeur moyenne de 6,. Malgré cet allégement, cette structure

présente les mémes inconvénients que la structure précédente vis-a-vis de notre utilisation.

cos(0.)
u;(?) > MUL P> Moyenneur —3Y
tg(0.) _
XY == tan" —>0,
sin(0.)
> MUL {3 Moyenneur ——Y X

o

sin(wgt) cos(wyt)

DCO

Fig. A2_14. Détecteur de phase a moyenneur.

IV. Accumulateur de phase

Des implémentations "simples" mettent en ceuvre un additionneur et un registre de
mémorisation, tous deux codés sur L bit. Bien qu’elle présente une faible consommation et
occupe peu de surface, sa fréquence de fonctionnement se situe parmi les moins élevées.

La structure parallele permet, quant a elle, d’augmenter la fréquence de
fonctionnement en faisant fonctionner les additionneurs simultanément au prix d’une
occupation en surface et une consommation plus importante.

La structure "pipeline" peut étre vue comme un compromis entre les deux premieres.
En effet, méme si elle ne permet pas d’atteindre des fréquences aussi €élevées que la structure
parallele, elle présente cependant une fréquence de fonctionnement plus élevée que la
’architecture "simple" tout en consommant moins que la structure parallele. Pour ce faire, on
utilise plusieurs additionneurs élémentaires a la place d’un seul. La latence qu’impose cette
structure doit tre prise en compte lors de 1’étude de faisabilité.

Tout comme I’accumulateur, I’additionneur peut étre réalisé selon deux principales
architectures. Il y a ainsi ’additionneur a propagation de retenue qui est une structure simple
mais peu performante en vitesse a cause de la propagation de la retenue d’un étage a un autre.
Enfin, il y a également I’additionneur a anticipation de retenue dont le but est de pallier les

défauts de la premicre.
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V. Convertisseur phase vers amplitude (CPA)

Dans sa forme la plus simple, ’accumulateur de phase était reli¢ a une mémoire de
type ROM ou EPROM utilisé comme "look up table". Cette derniere associait a chaque valeur
de la phase le sinus et/ou le cosinus (ou tout autre fonction voulue) associé. De part
I’augmentation exponentielle de la mémoire en fonction de la taille du bus de sortie de
I’accumulateur de phase, celui-ci fut tronqué. Mais cela ne fut pas suffisant car la mémoire
bien que simple a implémenter restait trop volumineuse. C’est pour cela que les propriétés de

symétrie de la fonction sinus ont été utilisées dans le but de réduire sa taille.

V.1. Décomposition angulaire

Cette technique a pour but de minimiser 1’utilisation de la mémoire. A la place de
stocker les valeurs de la sinusoide correspondant a la plage [0, n/2] on utilise les identités
trigonométriques ou bien une approximation de celles-ci. Ceci permet de découper la plage en

angle dit "grossier" et "fin" comme illustré sur la figure A2 15.

Valeur grossiére

sin(6) /
A

Valeur fine

!

Fig. A2 15. Schéma de principe qui illustre cette méthode. Une mémoire stocke les valeurs
"grossieres" et une seconde mémoire les valeurs "fines". Ces dernieres sont placées entre chaque
valeur grossiere. On obtient ainsi une sinusoide d’une précision donnée en minimisant [ 'utilisation de

la mémoire.
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L’idée est alors d’utiliser une mémoire pour stocker les valeurs d’angle "grossier" et une
mémoire pour les valeurs "fines". L’approximation suivante est utilisée dans I'un des
premiers articles a présenter la décomposition angulaire appliqué au CPA [HUT75]:

sin(@) =sin(C + F') = sin(C) +sin(F).cos(C) (A2 2)

L’angle 6 est décomposé en la somme d’un angle dit "grossier" (coarse) C est d’un angle fin
(fine) F. L auteur utilise deux mémoires pour stocker les valeurs "grossieres" sin(C) d’une
part et le produit sin(F).cos(C). Les données issues de ces deux mémoires sont sommées et le
sinus associé¢ a I’angle est ainsi fournit (a I’erreur d’approximation pres). Les améliorations
apportées dans ce domaine visent a utiliser les identités trigonométriques pour ne pas avoir
d’erreur d’approximation tout en utilisant le minimum de ressource matérielle. Cette méthode
présente 1’avantage de pouvoir €tre implémenté directement car il suffit de stocker en
mémoire les valeurs des sin/cos et d’utiliser, dans le cas de la relation (A2 2) un additionneur
et un multiplieur. Néanmoins, le principal inconvénient réside dans sa limitation aux identités

trigonométriques.

V.2. Compression du signal sinusoidal

Cette méthode utilisée pour la premiere fois par [NIC88] approxime le signal
sinusoidal a générer a partir de la rampe de phase fournit par I’accumulateur. Comme le
montre la figure A2 16, cette technique s’appuie sur un module qui génére une approximation
de la sinusoide nommé "Circuit d’approximation" et d’une mémoire ROM qui stocke I’erreur

résiduelle et dont le contenu est ajouté a I’approximation.

Correction d’erreur
—— p ——>
(ROM) a4 4

Circuit d’approximation

CPA

Fig. A2 16. Schéma de principe d’implémentation de la technique de compression du signal
sinusoidal. A la place d utiliser deux mémoires, nous utilisons un circuit d’approximation générant
une sinusoide approximative. La mémoire stocke des valeurs de correction qui permettent de se

rapprocher d’une sinusoide "idéale".
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Cela permet de minimiser I’erreur engendrée par cette approximation. L’objectif est d’ainsi de
réduire la taille de la mémoire en diminuant la taille des cases mémoires de d bit. La capacité

de mémoire est ainsi diminuée d’un facteur z:

=22 (A2 3)

La taille du bus d’entrée W suit la méme pensée que le systéme illustré sur la figure 68 du
chapitre 3 paragraphe 11.5.3, a savoir utiliser les deux bit de poids fort pour travailler dans la
plage [0,2x] a partir de la plage de fonctionnement actuelle [0,7/2]. Bien qu’il nécessite en fin
de compte I’emploi de deux CPA et qu’il soit d’avantage destiné aux systémes dit hybrides, il
présente I'intérét de pouvoir réduire la taille de la mémoire tout en ne nécessitant pas un

surplus de ressource matérielle ce qui permet un gain en surface.

V.3. Approximations polynomiales

L’approximation polynomiale peut étre vue comme une amélioration de la méthode
mettant en ceuvre la compression du signal sinusoidal. Cette derni¢re est un cas particulier de
la relation (9) présente dans [LAN]. L’idée est alors de reprendre la relation (9) et de
I’'implémenter. Pour ce faire, la conception des CPA est fonction de quatre parametres
directement reliés a (9). Il y a pour commencer le degré » (avec >1) de I’approximation
polynomiale. Plus le degré est élevé, meilleure est I’approximation. Par la suite, il y a le
nombre de segment polynomial continu par morceaux s (avec s>1) ainsi que la position du
point de raccord x; d’un polynéme a un autre. Pour finir, il y a la maniére dont sont calculés
les coefficients c. Cette méthode nécessite beaucoup moins de capacité mémoire que le
systeme présenté sur la figure 68 du chapitre 3 paragraphe 11.5.3, ce qui permet diminuer le
colt en surface. L’emploi d’additionneur et de multiplieur n’ont pas de conséquence sur
I’occupation surfacique. L’interprétation graphique de la relation (9) peut étre traduite a I’aide
de la figure A2 17.
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Amplitude

Fig. A2 17. Schéma de principe qui illustre cette méthode. La sinusoide est reconstituée a l’aide de
plusieurs polynéomes qui peuvent étre des droites ou bien des polynémes de degré plus élevé en

fonction de la précision voulue.

Ainsi chaque polyndme entre les bornes xy, x;,... approxime une partie de la sinusoide idéale.
Si r=1 nous obtenons une droite. Si 7=2 nous obtiendrons un polyndme de degré deux lequel
"épousera" d’avantage la forme de la sinusoide. Cette technique permet d’atteindre un facteur
SFDR assez important pour un investissement matériel relativement faible et une
consommation peu élevée. Cependant, le processus de détermination des parametres peut étre
complexe tout comme le choix des coefficients. Les méthodes de calcul de ces derniers
comptent pour beaucoup dans I’efficacité¢ de cette méthode. Pour finir, si les approximations
sont d’ordre élevé, le CPA pourra nécessiter d’avantage de ressource matérielle, ce qui rendra

sa réalisation complexe et voir sa consommation électrique augmenter.

V.4. Fusion en un seul élément du CPA et du convertisseur numérique analogique

Le DDFS (synthétiseur numérique de fréquence, appelé également DDS) est
généralement suivit d’un convertisseur numérique/analogique (CNA ou DAC en anglais) pour
avoir une sortie analogique. L’idée de cette méthode, dans ce cas de figure, repose sur la
fusion en un seul élément du CPA et du DAC, donnant naissance a un DAC non linéaire
directement connecté¢ a I’accumulateur de phase comme le montre la figure A2 18. Cette
technique permet de créer les DDF les plus rapides capables de générer des fréquences de
sortie supérieures au gigahertz [CHE10] ce qui les rend intéressant pour les systémes radars

[GEN10] qui nécessitent une grande précision fréquentielle sur une large plage de fréquence.
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MSBI1
MSB2
Accumulateur
de
phase Sortie
FCW ) . ., . | analogique
——> ——» Complémenta 1 Wb DAC non linéaire f——»
L W=M-2
Al il

Fig. A2 18. Schéma de principe issu de la fusion en un seul élément du DAC et du CPA.

Ce DAC est non linéaire puisqu’il est nécessaire d’associer au signal linéaire issu de
I’accumulateur de phase un signal sinusoidal (sinus, cosinus ou bien les deux si deux sorties
en quadrature sont souhaitées). Le bit de signe (MSBI1) est désormais fournit au DAC non
linéaire au lieu du CPA de la figure 68 du chapitre 3 paragraphe 11.5.3. L’avantage de cette
technique est sa faible consommation tout en ayant un SFDR (spurious free dynamic range en
anglais) en sortie du DAC identique a celui lié¢ a une architecture comprenant I’accumulateur,
le CPA et un DAC "classique ". Cependant, son emploi reste limité aux systemes qui

nécessitent une sortie analogique et le SFDR est peu élevé a haute fréquence.

V.5. Méthode basée sur la rotation angulaire

En 1971, en ne modifiant que quelques parametres, J S Walter [WAL71] généralisa
son utilisation aux fonctions logarithme, exponentielle, racine carrée. Il sera utilisé par la suite
dans les calculatrices pour implémenter les différentes fonctions trigonométriques, le

traitement des signaux radars, les coprocesseurs mathématiques.

VI. Distribution des raies parasites issues de la troncature de phase
Le lecteur désireux d’en savoir d’avantage et voulant étudier plus en détail la

répartition de ces raies parasites pourra bien entendu se référer a [ADE99] ainsi qu’a [NIC87]
et [TOROS].
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VII. Explication de I’algorithme CORDIC (COordinate Rotation Digital
Computer)

Le CORDIC est basé sur la matrice de rotation suivante :

x") (cos(d) —sin(0))(x

v Lsin@)  cos@) )\ y (A2_4)
Graphiquement, la relation (A2 4) signifie que le vecteur V’(x’, y’) est le résultat de la
rotation du vecteur V(x ,y) d’un angle ® comme I’illustre la figure A2 19 ci-dessous. C’est ce

principe qui est mis en application dans I’exemple illustré par la figure 70 du chapitre 3

paragraphe 11.5.3.1.

0 L X

X

Fig. A2_19. Rotation d’un angle © du vecteur V(x, y) donnant lieu au vecteur V'(x’, y’).

Cependant, la relation (A2 4) ne peut pas étre utilisée comme telle par le CORDIC car elle
suppose que cos(®) et sin(®) sont connus. Or, le but du CORDIC dans ce mode 1a est
justement de les déterminer. Qui plus est, la multiplication et la division doivent étre
exclusivement réalisées par "bit shifting". Par conséquent, la relation (A2 4) doit étre réécrite.
Les différentes relations ci-dessous permettent d’aboutir aux équations (A2 13), (A2 14) et
(A2 15) qui sont le cceur méme de l’algorithme CORDIC et qui seront implémentées
matériellement. Nous commengons alors par réécrire la relation (A2 _4) dans le but de faire

apparaitre le terme tan().

[x'j=cos(0)( 1 —tan(@)j(x] (A2_5)
y' tan(0) 1 y
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O est par la suite décompose en une somme d’angle ¢; :

0=Y0 (A2_6)

Avec
@, = arctan(27") (A2_7)

@; est exprimé ainsi (en puissance de deux) pour pouvoir utiliser uniquement les décalages de

bit pour effectuer les multiplications et divisions. La relation (A2 5) devient:

x') 1 1 —tan(g,) \( x (A2_8)
S oy 1))

Pour pouvoir converger, il est nécessaire de savoir dans quel sens nous devons effectuer la
rotation, ainsi il est nécessaire de définir une variable qui indique le sens de rotation, celle-ci
se nomme d;.

d; = signl0 —(dyp, +d\, +..+d, 0, )] (A2.9)

La relation (A2_8) peut ainsi s’écrire :

x5 1 —d27")(x
[y.j—gcos(@)( Q21 ju (A2_10)

Nous posons K comme étant :

K= Hcos(arctan(Z ) = H \/7 (A2 11)

Apreés quelques itérations K converge vers 0.607. Généralement, le nombre d’itération
pratique est toujours plus élevé que le nombre d’itération nécessaire a la convergence de K.
En I’introduisant, il est alors possible de seulement multiplier la valeur finale par celui-ci (a la

fin du processus d’itération). Cette approche simplifie I’implémentation, matérielle.
cos(6) (1 =d27)(1) & 1 -d27\(K (A2_12)
S | e =11} -
sin(6) o\ d,;2 1 0) “o\d2 1 0
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Les séries x(i) et y(i) (relation (A2 13) et (A2 14)) qui convergent vers cos(®) et sin(®)
respectivement sont déduites de la relation (50).
X, =x—yd?2" (A2_13)

i+1
YVin = xidiz_i +; (A2_14)

Pour déterminer le signe de d;, nous utilisons la relation (A2 15) ci-dessous.

z

=z, —d, arctan(27") (A2_15)

i+1

di=-1s1z;<0 ou d;=1 siz>0. (A2_16)

La variable z sert d’accumulateur et le résultat de la relation (A2 15) définira le signe de d..
La variable z est initialisé a la valeur z) qui n’est rien d’autre que I’angle @ pour lequel le
CORDIC doit calculer le sinus et le cosinus. Les valeurs d’arctan(2”) sont stockées dans une
mémoire de tres faible capacité puisqu’il est seulement nécessaire de stocker autant de valeur
qu’il y a d’itération. La plage de fonctionnement [-m /2, m /2] est due a I'utilisation de

arctan(l) comme premicre itération.
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VIII. Captures d’écran relatives au signal FCWgg(nT))

Les figures A2 20, A2 21 et A2 22 présentées ci-dessous illustrent respectivement
I’effet du gain, du filtre et de la fréquence d’entrée (résonance) sur I’évolution temporelle de
la sortie FCWgrs(nT;) et prouvent également que le systeme fonctionne dans la plage de
fréquence [20kHz, 60MHz]. Pour chacune de ces figures, la modulation de fréquence
(fmoa=50Hz) a été fixée a S0Hz et ’écart de fréquence a 100mHz.

Les résultats présentés sur la figure A2 20 ont les paramétres suivant en commun :
fin=20kHz, Sélection bit=5, Module de filtrage 3 : fc3q=16kHz. Seul le gain change. Nous
pouvons voir qu'une valeur de gain élevée (G=10) engendre des ondulations (figure A2 20
(a)). En fixant G=12 (figure A2 20(b)) nous obtenons un signal convenable. Si le gain est
insuffisant (G=14), ’ADPLL n’est alors pas assez rapide pour pouvoir se verrouiller.

Les résultats présentés sur la figure A2 21 ont les paramétres suivant en commun :
fin=2.1MHz, G=10, Sélection bit=4. Seul le module de filtrage change. Nous pouvons voir
que ’ADPLL est capable de se verrouiller (figure A2 21(b)) qu’avec le module de filtrage 2
(fc3ap=95kHz).

Les résultats présentés sur la figure A2 22 ont les parametres suivants en commun :
Module de filtrage 3 : fc.3qp =16kHz, G=12, Sélection bit=2. Seule la fréquence d’entrée
varie. Au fur et 2 mesure que nous nous rapprochons des conditions limites d’utilisation
(critere de Shannon-Nyquist, ici 7SMHz) le signal devient moins "net". Cela s’explique par le
fait que nous disposons de peu d’échantillon par période du signal qui est envoyé a ’ADPLL
(3 dans le cas du signal a S0MHz). Malgré cela, nous pouvons parfaitement observer que la

détection de 1’écart de fréquence de 100mHz fonctionne correctement.
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Fig. A2 20. Evolution temporelle de FCWgs(nT)), f,,=20kH?, f...,.~50Hz, Sélection bit=5, Module
de filtrage 3 : fc.3u5=16kHz. (a) G=10 (équivalent & une multiplication par 2'°). Le signal présente
beaucoup trop d’ondulation. (b) G=12. L’ADPLL se verrouille convenablement. (c) G=14. L’ ADPLL

est incapable de se verrouiller.
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Fig. A2 21. Evolution temporelle de FCWgs(nT)).f,,=2.1MHz, f,.,s=50Hz, G=10, Sélection bit=4.
(a) Module de filtrage 3 : fc.;u5 =16kHz. (b) Module de filtrage 2 : fc_;qs =95kHz. Le couple [G=10),
module de filtrage 2] permet a I’ADPLL de suivre les décalages en fréquence.
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Fig. A2 22. Evolution temporelle de FCWgs(nT)), fna=30Hz, Module de filtrage 3 : fc.;qp =16kHz,
G=12, Sélection bit=2. (a) f,,=40MHz. (b) f;,=50MHz. Au plus nous nous approchons des conditions
limites d’utilisation (critére de Shannon-Nyquist) au moins nous disposons d’échantillons du signal
d’entrée (trois dans ce cas ci). Néanmoins, le systeme est capable de détecter I’écart de fréquence de

100mHz.
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I. Transformée bilinéaire de la fonction de transfert en z réduite

Les figures ci-dessous (imprimes €cran du logiciel Matlab) illustrent graphiquement
I’évolution fréquentielle des fonctions de transfert (discrétes et continues) relatives aux filtres
a réponse impulsionnelle finie (FIR) FIR,, FIR3, FIR4, FIRs. Un tableau situé en dessous de

chaque graphe en présente les caractéristiques fréquentielles principales.

Bode Diagram

FIR; initial z-transfert function

5" order reduced FIR, z-transfert function

s-domain equivalent (bilinear transformation) of the 5™
order reduced FIR, z-transfert function
 Ayav=-35.7dB@2.5MHz
| Apygn=-36.7dB@2.5MHz
. AM1N=-60dB@2.5MHz

SN =P

Mogntude (48)

- AYaVavavavaya

107rad/s e

Fig. A3 1. Comportement fréquentiel des fonctions de transfert associées au filtre FIR,. En bleu, la
fonction de transfert en z initiale, en vert la fonction de transfert en z réduite, en rouge la fonction de

transfert dans le domaine continu (fonction de transfert en s).

Z-transfert function | Reduced-Z (5 order) BT*
Se2 (f-3a8) 930kHz 918kHz 920kHz
Ay @ 2.5MHz -60dB -36.7dB -35.7dB

Tableau. A3_1- Propriétés relatives aux fonctions de transfert associées au filtre FIR,.

*Transformation bilinéaire.

FIR5 initial z-transfert function

- 5™ order reduced FIR; z-transfert function
s-domain equivalent (bilinear transformation) of the st
order reduced FIR5 z-transfert function

20 ¢ A]WIN= -34dB@500kHZ

S =

MM

Fig. A3 2. Comportement fréquentiel des fonctions de transfert associées au filtre FIR;. En bleu, la
Jfonction de transfert en z initiale, en vert la fonction de transfert en z réduite, en rouge la fonction de
transfert dans le domaine continu (fonction de transfert en s). Zoom effectué sur la zone de transition.

L Ayy=-3 5dB@S500kH?,
“ Aygy=-60dB@500kH?

VAR

|

e 10"rad/s
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Z-transfert function | Reduced-Z (5 order) BT*
Jes (F-3a) 220kHz 218kHz 215kHz
Ayy @ 500kHz -60dB -35dB -34dB

Tableau. A3 2 — Propriétés relatives aux fonctions de transfert associées au filtre FIR;.
*Transformation bilinéaire.

Bode Diagram

FIR, initial z-transfert function
5% order reduced FIR, z-transfert function
s-domain equivalent (bilinear transformation) of the 5%

_order reduced FIR, z-transfert function

£ AJ\IIN= -ZSdB@I 00kH?
; Apygy=-29dB@100kH:
AJ\IIN: -50dB@I 00kHz

Wagplud (68)

Fig. A3 3.Comportement fréquentiel des fonctions de transfert associées au filtre FIR, En bleu, la
fonction de transfert en z initiale, en vert la fonction de transfert en z réduite, en rouge la fonction de

transfert dans le domaine continu (fonction de transfert en s).Zoom effectué sur la zone de transition.

Z-transfert function | Reduced-Z (5 order) BT*
fc4 «.gdg) 52kHz 51kHz 51kHz
Ayiy @ 100kHz -50dB -29dB -28dB

Tableau. A3_3 — Propriétés relatives aux fonctions de transfert associées au filtre FIR,.

*Transformation bilinéaire.

Bode Daagram

" FIR; initial z-transfert function
5™ order reduced FIRs z-transfert function
s-domain equivalent (bilinear transformation) of the 5

Nogntude (8]

Ayay=-33.5dB@25kHz

Am\r = -50dB@25kHz —>

105rs!|d/s
Fig. A3 4.Comportement fréquentiel des fonctions de transfert associées au filtre FIRs. En bleu, la
fonction de transfert en z initiale, en vert la fonction de transfert en z réduite, en rouge la fonction de
transfert dans le domaine continu (fonction de transfert en s).Zoom effectué sur la zone de transition.
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Z-transfert function | Reduced-Z (7 order) BT
Ses (f-3aB) 16kHz 15.6kHz 16kHz
Ayiy @ 25kHz -50dB -33.5dB -29dB

Tableau. A3_4 — Propriétés relatives aux fonctions de transfert associées au filtre FIRs.

*Transformation bilinéaire.

Si ’on se réfere aux tableaux 43 1 a A3 4 nous pouvons observer que les fréquences de
coupure des différentes versions (z, z-réduit, s) des fonctions de transfert sont relativement
¢quivalentes. Cependant, on note pour chaque filtre que 1’on perd a peu pres 20dB
d’atténuation entre la fonction de transfert en z initiale et la fonction de transfert continue.

Cela n’est pas forcément génant pour une premiere approche.

II. Comportement temporel de la boucle a verrouillage de phase (PLL)
analogique contenant le module de filtrage obtenu par la transformée
bilinéaire

Les figures ci-dessous illustrent 1’évolution temporelle du signal FCW’gs face a un
saut de fréquence de 10Hz. Un signal sinusoidal est injecté a I’entrée de ’ADPLL dont la
fréquence est de 10MHz puis de 20MHz. On observe d’abord le comportement global du

signal FCW g puis un zoom est effectué sur la zone temporelle ou a lieu le saut en fréquence.

x 10" Gain Stage output. 10MHz input signal
T T T T

—_— Initial loop filter z-transfer function

s \ Reduced loop filter z-transfer function

s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert
funnction

Verrouillage ADPLL
-—

1 1 1 1 1 1 1
05 1 15 2 25 3 35 3

100
Fig. A3 5. Evolution temporelle de FCW'rs quand un signal sinusoidal de fréquence 10MHz est

fourni a l’entrée de la PLL analogique.
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Af=10Hz -
Or
AFCW'es(t)=30

Frequency step of 10Hz

at r=3ms > |

20
Initial loop filter z-transfer function

.| Reduced loop filter z-transfer function

s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert

funnction
a0l

I
I
I
I
I
I
I
|
3

32 34 36 38 -3
10

Fig. A3 6. Evolution temporelle de FCW'’FS quand un signal sinusoidal de fréquence 10MHz est
fourni a l’entrée de la PLL analogique. Zoom sur la réaction a l’injection d’un saut en fréquence de
10Hz a l’entrée de la PLL.

x 10° Gain Stage output, 20MHz input signal
T T T T T T T
18l Initial loop filter z-transfer function i
Reduced loop filter z-transfer function
s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert
i funnction 7
os— | -
Verrouillage ADPLL
g I
0 [={4 -
05— —
Al I
A5 —
1 | 1 | 1 | 1
05 1 15 2 25 3 35 -
10°

Fig. A3 7. Evolution temporelle de FCW’rs quand un signal sinusoidal de fréquence 20MHz est

fourni a ’entrée de la PLL analogique.

Sur les figures A3 5 et A3 7, le comportement initial du signal FCW’rg(t) (relatif a la PLL
analogique) est dii a une différence de phase initiale entre 1’oscillateur contr6lé en tension
(VCO) situé dans la PLL et le VCO utilisé comme générateur de signal. En ajustant la phase
initiale de ce dernier a w/2 lorsqu’on géneére une sinusoide de 10MHz et de 20MHz, FCW ’gs(t)

évolue de la méme manieére.
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T T T T T T

Initial loop filter z-transfer function

Reduced loop filter z-transfer function
s-domain representation of the reduced loop filter z-transfert <
funnction

Af=10Hz
Or N
AFCW'es(t)=30

25—

Frequency step of 10Hz
at 1=3ms

-30 — I

1 I 1 | 1 1 | 1 | 1 |
29 3 31 32 33 34 35 36 37 38

Fig. A3 8. Evolution temporelle de FCW’rs quand un signal sinusoidal de fréquence 20MHz est
fourni a l’entrée de la PLL analogique. Zoom sur la réaction a l’injection d’un saut en fréquence de
10Hz a l’entrée de la PLL.

Sur les figures A3 6 et A3 8, nous pouvons observer que le temps de verrouillage (z,~600us)
est quasiment identique pour les trois courbes.
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Liste des abréviations

189



PLL:

VCO:

FLO :

VCXO:

DSP :

RMS-to-DC :

ADC :

DAC:

NCO :

PD:

LF:

SiC :

CRHEA :

CEMES :

LPN :

LMP :

IM2NP :

FPGA :

ASIC :

VHSICHDL :

VHDL :

Liste des abréviations

Phase Locked Loop.

Voltage Controlled Oscillator.

Local Oscillator Frequency.

Oscillateur a quartz contrdlé en tension.

Digital Signal Processor.

Root Mean Square to DC converter.

Analog to Digital Converter.

Digital to Analog Converter.

Numerical Controlled Oscillator.

Phase Detector.

Low pass filter.

Silicon Carbide.

Centre de Recherche sur 'Hétéro-Epitaxie et ses Applications.
Centre d’Elaboration de Matériaux et d’Etudes Structurales.
Laboratoire de Photonique et de Nanostructures.

Laboratoire de Microélectronique de Puissance.

Institut Matériaux Microélectronique Nanosciences de Provence.

Field Programmable Gate Array.

Applied specific integrated circuit.

Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language.

Very High Speed Hardware Description Language.
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PIO :

DDR RAM :

PHY :

MAC :

SOPC :

HTML :

CSMA/CD :

APIC :

DPIC :

DDS :

DDFS :

TDC :

AILM :

CIC:

NCNO :

EPROM :

CNA :

ROM :

FCW :

MSB :

CPA :

Liste des abréviations

Programmable Input-Output.

Double Data Rate SDRAM.

Physical layer.

Media Access Control.

System On Programmable Chip.

HyperText Markup Language.

Carrier-Sense Multiple Access with Collision Detection.
Amplitude Proportionnal Integral Controller.
Distance Proportionnal Integral Controller.
Direct Digital Synthesizer.

Direct Digital Frequency Synthesizer.

Time to Delay Converter.

Modules de Logiques Adaptables.

Cascade in Comb.

Numerical Controlled Numerical Oscillator.
Electrical Programmable Read Only Memory.
Convertisseur Numérique-Analogique.

Read Only memory.

Frequency Control Word.

Most Significant Bit.

Convertisseur Phase vers Amplitude.
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LSB:

INL :

DNL :

PAC :

EFWC :

SFDR :

CORDIC :

PS:

RbClI:

ENAS :

LAB :

LUT:

SRAM :

Lower Significant Bit.

Integral Non Linearity.

Differential Non Linearity.

Phase to Amplitude Converter.
Equivalent Frequency Control Word.

Spurious Free Dynamic Range.

COordinate Rotation Digital Computer.

Phase Shifter.

Chlorure de Rubidium.
Electronic Nano Systems.
Bloc Array Logic.

Look Up Table.

Static Random Access Memory.
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