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Introduction

Introduction

Le rapide développement du marché de masse pour les télécommunications, dont le
leitmotiv est la performance a bas prix, a nécessité une approche différente dans la facon de
concevoir les systemes radio d’émission/réception. L’orientation prise pour réduire les colits a
été la réduction du nombre de composants discrets autour de la puce radio et de trouver des
architectures radiofréquences en accordance. Parmi celles-ci on trouve le systéme
superhétérodyne dont D’efficacit¢ n’a d’égal que sa complexité, paramétre économique
restrictif du frontal RF aujourd’hui. Pour pallier ce probléme on imagine des architectures et
des technologies de développement moins cotliteuses aboutissant a 1I’implantation commune
des fonctions analogiques et numériques sur la puce radio en technologie CMOS VLSI.
Qu’advient-il alors de la faisabilité et la qualité des blocs RF soumis aux contraintes des
technologies numériques ? Des circuits « poussifs » en fragile adéquation avec les systémes
dans lesquels ils sont intégrés. Nous nous sommes donc intéressés dans ce travail de thése a
concevoir de nouveaux circuits, amplificateurs faible bruit, mélangeurs, amplificateurs de
puissance, s’adaptant et tirant profit de la technologie CMOS VLSI afin de mieux répondre
aux attentes du marché des objets communicants.

Le chapitre premier rappelle les différents types de chaines d’émission et de réception
et définit les blocs qui les composent. Puis les caractéristiques de ces derniers sont présentées
accompagnées des compromis qu’impose leur optimisation. Enfin le cadre d’application des
circuits réalisés pendant cette these est explicité de méme que les contraintes conceptuelles
qui en découlent.

Le chapitre deux présente les amplificateurs faible bruit. Deux architectures nouvelles,
basées sur les mémes techniques, permettent de fonctionner sous trés basse tension tout en
couvrant jusqu’a trois standards de communication, DCS1800, UMTS et 802.11b. Le second
circuit se détache du premier par 'utilisation de 1’effet de substrat pour la mise en place de la
contre-réaction de mode commun, améliorant ainsi les caractéristiques générales de ce LNA.

Les mélangeurs sont étudiés dans le chapitre trois avec une premicre réalisation dite
« traditionnelle » ainsi que deux autres basées sur le principe de I’effet de substrat. Ce premier
cicruit « traditionnel », par opposition aux suivants, montre la faisabilité de ce bloc sous trés
basse tension pour le standard 802.11a. Par la suite 1’effet de substrat est physiquement et

analytiquement décrit puis optimisé pour la réalisation de circuit. Un premier mélangeur
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valide le principe et un second améliore les caractéristiques par une approche conceptuelle
spécifique au phénomene étudié.

Enfin le dernier, et quatriéme chapitre, aborde les amplificateurs de puissance. Apres
une ¢tude théorique du controle de la tension de seuil du transistor MOS par effet de substrat,
un préamplificateur de puissance a classe contrdlable par effet de substrat est présenté. Ce
dernier ouvre la voie a une nouvelle génération d’amplificateurs a classe modulable

reconfigurable en temps réel.
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Chapitre 1

Les blocs RF et leurs caracteristiques
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Chap.1 Les blocs RF et leurs caractéristiques

Ce chapitre premier présente tout d’abord les architectures d’émetteurs et de
récepteurs radiofréquence ainsi que leurs particularités. En mettant en évidence la récurrence
de certains blocs tels les amplificateurs faible bruit, les mélangeurs, les amplificateurs de
puissance, le second paragraphe fera I’objet d’une description plus développée de leurs roles
et des caractéristiques qui permettent de définir leurs performances.

Enfin, nous observerons la dualit¢ Bipolaire CMOS en terme de conception de circuits
radiofréquences au travers des attentes du marché ainsi que des contraintes qu’impose

I’évolution des technologies sur les méthodologies de conception.

I/ LES SYSTEMES RADIOFREQUENCES

1.1 Généralités

Les systémes de radiocommunication sont des systémes qui transmettent les informations
par l'intermédiaire des ondes hertziennes. Le schéma de principe d'un tel systéme est illustré a
la Figure 1.1, il est composé¢ d'une partie émission et d'une partie réception. Le role de la partie
émission est d'adapter le signal d'information a la bande passante du canal de transmission,
elle module et transpose le signal a une fréquence adaptée a la transmission hertzienne. Le
signal modulé peut alors étre émis par 1'antenne. Le rdle de la partie réception est 1'opération
inverse, elle démodule le signal recu et le transpose en basse fréquence pour permettre le
traitement de l'information regue. Afin de transmettre plusieurs informations en parall¢le, les

systémes radiofréquences peuvent utiliser plusieurs canaux dans la plage de transmission.

Antenne /\
Information a
transmettre Emission / Réception / > Signal
. > ! éception igna
Signal en Modulation Démodulation démodulé
bande de base ;
Signal émis Signal recu
ou

Signal modulé

Figure 1.1 : Systeme de radiocommunication
1.2 Architectures des récepteurs

1.2.1 Architecture superhétérodyne

Le récepteur doit sélectionner le canal désiré a partir du signal recu par I'antenne. Dans les
systetmes de télécommunication, l'espacement entre deux canaux étant trés faible, cela

nécessite un filtrage de forte sélectivité. Comme il est difficile de concevoir un filtre a

15
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coefficient de qualité ¢levé centré autour de fréquences hautes telles que celles utilisées pour
les transmissions, il convient de transposer le signal recu a des fréquences plus basses afin de
relacher les contraintes sur le filtre assurant la sélection du canal. L'architecture
superhétérodyne, [HAYS82-1] [LEE98-1] [RAZ98-1], présentée a la Figure I-2, transpose le
spectre du signal recu de la fréquence fc a la fréquence intermédiaire fixe f; par l'intermédiaire
d'un mélangeur qui multiplie le signal recu avec une sinusoide de fréquence for telle que f; =
foL-fc. Le filtre passe bande situé¢ aprés le mélangeur élimine la composante a la fréquence
fortfc et assure la sélection du canal. Le signal a la fréquence f; peut ensuite étre plus
facilement amplifié. Avant d'étre appliqué au mélangeur, le signal regu est filtré par un filtre
d'antenne puis amplifi¢ par un amplificateur faible bruit afin d'augmenter le niveau du signal

tout en limitant le bruit a 'entrée du mélangeur.

Amplificateur

faible bruit Amplificateur
[ 1\ Filtre > f‘;‘;‘;gi Filtre > [
f. T passe-bande d "image passe-bande f, f

Oscillateur local

fy, f
Figure I-2 : Récepteur superhétérodyne

Probléme de la fréquence image
Le mélangeur transpose le signal désiré de la fréquence fc a la fréquence fi. Si le spectre du
signal recu présente un signal interférent a la fréquence for+f;, celui ci sera également
transposé a la fréquence f; par l'action du mélangeur, comme I'illustre la Figure I-3, et
s'ajoutera au signal désiré [ABI97-1] [RAZ98-1]. Pour que l'information ne soit pas
corrompue il est nécessaire de supprimer le signal a la fréquence for+f; avant le mélange.
Pour ce faire, on utilise un filtre de réjection d'image centré autour de la fréquence fc, situé

entre 1'amplificateur faible bruit et le mélangeur.
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Signal interférant

Signal désiré A
| Filtre
/ i \ < > passe-bande > / \
Lt % £ £
¢ 1
— ! Oscillateur local

foL f

Figure I-3 : Probléme de la fréquence image

Le filtre réjecteur d'image centré sur fc doit présenter une forte atténuation a la fréquence
for i, fréquence qui peut aussi s'exprimer fc+2f;. Une grande valeur de f; est donc favorable a
la réjection d'image alors que la sélection de canal nécessite une faible valeur de f;. Le choix
de la valeur de f; dans une structure superhétérodyne améne donc a un compromis entre
réjection d'image et sélectivité du systéme. Pour remédier a ce probléme une structure
superhétérodyne a double changement de fréquence est parfois employée [RAZ98-1]
[HAYS82-1]. L'architecture d'un tel émetteur est présentée a la Figure I-4, elle permet d'assurer
a la fois la réjection d'image (en choisissant une valeur fj; suffisamment ¢€levée) et la
sélectivité du systéme (en choisissant une valeur de f, suffisamment faible). Les coefficients
de qualité nécessaires pour réaliser les filtres de réjection d'image et de sélection de canal
restent néanmoins trop €élevés pour permettre 1’intégration en 1’état actuel des technologies

silicium faibles colts.

( TN

Amplificateur
faible bruit

. Filtre de . ! . !
Filtre B Filtre Filtre
passe-bande > ff!?cnon passe-bande passe-bande > ’
image % %

Oscillateur local 1 Oscillateur local 2

L L

f, f

OL1 OL2

o
[,

o

s
—

>
>

i Amplificateur
i

Figure I-4 : Récepteur superhétérodyne a double changement de fréquence
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1.2.2 Conversion directe

Avantages

Dans le cas de la structure a conversion directe [RAZ98-1] [HAY82-1], le signal
radiofréquence regu est directement transposé en bande de base en utilisant un oscillateur
local travaillant a la fréquence fc (Figure I-5). Cette structure, grace a sa simplicité, présente
différents avantages par rapport a la structure hétérodyne :
La fréquence intermédiaire étant nulle, le probléme de la fréquence image ne se pose pas avec
cette structure pour les systémes transmettant des signaux a spectre symétrique. Elle ne
nécessite donc pas de filtre de réjection d'image et le mélangeur n'a plus nécessairement
besoin d'étre adapté sur 50Q2 en sortie.
Le filtre assurant la sélection du canal est remplacé par un filtre passe bas pouvant étre

intégré.

Amplificateur

faible bruit Amplificateur
{ \ Filtre Filtre | Z \
f f passe-bande passe-bas 0 £
c

Oscillateur local

fo=f. f

Figure I-5 : Récepteur a conversion directe

Probleme de la composante continue
Le récepteur a conversion directe faisant une transposition a la fréquence nulle, le signal
désiré peut €tre corrompu par une composante continue. Or une telle composante peut étre
produite par le mélangeur. En effet, 'isolation entre les deux voies d'entrée du mélangeur (la
voie RF du signal regu et la voie OL de l'oscillateur local) n'est pas infinie. Une partie du
signal de 1'oscillateur local peut donc se retrouver sur I'entrée RF du mélangeur. Ce signal de
fuite est alors mélangé avec le signal de l'oscillateur local ce qui produit une composante
continue en sortie [RAZ98-1] [ABI95-1]. Le niveau du signal regu pouvant étre tres faible, le
niveau de cette composante continue n'est pas négligeable, il convient donc de 1'éliminer. Il
existe différentes techniques afin de compenser cette composante mais celles-ci augmentent la
complexité du systeme et réduisent donc I’intérét d’utiliser une architecture a conversion

directe.
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1.2.3 Architectures polyphasées

Le circuit de la Figure I-5, lors de la transposition de fréquence, superpose les bandes latérales
supérieure et inférieure du spectre du signal désiré. Ceci convient dans le cas d'un signal
modulé en amplitude mais pas dans le cas d'un signal modulé en fréquence ou en phase, ou les
deux bandes contiennent des informations différentes. Pour ne pas perdre d'information, on
procéde alors a un mélange quadratique comme illustré a la Figure [-6. Le signal recu est
mélangé d'une part par le signal de l'oscillateur local (cos2nfort), et d'autre part par le signal
de T'oscillateur local déphasé¢ de 90° (sin2nfort). On obtient alors deux signaux en quadrature
de phase I et Q. Le traitement de ces deux signaux par une méthode de détection de vecteur

permet alors de reconstituer le signal désiré [ABI95-1].

Conversion directe
On trouve en Figure I-6 un récepteur polyphasé a conversion directe. L’oscillateur local
génére deux signaux de fréquence fo. mais déphasés de 90° qui, mélangés au signal recu,

vont permettre d’en extraire les composantes I et Q d’origine.

Filtre
. passe-bas | I
Amplificateur
faible bruit
Filtre | COSM t
passe-bande | sinog, t
> Filtre | > Q
passe-bas

Figure I-6 : Récepteur a conversion directe quadratique

Superhétérodyne
Pour les systémes analogiques utilisant un récepteur superhétérodyne, la démodulation du
signal se fait a la fréquence intermédiaire f;, (Figure I-4). Dans le cas des systémes a
modulation numérique, le second mélange est quadratique et fournit séparément en sortie les
deux composantes en quadrature de phase du signal, correspondant aux deux bits transmis a(t)

et b(t), comme cela est illustré a la Figure [-7 [RAZ98-1] .

19



Chap.1 Les blocs RF et leurs caractéristiques

I

Filtre L » a(tcosd

passe-bas

cos(2nf};t)
sin(2nf};t)

a(t)cos(2nf},t+0)
+

b(t)sin(2nf, t+0)

Filt Q :
utre L b(t)sind

passe-bas

Figure I-7 : Conversion quadratique

Réjection d'image
Dans un récepteur a structure superhétérodyne, l'utilisation d'un filtre de réjection d'image de
fréquence centrale élevée augmente la difficulté a réaliser le filtre assurant la sélection du
canal. D'autres techniques peuvent étre employées pour supprimer l'image, sans imposer de

contrainte supplémentaire sur la valeur de la fréquence intermédiaire.

Architecture de Hartley

L’architecture a réjection d’image de Hartley est présentée a la Figure 1-8 [LEE98-1]
[RAZ98-1]. Un mélange quadratique du signal recu et un déphasage de 90° produisent deux
signaux de méme polarité pour la composante du signal désiré et de polarités opposées pour la
composante de I’image. En effet, supposons que le signal d’entrée soit

A, cos2nf t+ A, cos2xaf, t, ou le premier terme représente le canal désiré et le second terme

I’image (fim — for = foL — fc). Apres le mélange quadratique et le filtrage, on obtient :

Alt)= %sin 2n(f,, —fo )t —%sinzn(ﬂm —f )t (1-1)

B(t)= %cosZn(fLO —f )t + A21m cos2n(f,, —f ot (1-2)

Apres le déphasage de 90°, on a :

C(t)= %coszn(fw £ )i— Azrm cos2n(f, — . )t (13)
L'addition de B(t) et C(t) permet alors d'obtenir en sortie Accos2n(fLo-fc)t, la composante due

a la fréquence image est donc supprimeée.
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Filtre A(t)

> > passe-bas > 907
C(t)
Signal d ’entrée cos(2nfoLt) Signal transposé
a la fréquence fc sin(2nfot) > : a la fréquence fj
. B(t) T
> Filtre

passe-bas

Figure I-8 : Récepteur a réjection d'image de Hartley

En pratique, le déphasage de 90° est remplacé par un déphasage de +45° dans une voie et un

déphasage de -45° dans l'autre voie, ce qui est plus facile a réaliser.

Architecture de Weaver

L'architecture a réjection d'image de Weaver [RAZ98-1] [LEE98-1], utilise le méme principe
que l'architecture de Hartley pour supprimer l'image. Cette architecture est représentée a la
figure 1.9, le déphaseur de 90° a ¢ét¢ remplacé par un deuxieme mélange quadratique. Cette
architecture présente un avantage par rapport a celle de Hartley pour les systémes large bande

pour lesquels la réalisation d'un déphaseur 90° est difficile.

Filtre | A(®

passe-bas ’
C(1)
éSiagnferl‘lé du’;ilct;é; cgs(2nfOL1t) CQS(anOth) s | Signal,transposé
q c sin(2nfor it) sin(2nfop,t) a la fréquence f;
+
Dt
Filtre | DY ©
passe-bas

Figure I-9 : Récepteur a réjection d'image de Weaver

1.3 Architectures des émetteurs

Le schéma de principe d'un émetteur radiofréquence est présenté a la Figure 1.10 : le
signal en bande de base est d'abord modulé puis transposé a la fréquence de la porteuse, ce

signal est alors amplifi¢ par un amplificateur de puissance pour pouvoir étre émis a travers

l'antenne.
Information > Modulation | } ‘ Traflsposmon du signal | N Amphflcatlon
en bande de base a la fréquence de la porteuse de puissance

Figure 1.10 : Schéma de principe d'un émetteur radio fréquence
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1.3.1 Modulation quadratique

Dans le cas des systétmes numériques, les informations en bande de base sont des
grandeurs numériques et plusieurs bits peuvent €tre transmis en méme temps. Pour ce faire,
les données numériques sont disponibles sur deux voies I et Q qui sont appliquées a un
modulateur quadratique (figure.1.11) et les sorties de chaque mélangeur sont sommées pour

former le signal a transmettre [BUR97-1] [RAZ98-1].

I —»
cosy t
—9—> Sortie RF
Sinmy, t
Q —»

Figure 1.11 : Modulation quadratique

Effets des erreurs de phase et de gain
Si l'oscillateur local fournit deux sinusoides ayant un déphasage différent de 90° ou une
différence d'amplitude, alors les données de la voie I peuvent étre corrompues par celles de la
voie Q et inversement. Afin de quantifier le déséquilibre entre les deux sorties de 1'oscillateur,
on considére que 1'on applique sur les voies I et Q du modulateur les signaux Vsinmit et
Vocosmint. Dans le cas ou les deux signaux de l'oscillateur sont en quadrature parfaite et ont la
méme amplitude, il n’y a en sortie du modulateur quadratique qu'une composante a la
pulsation mpo-mi,. Dans le cas ou il y a une erreur de phase 0 et une erreur de gain € entre les
deux signaux de l'oscillateur, alors il y a en sortie du modulateur quadratique une composante
a la pulsation wpo-mi, et une composante a la fréquence mpotwi,. Le rapport des puissances
de ces composantes s'exprime [RAZ98-1]:

P :1—(1+g)cose+8 (1-4)
P 1+(1+¢&)cos®+¢

Dpo =0

En pratique, on considére que les effets des erreurs de phase et de gain sont négligeables si la

valeur de ce rapport est inférieur a -30 dB.

1.3.1 Conversion directe

Le schéma d'un émetteur a conversion directe est présenté a la Figure 1.12, la modulation

et la transposition de fréquence sont assurées par le mélange du signal en bande de base et le
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signal d'un oscillateur local de fréquence égale a celle de la porteuse [LEE98-1] [RAZ98-1].
Cette architecture nécessite deux filtres radiofréquences externes placés avant et aprés
I'amplification, afin d'éliminer le bruit et les raies spectrales parasites, ce qui limite son

intégration.

I —»
Amplificateur / \

de puissance
cosm t

Signaux B T Filtre Filtre
en bande W =0c passe-bande passe-bande
de base

SN, t

Q —»

Figure 1.12 : Emetteur a conversion directe

L'amplificateur de puissance doit fournir un signal de grande puissance. Or, la fréquence de la
porteuse étant la méme que la fréquence de l'oscillateur local dans cette architecture, le
spectre de l'oscillateur local est alors corrompu par le signal de sortie de I'amplificateur a
cause du phénoméne de ‘pulling’. Une technique qui permet de résoudre ce probléme
d'injection est d'utiliser deux oscillateurs locaux de fréquences inférieures a la fréquence de la
porteuse et dont la somme est égale a la fréquence de la porteuse [LEE98-1] [RAZ98-1].

L'architecture d'un tel émetteur est présentée a la Figure 1.13, il nécessite un filtre passe bande

supplémentaire.
oS, ot I —»
Amplificateur
Filtre de puissance
t p
cosop oyt § >_’ passe-bande cos(®y o, 0 o)t - .
Filtre Filtre
passe-bande passe-bande

Figure 1.13 : Emetteur a conversion directe avec décalage de 1'oscillateur local

1.3.3 Emetteur a changement de fréquence

Une autre technique permettant de résoudre le probleme du phénomene d'injection dans
les émetteurs est de réaliser la transposition de fréquence en deux étapes pour que le spectre
du signal de sortie de I'amplificateur de puissance soit éloigné des fréquences des oscillateurs
locaux [LEE98-1] [RAZ98-1]. L'architecture d'un tel émetteur est présentée a la Figure 14.

Les signaux en bande de base sont modulés et transposés a la fréquence intermédiaire fi=for i,
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par un mélange quadratique, puis sommés. Le signal obtenu est alors filtré¢ par un filtre passe
bande, afin d'éliminer les harmoniques, puis transposé¢ a la fréquence de la porteuse
fc=foritfor2 par un deuxiéme mélange. Ce mélange transpose également le signal a la
fréquence fori-foro, il faut donc un filtre passe bande a fort coefficient de qualité pour

¢liminer 1'image du signal a cette fréquence avant I'amplification.

I
Amplificateur l \

de puissance
Cosmgy  t P O¢ ]

Signaux . . .
) Filtre Filtre > > Filtre _
e; bt? nde @ passe-bande passe-bande passe-bande OO0 Loy
e base %

smcoO]_]t

COSM (ot

Figure 1.14 : Emetteur a changement de fréquence

L'autre avantage de cette architecture par rapport a la conversion directe est que le mélange
quadratique se fait a des fréquences beaucoup plus faibles. Par conséquent, la quadrature entre

les deux sorties de I'oscillateur local est généralement plus facile a réaliser.

lll  LES BLOCS RF ET LEURS CARACTERISTIQUES
ASSOCIEES

Implicitement, les architectures présentées précédemment mettent en évidence
I’utilisation récurrente de certains blocs tels: amplificateurs faible bruit, mélangeurs,
amplificateurs de puissance, etc...Toutefois il reste a caractériser ces circuits suivant leurs
fonctions propres et leurs places dans la chaine de traitement. Pour cela des caractéristiques
générales (présentées ultérieurement) liées au gain, a la consommation, la linéarité, la
production de bruit, etc...leur sont associées.

Briévement on peut rappeler que :

» L’amplificateur faible bruit (LNA pour Low Noise Amplifier) comme son nom
I’indique donne du gain au signal entrant en lui ajoutant un minimum de bruit. Il est en
général placé en téte de chaine de réception derriére le filtre d’antenne.

» Le mélangeur réalise un décalage en fréquence du signal entrant (frp) en
I’additionnant (up) ou (et) en le retranchant (down) au signal de 1’oscillateur local

(fLo). On récupére en sortie I’information soit a la fréquence (fro-frr) soit a la
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Squ LoHRF it aux deux. ircui : a tou iveaux
fréquence (fLotfrr), soit aux deux. Ce circuit est largement présent a tous les nivea

) A . . Je
d’une chaine de traitement et notamment radiofréquence.

» L’amlpificateur de puissance (PA pour Power Amplifier) a pour réle de donner de la
puissance au signal entrant afin qu’il puisse étre €émis. On le trouve en sortie de chaine
d’émission.

ous allons maintenant revenir sur les caractéristiques générales qui permettent de définir ces
N 11 t t 1 térist | ttent de défi

circuits.

1.1 Gain et adaptation d’impédance

La notion de gain est liée a la transmission de puissance et donc a 1’adaptation
d’impédance. Intuitivement, si 1’on veut amplifier un signal, il convient d’abord de le
récupérer correctement. En prenant I’exemple de la figure 1.15, nous allons définir
I’impédance optimale Z; permettant de recueillir le maximum de puissance fournie par la
source Vs, en fonction de son impédance Zs.

I Zs

Vs C) ZL UL

A4

Figure 1.15 : adaptation d’impédance

La puissance consommée par la charge s’écrit:
P =U,I
Avec I le complexe conjugué du courant I.
En dérivant cette expression (cf. Annexe 1) nous obtenons alors les conditions dites
d’adaptation d’impédance assurant un maximum de transfert de puissance de la source vers la

charge :

En appliquant ce résultat a un systeme deux ports (cf figure 1.16), on obtient les conditions

d’adaptation optimales permettant un maximum de transfert de puissance entre deux étages :
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Zs
— 1 . |
+ Systeme
VS< ﬁ deux ports % Zy
Z in Z out

A4

Figure 1.16 : adaptation d’impédance d’un bloc dans une chaine

Zg=Z i

Z,=7"ou
Généralement, les impédances de « source » extérieures telles celles des filtres et antennes
présentent une impédance faible et différente de I’'impédance d’entrée des blocs de type LNA
ou PA. Ainsi il va donc falloir réaliser des adaptations d’impédance qui, de surcroit, ne seront
valables qu’a une certaine fréquence de part la nature méme des impédances d’entrée des
blocs RF.
Cette étape de conception est d’autant plus importante qu’elle va conditionner I’optimisation
du gain de I’étage mis en cause. Prenons le systeme deux ports de la Figure 1.16 avec Pip,x la

puissance maximale que délivre la source et Pomax la puissance maximale en sortie, le gain en

puissance se définit comme suit [PAP99-1] :

o

G 0 max

a

e

I max
Si les entrées et sorties sont parfaitement adaptées, alors le maximum de puissance est délivré

et s’écrit :
G, = avec R, =Rg et R, =R,

2
V R
Ga — orms s
( V J RL

irms

avec rms = root mean square = valeur efficace du signal
Ainsi si Rg = Ry, le gain de conversion en puissance peut s’écrire au moyen du gain en
tension G du systéme :

v
G:7“:>Gd3 =20logG

l

V.

1

1

2
G, {VUJ =(G,),; =101og(l;’

2
j =20logG
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G,= 2010g£
V.
Il faut noter que ce jeu d’écriture est obtenu grace a une parfaite adaptation d’impédance qui,
bien que jamais réellement atteinte, sera, a juste titre, souvent sous-entendue.
D’autre part, il faut noter en pratique que ’on trouvera aussi les puissances exprimées en
dBm, cette mesure se définit comme le rapport entre la puissance fournie par le signal
ramenée a 50Q et ImW :
VZ

rms

50Q

Puissance du signal (dBm)=10log———
ImW
Voici les données élémentaires dans le domaine du gain et de I’adaptation d’impédance qui

furent observées lors de la conception des circuits développés dans le cadre de cette thése.

11.2 Le facteur de bruit

Le consortium IEEE définit le bruit comme 1’ensemble de toutes les perturbations indésirables

qui se superposent au signal utile et ont tendance a masquer son contenu [VAS99-1].

11.2.1 Généralité

La nature stochastique du bruit rend sa forme d’onde peu intéressante, il est plus significatif
de travailler avec la puissance qu’il transporte. Pour cela, on est amené a utiliser sa valeur

quadratique moyenne :
T
— 2 1 2
V=V, )= ?Iv (t) dt
0

Avec v(t) la forme d’onde temporelle du signal observé pendant une durée de temps T.

Cette valeur quadratique moyenne (notée v?) est exprimée en V2 et tire son origine de la
normalisation par rapport a une résistance de 12 du carré de la valeur efficace de la forme
d’onde du signal.

Pour un signal v(t) donné sur un temps d’observation T, la puissance dissipée a travers une

résistance R peut s’écrire :

_ (Veff)z 1 1 T

P =——|Vv¥¢t) dt
e By
V2
efff
P, = R
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V. est la tension continue équivalente dissipant la méme puissance dans R que la forme

d’onde du signal v(t). Si R=1 alors v, 2= P, et 'on obtient la puissance normalisée appelée

valeur quadratique moyenne, définie précédemment.

En ce qui concerne le bruit, on identifie physiquement quatre sources de bruit, dont on
trouvera pour chacune d’elle une description précise de son origine et son mécanisme en
annexe 2 [VAS99-1], qui sont :

» le bruit thermique qui trouve son origine dans le mouvement aléatoire des porteurs de
charge sous I’effet de la température

» le bruit de grenaille causé par le saut de barriéres de potentiel a des instant aléatoires
par des porteurs de charge

» le bruit en 1/f qui n’a pas de mécanisme universel mais qui est fortement lié aux
fluctuations des porteurs ainsi qu’au mécanisme de piégeage.

» le bruit RTS (Random Telepgraph Noise) concerne plus particuliérement les TMOS
de surface de grille réduite (<lpm?), et qui représente le mécanisme de piégeage
unique.

Ces sources de bruit permettent de caractériser les modeles équivalents de bruit des
composants, utilisés a leur tour, pour calculer les grandeurs de bruit caractéristiques des
systemes.

En radiofréquence, ce n’est pas la quantification pure du bruit mais son niveau par rapport au
signal utile qui nous intéresse, c’est pourquoi on détermine le paramétre de bruit d’un circuit
au moyen de ce que I’on appelle le facteur de bruit (ou NF noise figure), définie a partir du
facteur de bruit F :

(S/N)

NF =10 log F avec F = enirée
(S/N)

sortie
C’est le quotient du rapport signal sur bruit en entrée par le rapport signal sur bruit en sortie

exprimé en dB.

] Fl F2 Fn-l Fn
G, G, G G,
Etage 1 Etage 2 Etage n-1 Etagen

Figure 1.17 : facteur de bruit sur une cascade d’étage

Dans une chaine de n étages, adaptés chacun en entrée et en sortie, du type de celle présentée
en figure 1.17, on exprime alors le facteur de bruit générale de la chaine de la maniére

suivante :
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me,:F1+F2_1+F3_1+....+ £, -1
G, GG, G.G,..G, .G,

Cette formule de FRIIS [PAP99-1] permet de mettre en évidence 1I’importance du facteur de
bruit (F;) et du gain (G;) du premier bloc d’une chaine. A lui seul, il conditionne toute la
figure de bruit du systeme. De méme, a I’intérieur de ce bloc, ce sera le premier étage qui va
étre critique pour cette caractéristique. L’étude du facteur de bruit va donc toujours se faire
autour du ou des transistors d’entrée du premier bloc actif. Il reste a définir la méthode

théorique de calcul de ce facteur de bruit.

11.2.2 Définition

En prenant la définition précédemment donnée mais appliquée au modele de bruit d’un

systeme deux ports (cf figure 1.18), le calcul se développe de la maniere suivante [RAZ98-1] :

Rs Ve V2 |
) _ Sans
Vin B,
Bruit °

Figure 1.18 : modéle de bruit d’un étage

Avec Vp.? le générateur de bruit de tension équivalent associé a la résistance Ry du
générateur de tension d’entrée Vi,.

V2 et I, ? respectivement les générateurs équivalents de bruit en tension et en courant

associés a 1’étage étudié.

Le rapport signal sur bruit en entrée peut s’écrire :

2

SNR, =—"

RS

=

2

Avec A, le gain en tension de 1’étage sans bruit, le rapport signal sur bruit en sortie peut
s’écrire :

A4,2V,? V,?
[VRS 2+ (Vn + InRs)z]sz - [VRS 2+ (Vn + InRs)z]

SNR ,,, =
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Ainsi la figure de bruit devient :

b SNRy, e+, + LR | (U, + LR
SNR V2 s V2o
7 2 T 2
RPNUALS )
V RS

out

Si V,%et1,*ne sont pas corrélés F

Cette présentation du calcul de la figure de bruit reste générale, nous verrons par la suite que
conjecturer sur la non corrélation des sources V?n et I°n n’est justifié que pour une
quantification approximative de la caractéristique. Généralement, des calculs drastiques
requicrent des approches plus spécifiques du calcul adaptées a la fonctionnalité du bloc auquel

on se rapporte [6].
1.3 La linéarité

11.3.1 Généralités

Méme si I’on approxime parfois les systémes et composants électroniques a des structures
linéaires, en réalité il n’en est rien. En effet, tous les composants, notamment le transistor,
distordent les signaux qui les traversent. En radiofréquence ce phénomene peut donner lieu a
des pertes d’informations irréversibles, ¢’est pourquoi des méthodes de mesure et de calcul
précises sont mises en place afin de quantifier ces distorsions.

Observons en premier lieu le probléme de générations d’harmoniques d’un systéme non
linéaire : appliquons un signal sinusoidal (A cos ®t) a un systéme non linéaire de réponse y(t)

pour mettre en évidence la générations d’harmoniques [GRA93-1]:

Y(t) = c,Acoswt + ¢, A>cos>wrt + c; A° cos’ ot +....

2 3

A
© [1+cos2mt] + %

Y(t)=c,Acoswt +

[3coswt + cos3wt ] +....

2 c, A c,A? c, A

+(c,A+——)coswt + —-—cos 2wt + ——cos 3t +....

\ 2 4 _
v

c, A

Y(t) =

Composante )
continue Fondamental Harmoniques

Nous constatons ici que le fondamental n’est pas linéairement li¢ au signal d’entrée appliqué.

3
C3

Le coefficient (¢, 4 + ) est un polyndme de degré trois en fonction de A. Pour un signal

d’entrée a une fréquence donnée, un systeme produit un signal de sortie aux harmoniques
nombreuses. Pour quantifier la production et I’impact des composantes fréquentielles d’une
architecture, on utilise, en radiofréquence, le point de compression —1 dB et le point

d’intermodulation d’ordre 3 auxquels les deux prochains paragraphes sont dédiés.
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11.3.2 Point de compression —1 dB ou ICP1

En premiére approximation, on étudie un circuit avec son schéma équivalent aux petites
variations. Cette approche considére que dans la réponse précédente, (c; A) est supérieur a
tous les autres facteurs des harmoniques et le gain du systéme est c;.

Cependant au fur et a mesure que la puissance du signal d’entrée va augmenter (son

amplitude grandit), le gain va varier. C’est le terme é,c3, A> qui devient prépondérant par
4

rapport a ¢; A. Dans les circuits que nous étudions, ce troisiéme harmonique c; de rang impair

est négatif (il vient du développement limité de exp(@) ou (1 +x)"), et le terme en E,CS A
4
T

limite I’amplification linéaire en ajoutant un terme négatif a (c; A). En sortie la transmission

du fondamental est pondérée par le terme : — 3,03 A
4

Dans les circuits RF, on définit alors le point de compression —1 dB tel que pour une certaine
puissance d’entrée donnée le gain en puissance du circuit est inférieur de 1 dB a ce qu’il

devrait étre. La figure I-19 illustre cete définition [RAZ98-1]:

Puissance de sortie

(dBm) A
lin¢aire
| dB /ﬁomt de compression a —1 dBj
OCP1 VR
Réelle
/ »  Puissance d’entrée
ICP1 (dBm)

Figure I.19 : point de compression —1 dB ou ICP1

» La droite dite « linéaire » est I’interpolation de la puissance de sortie en fonction de la
puissance d’entrée du circuit fonctionnant pour des puissances d’entrée moyennes,

c’est-a-dire: 20 log ¢,
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» La courbe «réelle » représente la puissance de sortie en fonction de la puissance
N 3 5
d’entrée : 20logc, +Z.c3.A

Lorsque la réponse réelle différe de la réponse linéaire de —1 dB, alors on définit le ICP1 :

20 log ¢; — 1dB =20 log | ¢ + % ¢3 A 2|

De méme pour un mélangeur, le point de compression est déterminé par I’inflexion de 1 dB
de la courbe de réponse en puissance du signal FI en fonction de la puissance du signal
d’entrée RF.

L’ICP1 nous donne une information sur la faculté du circuit a transmettre linéairement de la

puissance sur sa plage de fréquence de fonctionnement.

11.3.3 Point d’interception de troisieme ordre ou IIP3

Nous avons vu que les systémes utilisés n’étant pas linéaires, ils produisent des
harmoniques a partir d’une seule présente en entrée, le fondamental. Généralement, en
radiofréquence, les modes de codage des transmissions utilisent non pas une fréquence mais
des canaux (une petite bande de fréquence) pour transmettre I’information. De ce fait, on va
retrouver dans le canal de sortie, a cause des non linéarités des systémes, des harmoniques

parasites qui n’appartenaient pas au « canal d’entrée ».

®

Canal Canal

interférants
A A /)/
1 ,
®; Wy

Figure 1.20 : intermodulation d’ordre 3 dans un étage non linéaire

Systéme

non- linéaire

Prenons I’exemple de deux interférences, n’appartenant pas au canal, de fréquence ®; et m,
contenues dans un signal x(t) du type :

x(t) = Aj cos ot + A; cos mat
Présenté a I’entré d’un systéme non linéaire, la réponse y(t) peut alors s’écrire comme suit

[RAZ98-1]:
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y(t) = c1 (Aj cos o1t + A, cos mat) + ¢z (A cos ot + Ay cos myt)* + ¢3 (A cos ot +
A; cos mat)’
y(t) = ...t c2 A1 Ay cos (o1+my) t+ ¢, Aj Az cos (@1-m) t
+ % c3 A% A cos Qo1+ my) t+ % c3 A% As cos (2oi-m2) t
+ % c3 A% Ay cos (2mptmp) t+ 34 c3 A% Ay cos (2mr-m1) t
Il apparait clairement d’un point de vue analytique que I’intermodulation d’ordre 3 du
systeme produit une composante parasite de pulsation (2m;-»;) appartenant au canal comme
il est représenté dans la figure 1.21. Cette derniére ne contenant pas d’information va venir
perturber I’information contenue dans le canal en sortie du systéme.
Pour quantifier ce phénomene on va effectuer le calcul du point d’intermodulation d’ordre 3
(ITP3) en présentant en entrée un signal de type x(t) = A cos ®;t + A cos myt avec A assez
faible pour qu’aux petites puissances le fondamental reste proportionnel a A et que
I’harmonique en A’, issue de I’ordre trois, soit négligeable. On a alors en sortie du systéme
non linéaire la réponse suivante :
y(t) =(c1 +9/4 c3 A?) A cos ot + (c; +9/4 c3 A%) A cos it + ...
+%c3 A’ cos Qwi-m) t+ %ac3 A’ cos (Lwy-m) t
Si c; > 9/4 c3 A?, alors on définit le I[IP3 comme le point d’intersection virtuel entre la
réponse linéaire du fondamental et 1’interpolation de la réponse du produit d’intermodulation

de troisiéme ordre :

Puissance
de sortie
4 0log(c A _ .
OIP; =
“‘e‘\?}__ ....... I
aa
?“‘\ R |
& 3¢, 43
O Cy
5 20l0g (=55
Puissance
> d’entrée

I1P;

Figure 1.21 : point d’interception d’ordre 3 ou IIP3

3
_ 3
|C1|A”P3 —Z|CS|A 11P3
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On peut faire le méme raisonnement pour un mélangeur mais dans ce cas on regardera alors,
en sortie, la transmission de (2w;-m)) a la fréquence (2wy-m)) - ®o .

Intuitivement, il apparait que moins la structure donne de gain a ses composantes
fréquentielles croisées parasites, plus le coefficient directeur de la droite de réponse de 3™
ordre est faible, plus le IIP3 est grand.

Le IIP3 donne une information sur la linéarité¢ en indiquant la puissance des harmoniques

parasites générées par le systeme.

11.3.4 Le point d’interception de troisieme ordre au travers des étages

Comme nous avons pu le voir dans la premicre partie de ce chapitre, les frontals radio
comportent plusieurs étages. Il convient donc aussi d’étudier 1’évolution du IIP3 au travers
des étages afin d’éprouver la linéarité totale d’une chaine d’émission ou de réception. Prenons
I’exemple décrit en figure .22 d’un systéme comportant deux étages :

I1P3, I1P3,
‘ i® ‘

Figure 1.22 : chaine a deux étage

(0

x(t)

La réponse du premier étage a un signal x(t) peut s’écrire de la maniére suivante :
yi(t) = c1 X(t) + ¢ X2(t) + ¢35 X (1)
Ainsi en sortie du second étage on a :
ya(t) = di yi(t) + da yi2(t) + ds yi()
ya(t) = difc; x(t) + ca x3(t) + c3 X°(1)] + da [1 x(t) + ¢ x3(t) + ¢3 X ()]2 + d3 [c x(t) + c5 x2(t) +
¢ (O
En considérant uniquement le fondamental et les harmoniques de type (2m;-®;), dont la
transmission au travers des étages est décrite en Annexe 4, le point d’interception de troisiéme

ordre de la chaine entiére donne lieu a de lourds calculs dont le résultat s’écrit :

_ 4| dc, |
IIP3 — 1|~ 3
3 ‘dlc3 +2d,c,c, +d,c, ‘

En inversant cette expression et en dévelopant par majoration la valeur absolue, on simplifie

I’expression ainsi :
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1 3 |dlc3|+|2dzczcl|+‘d3cl3‘

A? s - Z |d101|

1 1 |3d26’2| c,? 1 c, 2
1 1
+ ~ _I_
A? A? |2d | A? A? A?
1P3 P31 1 1P3,2 1IP3,1 1P3,2

Menant finalement a une expression beaucoup plus usuelle du point d’intermodulation de

troisiéme ordre d’une chaine comportant deux étages [RAZ98-1] :

1 1 ¢,
= +

2 2
A 1IP3,1 A 1IP3,2

A2

1P3
Par extension, on définit le IIP3 d’un systéme a n étages ainsi:
1 1 ¢, c,%c? c, 2...cr%c?
P L I
A ppy A 1IP3,1 A 1IP3,2 A 1IP3,3 A 1IP3,n

En conclusion :
» le ICP1 donne la faculté du systéme a retransmettre 1’information a sa fréquence de
fonctionnement sans le déformer
» le IIP3 indique la puissance des harmoniques parasites que géneére le systéme
» Ce point d’interception de troisiéme ordre se dégrade d’autant plus vite relativement

au nombre d’étages dans la chaine
1.4 L’isolation

11.4.1 Le mélangeur

L’isolation d’un mélangeur mesure le transfert de puissance d’un port a un autre par effet
de couplage. Les deux isolations gie I’on doit absolument prendre en compte sont 1’isolation
du port OL sur le port RF et du port OL sur le port FI. On remarquera la précaution
particuliére prise vis a vis du port OL, di au fait que 1’oscillateur local apporte un signal trés
puissant par rapport aux autres signaux en présence ce qui peut amener une perte
d’information si ce dernier vient perturber le signal RF (en entrée ou en sortie) par couplage.
D’autre part, la présence de signal a la fréquence de I’oscillateur local sur le port RF induit, en
sortie, un indésirable offset par automélange.

On a donc pour coutume de mesurer I’isolation d’un port par rapport a un autre, en exprimant

le rapport du signal indésiré sur le signal d’origine en dB.
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Me¢élangeur
RF FI
Isolation OL>R&> %lation OL>FI
OL

Figure 1.24 : isolations critiques du mélangeur

isolation OL > RF = 2010g@
oL

P
isolation OL > FI =20 10g( o) Fi

OL

11.4.2 L’amplificateur de puissance (PA)

L’amplificateur de puissance est un systéme deux ports dont I’isolation la plus critique a
étudier est celle qui remonte de la sortie vers I’entrée. En effet, le signal de sortie est tres
puissant, en aucun cas il ne faut que ce dernier remonte la chaine, sinon les étages précédents
ne fonctionneront plus dans leur mode normal.

Comme pour le mélangeur cette isolation est exprimée en dB, c’est le rapport de la puissance
du signal de sortie récupéré par couplage en entrée sur la puissance du signal de sortie.
isolation OUT > IN = 2010gM
our

C’est au travers du paramétre S, que ce dernier est le plus souvent exprimé.

Isolation OUT>IN

-\

IN OoUT

Figure L1.25 : isolation critique de ’amplificateur de puissance

lll/  LES TECHNOLOGIES ET LEURS CONTRAINTES EN
TERME DE CONCEPTION RADIOFREQUENCE

Ce paragraphe présente les orientations de conception induites par le marché ainsi que par
I’évolution des moyens a notre disposition. Tout d’abord, la dualit¢ MOS/Bipolaire est

développée au travers d’une étude comparative des caractéristiques analogiques respectives.
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Puis, I’impact de ’évolution des technologies MOS sur les contraintes de conception pures
(basse tension etc....) sont dressées afin de définir les axes conceptuels suivis au cours de ce

doctorat.

lll.1 Technologie MOS et technologie bipolaire

Nous savons que la technologie bipolaire est la technologie de prédilection de la

conception radiofréquence. Les avantages du BJT en matiére de conception analogique sont :

» une plus grande faculté que le MOS a faire passer de forts courants, donc adapté pour
la puissance

(courant principal) Surface émetteur

~10x
(courant principal) ;¢ Surface grille

Cette expression met en évidence que méme a surface égales, ce qui n’est généralement pas le

cas pour des technologies MOS et bipolaire appartenant a la méme génération, le transistor

bipolaire est capable de fournir un courant dix fois supérieur a celui du transistor MOS.

» une transconductance g, plus grande donc une meilleure prédisposition a faire de
I’amplification

La transconductance d’un transistor, parametre clef du gain que peut fournir un transistor, est

défini comme la dérivée du courant de collecteur ou de drain par rapport a la tension de

commande Vgg ou Vs respectivement pour un transistor bipolaire ou un transistor MOS.

I Bipolaire I MOS
A A
Em
Em
> Commande v » Commande
BE T G
Loi en : I # exp(Vge/Uy) Loien: I #K (Vgs-Vr)?

Embip = EmMOS

Figure 1.26 : caractéristiques de commande des transistors bipolaire et MOS
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» d’une maniére générale les paramétres dynamiques du transistor bipolaire sont plus
intéressants d’un point de vue analogique que ceux du transistor MOS pour une

méme polarisation :

gmbip°Vbe gmMOosS 'Vgs
Ve The T  Ves — T4
C
gs

Figure 1.27 : modéles petits signaux des transistors bipolaire et MOS

-La résistance r,. de sortie du bipolaire est largement suprérieure a celle du MOS rg
modélisant un générateur de courant de meilleure qualité et permettant un gain en tension plus
important.

-L’impédance d’entrée du transistor MOS en 1/jco rend 1’adaptation d’impédance difficile ;
d’autre part, a courant de polarisation égal, le transistor MOS présente un pdle de coupure en
entrée relativement bas a cause de cette capacité C,s alors que I'impédance d’entrée du
transistor bipolaire reste égale a 1y sur une plus grande bande de fréquence.

I1 est donc légitime de se poser la question quant a la place que peut avoir la technologie MOS
dans la conception analogique radiofréquence. De ce point de vue, c’est la philosophie
d’évolution du marché de la microélectronique qui permet au transistor MOS d’exister.
L’expansion du marché de masse de la radiofréquence requiert des produits dits « faible
colt»; ce qui se traduit, dans le domaine de la microélectronique, par une intégration
maximale du composant de base. Le transistor MOS considéré d’un point de vue physique
comme a « deux dimensions » apparait alors comme le meilleur candidat par rapport au
transistor bipolaire qui, lui, est réellement un composant a trois dimensions, comme le montre

la figure 1.28.

Grille
Source ﬁ) Drain
— O~ | O
\ /' T 1
Emetteur N N
Base

Collecteur ‘/C' P
NPN e >> w NMOS

Figure 1.28 : comparaison des encombrements volumiques des transistors bipolaire et MOS
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Ainsi le transistor bipolaire est physiquement plus encombrant que son homologue MOS. De
plus, implanté dans le silicium, le transistor bipolaire requiert des murs d’isolement
volumineux contribuant, par-la méme, a définitivement céder a la concurrence de la
technologie MOS en terme d’intégration.

De la sorte, on retrouve aujourd’hui dans I’électronique de consommation un grand nombre
de circuits analogiques réalisés en technologie VLSI (Very Large Scale Integration),
essentiellement destinée a la conception numérique dans un premier temps.

Suivant cette tendance nous avons donc pris I’orientation de concevoir des circuits dédiés a la

radiofréquence en technologie CMOS VLSI.

1.2 Les orientations de conception

Le support technologique choisi induit cependant quelques contraintes liées a son
évolution. Chaque génération technologique MOS est caractérisée par sa longueur de grille a
laquelle la tension d’alimentation est trés liée par la régle de mise a I’échelle en
« lambda constant ». Ainsi on a pu observer I’évolution suivante sur la derniére décennie :

0,35 um —> 3,5V
0,25 um - 2,5V
0,18 um —> 1,8 V
0,12uym—> 12V

La prochaine génération approchant naturellement le seuil trés critique de 1V de tension
d’alimentation. Effectivement cette contrainte de basse tension implique de reconsidérer les
méthodes traditionnelles de conception. L’une des architectures les plus répandues pour
réaliser un mélangeur, la cellule de Gilbert en MOS (cf. figure 1.29) détaillée au chapitre 2 de
ce mémoire, n’est pas transposable sous 1V car elle nécessite au moins trois V pour

fonctionner.
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VDD VDD

L Vour — |

pol

Masse

Figure 1.29 : cellule de Gilbert

Il a donc été décidé, dans la mesure du possible, de concevoir des architectures capables
d’opérer sous 1V afin d’anticiper les futures contraintes de conception. Ce choix est d’autant
plus audacieux qu’il implique de lourdes conséquences en terme de caractéristique : la plage
dynamique d’excursion en tension est réduite (<1V) donc les caractéristiques de gain vont
étre difficiles a atteindre nécessitant au méme titre que la faible consommation de nouvelles
architectures adaptées a ces contraintes. D’autre part certaines fonctions comme le mélange
requiereront aussi d’étre réalisées au moyen de plusieurs étages diminuant ainsi la linéarité de
I’ensemble de I’architecture. Il faudra alors mettre en ceuvre de nouvelles techniques de
linéarisation afin de pourvoir les spécifications des applications visées.

En résumé, et comme I’expliquent E. Sanchez-Sinencio et A. G. Andreou dans leur ouvrage
« Low-voltage/Low-power integrated circuits and systems [11]», la conception basse tension
faible consommation réclame une connaissance approfondie des effets physiques (méme

secondaires) des transistors afin de les mettre a profit dans la réalisation de fonctions de base.

IV/  CONCLUSION

Les architectures d’émission et de réception radiofréquence ont été présentées dans un
premier temps afin de définir le domaine au sein duquel s’inscrit le travail effectué durant

cette these. Puis, par une description détaillée des caractéristiques des circuits a réaliser,
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I’environnement lexical ainsi que le constat de certaines difficultés liées a la conception ont
pu étre mis en avant.

Enfin, la derniére partie, dédiée au cadre conceptuel, a permis de comprendre les orientations
et les choix pris au cours de cette thése motivés par les contraintes et les potentielles

évolutions du marché auxquelles sont dédiés les circuits qui vont étre présentés maintenant.
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I/  ETAT DE L’ART

Comme nous 1'avons vu dans le chapitre premier de ce mémoire, I'amplificateur faible bruit
est un ¢lément clef des chaines de réception puisqu'il doit amener le signal utile & un niveau
tel qu'il puisse étre correctement traité par l'architecture en aval "sans" lui ajouter de bruit.

On peut classer ces amplificateurs faible bruit suivant quatre familles, définies chacune par le
type d'impédance d'entrée que présente le bloc. En effet, le compromis figure de bruit-gain est
essentiellement réglé par I’adaptation d'impédance en entrée de la structure. La figure 1

rassemble les différents types de structures couramment rencontrées dans la littérature.

Zin
(@) (b) © 9
Terminaison résistive Ampli a CR résistive Terminaison en 1/g, Ampli a dégénérescence

inductive

Figure I1.1: différentes configurations d’entrée d’amplificateurs faible bruit

I.1. Amplification a terminaison résistive

L’amplification a terminaison résistive réalise son adaptation d’impédance d’entrée
(généralement 50Q) par I’intermédiaire d’une résistance. Il est alors nécessaire de travailler a
des fréquences telles que la capacité d’entrée Cgs (resp. Cbe) des transistors MOS et bipolaire
respectivement ait une influence négligeable. Ceci est une premiere grosse limitation (f < 1
GHz pour une technologie CMOS de 0,25um). D’autre part en récupeérant un maximum de
puissance par l’intermédiaire de 1’adaptation d’impédance d’entrée résistive, un bruit
thermique issu de cette résistance va lourdement contribuer a la dégradation de la figure de
bruit de cet amplificateur. Ainsi la figure de bruit sera d’autant plus mauvaise que
I’impédance vue par le transistor (50€)/2 = 25Q2) ne correspond pas non plus a I’'impédance de
bruit optimale. Il apparait que cette structure est loin d’étre la meilleure candidate a
I’amplification faible bruit, ce qui est confirmé par les résultats de la publication de Chang [1]

ou la figure de bruit atteint 6 dB pour une fréquence de fonctionnement de 750 MHz. Cette
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parution date, certes, de 1993, mais il n’y a pas eu depuis d’autres utilisations de ce type de

circuit en tant que LNA, confirmant, par-la méme, la faiblesse de son architecture.

La figure I1.2 propose un LNA a trois étages: un premier cascodé permettant de réduire
I’effet Miller donc d’augmenter la bande passante, un second a charge active pour donner du
gain et un troisiéme avec self de choc servant d’étage d’accord. L’adaptation d’entrée de ce

circuit se fait grace a la résistance de drain r4s du transistor M;.

bia

L
=

[
—.

Figure I1.2 : amplificateur faible bruit a adaptation résistive (NF=7.5 dB) [2]

Ce circuit comportant peu de composants passifs (méme pour son adaptation d’impédance
d’entrée résistive) s’appuie parfaitement sur 1’intégration microélectronique moderne, mais
son principe tire son origine de 1’¢lectronique discréte qui n’est pas connue pour la prise en
compte de I’optimisation de ce genre de caractéristique. Ainsi la figure de bruit 7,5 dB,
plustdt faible, témoigne de la non-aptitude de la ‘terminaison résistive’ a pourvoir I’une des

taches principale d’un LNA : produire peu de bruit.

I.2. Amplificateur a contre-réaction résistive

Voici en figure I1.3 la modélisation d’entrée d’un amplificateur faible bruit a contre-réaction
résistive. Cgs et Cds sont les capacités parasites associées au transistor NMOS et R, et R, sont

les résistances externes de la contre-réaction.
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R,

Zin
Z, icds
v

Figure I1.3 : amplificateur a CR résistive

s

gs

La contre-réaction résistive de tension est une architecture plus souple (d’un point de vue
impédance) que la précédente. L’impédance d’entrée est ajustée grdce au gain de
I’amplificateur, favorisant ainsi une meilleure récupération du signal. Cependant, du point de
vue de la figure de bruit, la topologie, elle-méme, présente de fortes carences :

- amplificateur large bande qui intégre le bruit sur une grande bande de fréquence

- les résistances ajoutent leur propre bruit

- la contre-réaction ramene en entrée le bruit de sortie
De par ces trois aspects, ce type de circuit est « bruyant » comme le montre les 7,5 dB de
figure de bruit de [3] (figure 11.4). D’autre part, le gain large bande, induit par la charge
résistive du circuit, s’accompagne d’une consommation importante, comme le montrent [3],
[4], [5], [6], ne permettant pas & [’architecture de répondre aux attentes du marché des
systémes embarqués. Enfin, la résistance R; de contre-réaction associée a la capacité Cgs
présente un pdle de coupure qui réduit fortement la fréquence de fonctionnement. Dans les
standards de communication se situant au-dela de 5 GHz, cette configuration en filtre « RC »

est une limitation supplémentaire non négligeable.

H;MRFZ
R;

R |
A4

Figure I1.4 : LNA a contre réaction résistive (puissance dissipée 50 mW) [3]
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Toutefois on peut dire que méme si ’amplificateur a CR résistive n’est pas, a proprement
parler, une architecture de type LNA, elle contribue largement a édifier certaines d’entre elle.
Placée comme second étage, elle offre des caractéristiques (gain, impédance d’entrée et de

sortie indépendantes et ajustables) trés précieuses.

1.3. Amplificateur a terminaison en 1/gn,

Figure IL.5 : amplificateur a terminaison en 1/g,,

L’amplificateur a terminaison résistive en 1/g, est la topologie la mieux adaptée a
I’intégration puisqu’elle réalise effectivement son adaptation d’impédance d’entrée a 50Q par
I’intermédiaire de la transconductance gy, :
1/gm =50Q = g, =20mS au premier ordre

Cet aspect de 1’architecture peut cependant s’avérer étre un inconvénient puisque par le biais
de cette impédance d’entrée on fixe, d’une part, la consommation, ce qui peut étre restrictif,
d’autre part, on enléve un important degré de liberté d’optimisation de la linéarité. Enfin, un
calcul théorique, présenté en annexe 1, montre que le plancher de bruit de cette topologie est
supérieur a 3 dB (NF) ce qui, pour certaines applications, est trop ¢levé.

Ce circuit est toutefois largement capable de fournir d’excellentes caractéristiques comme le
confirment [7], [8], [9]. La figure II.6 présente un LNA de ce type [7] accompagné de ses
résultats de mesure (tableau II.1), les inductances d’entrée, sont utilisées afin d’annuler la
capacité du plot d’acces et, celles de sortie, sont associées aux capacités parasites pour former

une charge accordée.

Figure I1.6 : LNA a terminaison en 1/g,, [7]
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Tableau II.1: caractéristiques du LNA a terminaison en 1/g,, [7]

Fréquence RF 1 GHz

Gain 22 dB
Figure de bruit 3,2 dB
11P3 +8 dBm

Consommation 5 mA

De ce fait ’argument de I’intégration n’est pas réellement mis en valeur ici, a cause de
I’application bande étroite du circuit. Il n’en reste pas moins que les spécifications relatives a
cet amplificateur a ‘terminaison en 1/g,’ présentées dans le tableau II.1 témoignent de

I’aptitude ‘amplificateur faible bruit’ de ce circuit.

1.4. Amplificateur a dégénérescence inductive d’émetteur

Z, Lg
R Omnﬁ
C,
LS

Figure IL.7 : LNA a dégénérscence inductive [6]

Aujourd’hui, un grand nombre de publications dédiées au frontal de réception utilisent cette
topologie de référence.

Nonobstant, sa théorie n’en est pas pour autant simple : I’inductance Lg vient annuler la
capacité Cgs a la fréquence du signal radiofréquence. Ls, vue comme une impédance réelle
grace a Deffet transistor, est calculée pour €tre adaptée a 50€Q2. Le coefficient de surtension Q
du circuit (Lg, Cgs, Ls) permet d’augmenter la transconductance du transistor, donc d’avoir
un meilleur gain en tension ; mais ce coefficient de surtension est avant tout optimisé pour
diminuer la figure de bruit qui, comme le montre [10] et [11], peut étre treés faible. Ce
compromis « adaptation d’impédance - figure de bruit » est parfaitement développé dans la
publication de T. Lee [12].

Cette architecture a longtemps souffert de I’incapacité des technologies a fournir des
inductances de bonne qualité. Jusqu’a la fin des années 90, les inductances employées étaient
discrétes et trés volumineuses au regard des fréquences de travail (plus la fréquence est élevée

plus la valeur de I’inductance est faible) ; d’autre part, 1I’optimisation, trés sensible, de la
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technique de dégénérescence inductive, n’était pas compatible avec une adaptation externe de
la puce. Actuellement, on peut mesurer toute la qualité de ce genre de circuit au travers de
publications telles que celles auxquelles font référence les circuits présentés en figure I1.8 et

I1.9 accompagnés de leurs résultats (tableau I1.2 et 11.3) :

out

Figure IL.8 : LNA a dégénérescence inductive asymétrique [12],[13]

Tableau I1.2: caractéristiques du LNA a dégénérescence inductive[13]

Fréquence RF 1,2 GHz

Gain 20 dB
Figure de bruit 0,8 dB
I1P3 -11 dBm

Consommation 6 mA

Cette topologie est de loin la plus prometteuse puisque, outre son excellente aptitude a fournir
des LNA de grande qualité, elle s’adapte parfaitement aux futures contraintes de conception
basse tension-faible consommation. Il y a cependant un gros point négatif : les inductances
employées sont trés volumineuses, donc d’un colt élevé ; on touche ici, actuellement, aux
limites de 1’adéquation de ce concept avec le marché des réseaux sans fil dont la réussite tient

essentiellement a son faible colt de revient.
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Out+>

@ Out- >

Figure I1.9 : LNA a dégénérescence inductive différentielle [14]

Tableau I1.3: caractéristiques du LNA a dégénérescence inductive[14]

Fréquence RF 5,75 GHz

Supply Voltage 1V
Gain 14 dB

Figure de bruit 0,9 dB
ICP1 -9,1 dBm
11P3 0,9 dBm

Consommation 16 mA

I.5. Conclusion

Les deux premieres architectures (terminaisons résistive et contre-réaction série) ne font pas
I’'unanimité a cause de leur faible potentiel de performances. Directement issues de
I’¢électronique discréte, leurs conceptions n’apportent rien de plus d’un point de vue
microélectronique. En revanche, les amplificateurs a terminaison en 1/g, et surtout a
dégénérescence inductive d’émetteur offrent d’intéressantes dispositions pour 1’amélioration
des caractéristiques des LNA.

La tendance actuelle, en conception, est de trouver des architectures d’amplificateur faible
bruit adaptées a I’utilité¢ de 1’intégration microélectronique afin d’améliorer les performances
de ceux-ci (taille des transistors toujours plus petite et adaptée, minimum de désappariement
des transistors conduisant a une meilleure recopie des courants, suppression des composantes
continues dans les structures différentielle...). A D’instar du travail effectué¢ dans une

technologie bipolaire par Zoschg [15] — une structure cascodée dans laquelle 1’adaptation
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d’entrée a 50Q est réalisée au moyen de la résistance d’acces de base du transistor (maitrise
du process), un calcul sur le g, (donc sur les dimensions du transistor) permet de minimiser la
figure de bruit, conduisant a une architecture finale sans inductance et totalement intégrée de
550 um par 450 pm — la conception analogique en technologie CMOS VLSI doit pouvoir,
elle-aussi, tirer profit des moyens d’intégration mis a sa disposition afin de proposer des
circuits optimisés performants.

Certes la place est mince pour ce qui est de I’innovation conceptuelle des amplificateurs faible
bruit. Ces quatre catégories sont le fruit d’une longue recherche débutée bien avant la
microélectronique et proposent toujours des solutions d’actualité. Cependant, quelques
originalités [16] ont pu étre mises en place permettant d’adapter ce bloc aux différentes
contraintes imposées par le marché de masse actuel comme : la basse tension, la capacité de
travailler avec plusieurs standards de communication a la fois (récepteurs multistandard).
C’est donc dans cette perception des tendances conceptuelles modernes que nous avons

dévelopé les LNA présentés maintenant.

ll/  LES TECHNIQUES MISES EN (EUVRES

Les deux amplificateurs faible bruit développés durant cette thése sont basés sur les mémes
techniques : la réutilisation du courant (‘reuse’) et ‘la dégénérescence inductive’. C’est en

conjuguant ces méthodes de conception que d’excellents résultats ont pu étre atteints.

I1.1 La réutilisation de courant

La technique de réutilisation de courant ou ‘reuse’ permet par une configuration particuliere
de maintenir la transconductance g, d’une structure tout en divisant son courant de

consommation par deux. Celle ci est explicitée en figure I1.10 :

gmit gm2 = Em

Figure I1.10 : technique du ‘reuse’
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Ainsi en prenant un transistor NMOS de dimension W/L, et de transconductance g;,, (premier
cas) on peut diviser ce dernier en deux transistors NMOS de dimension moiti¢ W/2L, et de
transconductance g,/2, (deuxiéme cas) consommant le méme courant que le transistor
d’origine. Enfin en remplagant un de ces derniers par un transistor PMOS on se trouve alors
dans la configuration du ‘reuse’ ou le transistor PMOS et NMOS sont en cascade 1’un sur
’autre, connectés I’un a ’autre par le drain, consommant un courant moitié tout en présentant
une transconductance gn, égale a la premiere lorsque I’on additionne leurs transconductances
respectives gmi et gmo.

Cette structure est bien connue en électronique numérique pour faire des inverseurs mais dans
ce cas, les transistors sont utilisés en commutation et ne donnent pas de gain. Ici c’est une
configuration analogique dans laquelle les deux transistors sont en mode saturé permettant
ainsi de produire un grand gain analogique grace aux hautes impédances de drain mutuelles
qu’ils présentent. A ce titre, deux problémes vont se poser : tout d’abord 1’instabilité du point
de polarisation des drains en regard va nécessiter une contre réaction afin de maintenir les
caractéristiques du circuit, et d’autre part les capacités Cq, vont venir perturber le circuit a

cause de D’effet Miller.

1.2 La dégénérescence inductive

La dégénérescence est une technique basée sur 1’effet transistor permettant de réaliser a la fois
une adaptation d’impédance d’entrée a 50Q2 ainsi qu’une adaptation d’entrée au bruit. Nous
allons ici rappeler les étapes importantes du calcul développé dans I’annexe 4.

Tout d’abord on s’intéresse a I’adaptation de I'impédance d’entrée classique a 50Q
permettant de récolter un maximum de puissance donc d’optimiser le gain. Voici ce que I’on
voit en entrée du transistor MOS lors d’une configuration en dégénérescence inductive (cf

figure I1.11):

gs

Figure II.11 : adaptation d’entrée par dégénérescence inductive
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1
Z,=jLo + + oL, = Z,=jl,0- C—) + o, L (eqlll)

ngSC() gsa)
Avec o, = En

gs
A la fréquence de fonctionnement ®y , Zi, doit étre égale a 50Q donc :
1

) o

(Lga)_ ngsCO

C
wrLs=50Q) = L =50 - (eqIl3)

s
m

L'inductance de grille Lg annule la capacité d'entrée Cgs a la fréquence de fonctionnement .
Grace a l'effet transistor Ls présente une impédance réelle en entrée qui permet d'adapter le
transistor a 50€2.

Pour ce qui est de I’adaptation d’entrée au bruit, voici I’expression du facteur de bruit dans un

quadripdle du type de celui présenté en figure 11.12 :

in+K€n 2

s>+
F=

2 EE Systéme deux ports
n

Sans bruit

ij@ Z

_____________________________________________

Figure I1.12 : modele de bruit traditionnel d’un systéme deux ports

En développant ’expression (eq.I[.2) avec susceptance et admittance de bruit comme il est

fait dans 1’annexe 4, le calcul nous méne a exprimer la figure de bruit de la manicre suivante :

F=Fmin+%[(GS—GU,,I)2+(Bs—Bopt)z] (eq.IL.5)

Avec : R, résistance équivalente du générateur de tension de bruit en entrée
G; et By les transconductance et susceptance de source
Gopt et Bopt les transconductance et susceptance optimales

Les parametres de bruit du transistor MOS sont présentés dans le tableau 11.4 :
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Tableau I1.4 : paramétres de bruit du transistor MOS

Parameétre Expression
G =0
B. .
JjoCas(1+ald /%)
Ry B _y 1
ng o ' gm
Gy 5@ Ce*(1-cP)
5gdo

Il reste donc a satisfaire les conditions d’adaptation :

i

G
G, = |*+G?*=G 1 pwCy [-2-(1 AV S
s R c o = gg=e@Ce (1 cF) = Won=s——op  (eq.IL6)

n

Bs = —Bc :Bopt =

1

\ (Lg)NF = 5
@?C, (1+ olc] /7)

Y

Pour ce qui est de la transconductance G; elle doit satisfaire I’impédance réelle de 50Q2 (soit

(eq.11.7)

1/50), elle conduit alors a imposer la consommation du courant dans le transistor par le choix
des dimensions W et L de celui ci (eq.IL.6).

La susceptance B induit une forme analytique pour ’inductance de grille L, de la méme
forme que 1’adaptation d’impédance et, si I’on néglige dans (eq.Il.7) le terme au numérateur
dans la parenthese alors les adaptations de bruit et d’impédance s’accordent pour donner la

méme valeur de L,.

lll/ L’AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT A DEGENERESCENCE
INDUCTIVE ET REUTILISATION DE COURANT

lll.1 Origine

Ce circuit tire profit des deux techniques précédemment présentées pour réaliser un LNA
capable de fonctionner sous 1V et en limitant sa consommation a 10 mA afin de respecter la
contrainte de faible tension faible consommation. Sa mise en place théorique se fait comme

illustré ci-apres :
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bias

Figure I1.13 : circuit théorique du LNA a dégénérescence inductive

Les deux transistors NMOS et PMOS sont bien en configuration de réutilisation du courant.
Chacun d’eux utilise la technique de dégénérescence inductive au travers des composants Lg;,
Lo, Cospmos »Cesimos, Lsi, Lso. Cependant il va falloir adapter chaque ‘branche’, (Lg1, Cgspmos,
Lsi)d’une part et (Lg, Cosnmos, Lso) d’autre part, a 100Q2 afin que I’'impédance finale vue
depuis I’entrée, (Lg1, Cospmos, Lsi) en parallele avec (Lg, Cosnmos, Ls2), soit bien égale a 50 Q.
La contre réaction de mode commun (Common Mode FeedBack = CMFB) préleve la tension
continue de sortie et asservie en conséquence la tension de grille du transistor PMOS pour

garantir 1’obtention d’un point de fonctionnement robuste et maitris¢ de 1’amplificateur.

lIl.2 Le circuit

La topologie finale de I’amplificateur faible bruit fut celle présentée en figure I1.14, elle est
congue pour couvrir trois standards : le DCS1800 (1,8 GHz), ’'UMTS (2,2 GHz) et bluetooth
(2,4 GHz).
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A4

Figure I1.14 : LNA ‘reuse’ a dégénérescence inductive [17]

Ce circuit [17] peut étre décomposé en trois parties : la premiere comporte 1’amplificateur en
lui-méme avec les transistors M; et M, ainsi que les inductances de dégénérescence Lsj, Ly, et
I’inductance d’adptation L,. La partie contre réaction de mode commun est réalisée au moyen
de ’amplificateur différentiel (M4, Ms) dont les petites dimensions lui confére un caractere de
filtre passe bas. En effet les faibles dimensions des transistors My et M5 réduisent fortement le
gain ainsi que la bande passante de la structure a charge active Ma, Ms, Mg, M7. Le caractére
Mode Commun de cette contre réaction est renforcé par les filtres passifs passe bas RjCg et
RsmsmeCor. Enfin les deux circuits de polarisation en tension sont composés de diodes
réalisées avec des transistors PMOS, Mg et M3, aux larges dimensions afin de limiter I’impact
de la dispersion technologique, et d’une résistance de grande valeur R,oi (20 kQ2) visant a

minimiser la consommation de ces blocs.

111.3. Test et résultats

Ce circuit a été réalisé en technologie CMOS VLSI 0,18um contenant 6 niveaux de métal. On
peut observer sur la figure II.15 une photo de la puce contenant le circuit. De faibles
dimensions, 180pum*45um, cet amplificateur exploite les selfs de bonding (de 1 a 2 nH) pour
mettre en place la technique de dégénérescence inductive. Cela permet de fortement réduire
les dimensions du circuit et, dans le méme temps, d’avoir des inductances de bonne qualité

comparé a celles que cette technologie CMOS VLSI est apte a fournir.
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Figure I1.15 : photo du LNA ‘reuse’ a dégénérescence inductive

Dédié a travailler dans une bande de fréquence comprise entre 1,8 GHz et 2,4 GHz nous
avons di réaliser plusieurs cartes de test, une dans la bande 1,8 GHz-2,1 GHz I’autre
2,1 GHz-2,4 GHz. Réalisées au moyen du logiciel PROTEUS nous pouvons observer ['une
d’entre elles en figure I1.16. Chaque acceés comporte une ligne 50Q2, 1’autre co6té du PCB en
FR4 étant un plan de masse, reliant le port SMA a la puce. Les composants présents sur les

lignes servent a I’affinement de I’impédance d’entrée de la ligne suivant la fréquence.

Figure I1.16 : carte de test du circuit

Les mesures de ce circuit ont €té réalisées au moyen d’un générateur Agilent 89441A, d’une

sonde active de type Agilent 85024A, d’un analyseur de réseau HP 8722D et d’un analyseur
de spectre HP 54750A.
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Tout d’abord la courbe de gain en fonction de la tension d’alimentation présentée en
figure I1.17 permet de mettre en évidence 1’adaptation de 1’architecture a la contrainte de
faible tension. En effet le gain maximal, 11 dB, est atteint pour une tension d’alimentation de
1V et se maintient constant au-dessus des 10 dB alors que la tension d’alimentation croit
jusqu’a 1,8 V de méme que la consommation de courant augmente aussi linéairement de

3.5mA a 6.5 mA.

(dB) (mA)

4 X

A
11 Do o j/x’}/’*/ 16
1ok R

: / 5
/

&

Gain en tension
S W [« ~ o]
Courant consommeé

1F 11
1 1 1 1 1 1 1 1 1

08 09 1 11 12 13 14 15 16 17 18 (V)
Tension d’alimentation

Figure I1.17 : gain et consommation en fonction de la tension d’alimentation

La courbe de consommation de courant augmente linéairement, 2,8mA@0,9V a
6,5mA@]1,8V, a cause de I’amplificateur différentiel dont la polarisation est linéairement li¢e
a la tension d’alimentation. Le corps de ’amplificateur, lui, n’est pas dépendant de cette
dernicre, et ’architecture finale, 3,8SmA@1V, démontre ainsi son aptitude a fonctionner en
mode faible consommation.

Toutes les caractéristiques de cet amplificateur faible bruit sont rassemblées dans le tableau 5.
En premier lieu la mise en place de la double dégénérescence inductive permet au parameétre
S11 d’atteindre —25dB@2GHz assurant ainsi une excellente récupération du signal
radiofréquence. Dans le méme temps la figure de bruit, sensible dans ce cas a I’adaptation de
I’impédance d’entrée, se situe aux alentours de 1,8 dB. Ce résulat suffit largement a répondre
a la requéte commune, 10 dB maximum sur 'UMTS, imposée par les différents standards
auxquels le circuit est dédié. Le gain en tension n’a pas de caractéristiques fixes particulicres

mais doit étre suffisant pour minimiser la NF. Egal a 11dB sous 1V de tension

63



Chap.2 Les amplificateurs faible bruit

d’alimentation, on peut considérer ce dernier comme correcte au regard des structures dites

‘faible tension’ que I’on peut rencontrer dans la littérature aujourd’hui [16][17].

Tableau ILS5 : caractéristiques du LNA ‘reuse’ a dégénérescence inductive

Technologie 0,18 um
Fréquence 2 GHz
Tension d’ alimenation 1Y
Courant consommé 3.mA@1 V
Gain 11dB
Figure de bruit 1,8 dB
ICP1 -11 dBm
I1P3 0 dBm
Bande passante 600 MHz

Le standard UMTS utilise une modulation QPSK imposant une bonne linéarité¢ de la part des
chaines de réception. Les deux parameétres attestant de cette propriété sont le point de
compression —1 dB et I’intermodulation de troisiéme ordre. Le premier, —11 dBm suffisant
pour I’application visée, est particuliérement remarquable au regard de la tension
d’alimentation qui n’autorise pas une grande plage dynamique de tension en sortie. La contre
réaction contribue largement au maintient de la polarisation des transistors PMOS et NMOS
de I’amplificateur loin de leur point de compression. A I’instar du point d’interception d’ordre
trois 1IP3, 0 dBm, obtenu grace aux filtres RC passe-bas distribués dans la contre réaction,
coupant ainsi les hautes fréquences, et plus généralement, la quasi-absence de composants
passifs de types selfs et capacités traditionnellement a 1’origine de la création d’harmoniques.
Ce LNA a fait I’objet d’une publication et d’une présentation orale en conférence

internationale, RFIC, en 2003 a Philadelphie [18].

IV/ L’AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT A CONTRE
REACTION PAR EFFET DE SUBSTRAT

IV.1 Origine

La contre réaction du circuit précédent pose deux limites : tout d’abord en terme de figure de
bruit, la résistance de contre réaction connectée a 1’entrée rameéne beaucoup de bruit et

empéche 1’optimisation du facteur de bruit, d’autre part cette méme résistance déséquilibre
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I’adaptation d’impédance d’entrée et réduit la bande passante du LNA basée sur la
dégénérescence inductive. Désireux de concevoir un circuit capable de répondre a plusieurs
standards simultanément, comme le requiert aujourd’hui fortement le marché de la
télécommunication, une amélioration restait donc a apporter de ce point de vue. Nous avons
donc congu un amplificateur faible bruit basé¢ sur la dégénérescence inductive a structure de

réutilisation de courant mais a contre réaction par effet de substrat.

IV.2 Théorie

L’effet de substrat ayant largement été étudi¢ dans le chapitre précédent nous allons
brievement rappeler I’expression analytique le mettant en forme et permettant d’expliquer son
fonctionnement. Voici la relation liant la tension de seuil Vgs, appliquée entre le Bulk et le

Substrat, et la tension de seuil Vt du transistor NMOS :
Vi =V +7[NQo, — Vi) =20, 1 (eq.IL.8)

Ainsi en appliquant respectivement une tension Vgg positive ou négative, inférieure a | 20F |

bien siir, on va pouvoir diminuer ou augmenter la tension de seuil et par-la méme contrdler le
courant dans le transistor puisque la tension de grille est fixe. Il suffit alors de concevoir la
contre réaction prélevant la tension de sortie et asservissant, en conséquence, la tension
requise sur le substrat de I’un des transistors de I’amplificateur.

Grace a la mise en place de cette contre réaction par effet de substrat, il a été possible de
développer deux calculs théoriques sur la figure de bruit et la bande passante contrélée par la

dégénérescence inductive. Voici en figure I1.18 le circuit sur lequel ces études ont été¢ menées.

Figure I1.18 : circuit théorique de la contre réaction par effet de substrat
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En considérant que les capacités drain-source sont faibles compte tenu de la technologie
utilisée et que 1’effet Miller peut étre négligé (au regard de la remarque précédente et du gain
du circuit avoisinant les 10 dB) alors on peut se considérer ici dans les mémes conditions
d’¢étude que pour un étage cascode.

D’un point de vue de la figure de bruit, cela permet de voir ce circuit comme deux €tages du
type cascode mis en parallele [16]. L’étude partant du montage traditionnel au calcul des
dimensions en passant par le calcul théorique dans le circuit ‘reuse’ est développée dans
I’annexe 4. On peut exprimer la figure de bruit de cet étage comme suit :

Fmin:1+\/2§a)( ! : ! ).‘/;/.5.(1—|cz|) (eq.11.9)

@ pmos  P,/nmos

Ainsi on peut remarquer que ce résultat est en théorie trés proche de celui d’une structure
cascode traditionnelle (en réalité seul le terme entre parenthése est différent) offrant,
subséquemment, d’excellentes perspectives pouvant répondre a n’importe quel standard de

communication actuel.

IV.3 Le circuit

Le circuit réalisé en technologie CMOS VLSI 0,18 um est présenté en figure I1.19, il permet
de couvrir trois standards de communications simultanément : DCS1800 (1,8 GHz), UMTS
(2,2 GHz) et IEEE 802.11b (2,4 GHz). L’amplificateur faible bruit, en lui-méme, reste celui
présenté dans la théorie avec traditionnellement les inductances de grille (L, et Lyy) réalisées
grace aux bondings d’encapsulation de la puce. Le corps du LNA est réalisé¢ avec les deux
transistors My et Mp polarisés par I’intermédiaire de selfs de choc (L; et L.y) reliées aux rails
d’alimentation. Cette configuration de polarisation en tension au VDD contribue a la
compacité du circuit en ¢liminant la mise en place de bloc de polarisation. Le principe de la
contre réaction est le méme que pour le circuit dit ‘traditionnel’. C’est un amplificateur
différentiel a charge active dont les faibles dimensions des transistors M; et M, annihilent
presque totalement le gain et la bande passante de ce circuit pour ne laisser place qu’au
fonctionnement en mode commun. Le caractére filtrant de la contre réaction est renforcé par
deux structures RC distribuées le long de la boucle d’asservissement. On pourra remarquer
que dans cette version il nous a fallu utiliser un amplificateur différentiel a base de transistor
PMOS, NMOS dans la version dite ‘traditionnelle’, afin de pourvoir 1’asservissement en
tension entre la sortie du LNA et 1’accés substrat du transistor My. La tension de bulk

nécessaire au fonctionnement de la contre réaction est proche de la tension d’alimentation du
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circuit c’est pourquoi une structure basée sur des transistor PMOS est mieux adapter a cette

PP

M,

9
——{[w ™
e |

L

configuration.

BA

cl

A7 VA VA Ve

Figure I1.19 : LNA ‘reuse’ a dégénérescence inductive et contre réaction par effet de substrat

IV.4. Test et résultats

Une photo de la puce est proposée en figure I1.20. De méme que son prédécesseur ce LNA est
a faible encombrement, 200um*100um, grace, notamment, aux inductances réalisées au

moyen des selfs de bonding.

Figure 11.20 : photo du LNA ‘reuse’ a dégénérescence inductive et contre réaction par effet de substrat
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Encapsulé dans un boitier de type JLCC 44 broches le circuit a été reporté sur support FR4
dont la carte de test, figure 11.20, a été réalisée au moyen du logiciel PROTEUS. Les accés
50€2 sont obtenus grace a des lignes microstrips, la face opposée a celle présentée sur la photo

etant un plan de masse.

Figure I1.21 : photo de la carte de test

Le circuit sort sur une haute impédance et le relier a une charge 50Q2 reviendrait a totalement
annihiler ses caractéristiques. C’est pourquoi la sortie, notée ‘OUT’, est uniquement
représentée par un petit morceau de piste (broche 25 de la puce), dédi¢ au test par sonde
active. On peut justifier cet artifice de mesure par le fait que ce LNA doit, comme son
prédécesseur, étre inséré a terme dans un « frontal RF » de type LNA+M¢langeur et en aucun
cas €tre connecté a une charge 50Q.

Les mesures du LNA ont été accomplies au moyen d’un générateur Agilent 89441A, d’une
sonde active de type Agilent 85024A, d’un analyseur de réseau HP 8722Det d’un analyseur
de spectre HP 54750A.

Une des caractéristiques majeures de ce circuit est sans aucun doute sa faculté a travailler sous
trés basse tension tout en présentant de trés bonnes caractéristiques. Ainsi la figure 11.22
présentant le gain et la consommation en fonction de la tension d’alimentation met en
évidence que le circuit atteint un optimum de gain de 10dB pour une tension d’alimentation
remarquablement faible de 0,9 V et une consommation de 2,5 mA. L’architecture confirme
son adaptation a la contrainte de faible consommation sous trés faible tension par une

constance du gain méme lorsque la tension d’alimentation est augmentée.
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Figure I1.22 : gain et courant consommé en fonction de la tension d’alimentation

En ce qui concerne la consommation de courant, cette dépendance linéaire a la tension

d’alimentation est causée par I’amplificateur différentiel de contre-réaction. Ce dernier ne

contient pas de source de courant donc sa polarisation est directement liée a la tension

d’alimentation. Il n’en reste pas moins que sous un tel régime de fonctionnement (0,9 V) la

mise en place d’une contre réaction a forte réjection d’alimentation au travers d’un

amplificateur est trés difficile. La totalit¢é des caractéristiques est présentée dans le

tableau II.6.

Tableau I1.6 : caractéristiques du LNA ‘reuse’ a contre-réaction par effet de substrat

Technologie 0,18 pm
Fréquence 2 GHz
Tension d’ Alimentation 09V
Courant consommé 2,5 mA@0,9V
Gain 10 dB
Figure de bruit 1,34 dB
ICP1 -16 dBm
ITP3 -4,5 dBm

Bande passante

1,65 GHz a 2,5 GHz
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L’expression théorique (8) présentée plus haut estimait la figure de bruit aux alentours de
1,2 dB notre mesure nous donne 1,34 dB permettant de la sorte de valider la méthode
présentée. Ce résultat est d’autant plus remarquable que I’étage d’entrée présente de front
deux transistors, un PMOS et un NMOS, contribuant a générer plus de bruit que les étages
monotransistor dit ‘single stage’ traditionnels dont les figures de bruit sont de cet ordre. La
linéarité est un peu plus faible dans cette version puisque I’ICP1 atteint —16 dBm pour —
-11 dBm dans le circuit précédent et le IIP3 est de —4,5 dBm pour 0 dBm. Cela est
essentiellement dii au fait que la réduction de la tension d’alimentation (1V vers 0,9V)
supprime 10% de la plage dynamique de tension en sortie dégradant alors logiquement la
linéarité. La bande passante mesurée aux alentours de 850 MHz permet a I’amplificateur de
couvrir pas moins de trois standards a la fois : DCS1800, UMTS et 802.11b. Ce dernier aspect
contribue a faire de ce LNA un amplificateur unique en terme de caractéristiques a 1’instar de
la contre réaction par effet de substrat faisant du circuit sa singularit¢ en maticre
d’architecture. Ce LNA a fait ’objet d’une publication et d’une présentation en conférence

internationale, ESSCIRC, en 2003 a Lisbonne [19].

V/ CONCLUSIONS

Nous avons présenté ici deux amplificateurs faible bruit basés sur la technique de
réutilisation de courant et de la dégénérescence inductive. Parfaitement adaptés aux
contraintes de faible tension faible consommation ceux-ci offrent des caractéristiques
remarquables au regard de leur tension d’alimentation, 1V et 0,9V respectivement,
notamment en dépassant les 10 dB de gain. Le deuxieéme circuit est une évolution du premier
par la mise en place d’une approche innovante : la contre réaction par effet de substrat, faisant
de ce dernier une architecture unique en matiere de conception et particuliecrement adaptée a
la technologie CMOS VLSI. Capable de couvrir plusieurs standards a la fois comme le
DCS1800, UMTS et 802.11b, il fonctionne sous tres basse tension (0,9 V) tout en fournissant
un gain de 10 dB pour une figure de bruit de 1,34 dB, proche des meilleurs résultats
rencontrés dans la littérature actuelle. De maniere générale, la technologie utilisée alli¢e a la
compacité de ces circuits permet a ses structures de s’insérer parfaitement dans les
applications du type ’System On a Chip’ comptant parmi les vecteurs principaux de

développement du marché actuel de la télécommunication.
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I/  ETAT DE L’ART

Il existe deux types de mélangeurs : les ‘up converter’ et ‘down converter’, dédiés aux chaines
d’émission et de réception respectivement. La premicre catégorie ne requiert généralement
pas de gain et I’on utilise alors souvent des ‘mélangeurs passifs’. Au contraire les circuits dits
‘down converter’ doivent avoir du gain et sont, par conséquent, réalisés au moyen de
structures actives. Nous allons présenter dans cet état de 1’art ces deux grandes catégories de

mélangeur.

/1. Les mélangeurs ‘up converter’

Comme leur nom I’indique ces circuits décalent I’information d’une basse fréquence vers une
plus haute. Dans les chaines d’émission c¢’est pour amener le signal utile de la bande de base,
vers la fréquence RF, fréquence a laquelle I’information est transportée par le canal hertzien,

que les ‘up converters’ sont employés.

a. Les structures passives

En appliquant deux signaux de fréquence respective f; et f, aux bornes d’une diode on crée
deux produits de battement, (fj+f;) et (fi-f;), grace au comportement non linéaire du
composant. En utilisant ce principe on peut alors réaliser des mélangeurs passifs (cf figure

I11.1) utilisant le caractére non linéaire des composants :

B | o)

&

0 @q THF%[

Figure III.1 : Mélangeur a capacités commutées avec buffer isolant (isolation LO>RF = -55 dB) [7]
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Les transistors NMOS sur lesquels les signaux en bande de base ‘bb’ et oscillateur local ‘LO’
sont appliqués, sont utilisés comme capacités. Le produit de mélange est récupéré en courant

par le ‘buffer’ de sortie.

b. Les structures actives

Certaines applications requiérent auprés de leur circuit des caractéristiques imposant parfois
une contrainte conceptuelle. La nécessité de fournir du gain peut exister méme pour un

mélangeur dédié a une chaine d’émission, on doit alors faire appel a des mélangeurs

« actifs ». La figure II1.2 présente un mélangeur de ce type réalisant I’opération de mélangeur

NN

avec 6 dB de gain.

1 I
i 7

~

Figure II1.2 : mélangeur up converter avec gain (6 dB) [9]

Utilisant une application grille-source des signaux en bande de base et d’oscillateur local sur
le transistor recevant ‘bb’, le produit de battement contenu dans le courant de ce méme

transistor est récupéré et converti en tension au travers d’un miroir de courant.

I/2. Les mélangeurs ‘down converters’

Les structures a conversion basse sont utilisées dans les chaines de réception pour décaler
I’information de la fréquence RF en bande de base ou vers la fréquence intermédiaire, suivant

le type d’architecture utilisée a conversion directe ou non. Nous allons tout d’abord étudier la
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cellule de Gilbert, tres utilisée dans les systémes a tension d’alimentation non réduite, puis les

‘structures optimisées’ et enfin les circuits dits ‘technologiques’.

a. La cellule de Gilbert

Cette premicre famille est directement issue de la technologie bipolaire. Elle regroupe tous les
circuits basés sur la cellule de Gilbert, reprise, avec succes, en technologie MOS. Leurs
performances sont en général tout a fait convenables pour la plupart des circuits dérivés. On
attribuera donc a cette famille, tous les circuits mettant en jeu, une source de courant modulée
par le signal radiofréquence, alimentant une paire différentielle attaquée (en mode
différentiel) par I’oscillateur local. Une structure typique basée sur la cellule de Gilbert est

présentée en figure 111.3 [1] :

e 19 o

v

Figure IIL.3 : cellule de Gilbert avec double paire d’entrée ( IIP3=18 dBm NF= 11.5 dB) [2]

Le circuit présenté en figure II1.3 [2] propose exactement le schéma conventionnel d’une
cellule de Gilbert au détail prés de la deuxiéme paire différentielle « croisée » rajoutée en
paralléle sur la paire recevant le signal RF. Cette amélioration vise a augmenter la linéarité
d’une part (grace a une paire de transistors de petites dimensions permettant de récupérer un
maximum de tension en présentant une grande impédance) et de minimiser la figure de bruit

(en optimisant les grandes dimensions de 1’autre paire). On retrouve souvent cette structure de
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base de Gilbert autour de laquelle des transistors sont ajoutés pour optimiser ou améliorer
certaines caractéristiques.

Offrant des caractéristiques trés homogenes, la cellule de Gilbert convient parfaitement pour
un grand nombre d’applications. Facile a mettre en oeuvre, la souplesse de son architecture se
préte aisément aux améliorations comme il a ét¢ montré précédemment. Cependant, celle-ci
trouve aujourd’hui ses limites dans les systemes radiofréquences a cause de la réduction des
tensions d’alimentation qui empéche I’empilement des trois ou quatre transistors de
I’architecture entre les deux rails d’alimentation. Aussi certaines applications requi¢rent des
caractéristiques spécifiques que la cellule de Gilbert n’est pas apte a fournir. C’est pourquoi il
faut parfois se tourner vers d’autres circuits comme ceux que nous allons présenter dans le

paragraphe suivant.

b. Les Structures a topologie optimisée

La seconde famille rassemble tous les circuits faisant référence a des techniques de mélange
différentes de celle de la cellule de Gilbert mais qui n’utilisent pas une « option » de fonderie
particuliére ; ¢’est a dire une amélioration quelconque de la physique méme des composants
utilisés lors de leur réalisation. De nos jours, les performances requises pour des mélangeurs
posent des problémes aux concepteurs. Il faut souvent faire des compromis, pour privilégier
I’optimisation d’une ou plusieurs caractéristiques au détriment d’autres. Voici quelques
circuits mettant en avant le perfectionnement de certaines d’entre elles.

- Le principe méme de décalage en fréquence induit une production de bruit
importante en ramenant le bruit haute fréquence a la fréquence FI. D’autre part les mélangeurs
doivent étre capable de ‘couvrir’ la bande de fréquence contenant a la fois le signal RF et le
signal OL, donc ce bruit haute fréquence est intégré sur une large bande. Pour ces raisons le
facteur de bruit n’était pas jusqu’alors le paramétre clef de ces structures. On considérait que
compris entre 10 et 20 dB il restait acceptable. Aujourd’hui, il n’en est rien et certaines
applications requic¢rent des figures de bruit inférieures a la dizaine de dB. Le circuit de la
figure I11.4 [5] répond a ce type de demande. La topologie est celle d’une cellule mélangeuse
traditionnelle utilisant la transconductance d’un transistor MOS pour réinjecter le signal
radiofréquence dans une paire différentielle commutée par le signal de I’oscillateur local. Une
optimisation des tailles des transistors injectant le signal RF permet d’atteindre une NF de

5,8 dB.
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Figure II1.4 : mélangeur basé sur la technique de réutilisation de courant ( NF=5,8 dB) [5]

- Les technologies CMOS, soumises aux reégles de mise a 1’échelle, voient leur tension
d’alimentation réduire vers le seuil critique des 1V. Dans ce cas précis la mise en place d’une
cellule de Gilbert est totalement impossible il faut donc concevoir de nouveau circuits
capables de fonctionner sous ‘ultra basse tension’. La figure II.5 présente une réalisation

fonctionnant sous 0,9 V [8] :

e — gy S— e I
Figure IIL.5 : cellule mélangeuse fonctionnant sous 0.9 V [8]
Cet exemple, dont la version finale comporte plusieurs cellules de ce type, s’adapte
parfaitement aux contraintes modernes de faible tension d’alimentation en réalisant
I’opération de mélange au travers de plusieurs étages afin de conserver un gain de conversion

correct. Chaque signal est appliqué sur un étage de type « source commune », ces derniers

reliés entre eux par leur drain, créant ainsi un nceud de courant ou le mélange a lieu. Cette

81



Chap.3 Les mélangeurs

structure différentielle opérant sous seulement 0,9 V produit un gain de conversion de 3 dB et
une NF de 13,5 dB.

On remarque dans ce genre de circuits une volont¢é d’orienter la conception vers
I’optimisation d’une caractéristique. Répondant a des exigences que des structures basées sur
la cellule de Gilbert ne sont pas aptes a remplir les mélangeurs présentés ci-dessus restent
cependant trés spécifiques. Dédiés a une application précise, il est rare de pouvoir les utiliser

de fagon universelle a I’instar de la cellule de Gilbert.

c. Les mélangeurs « technologiques »

La troisiéme et dernieére catégorie est plus récente, elle differe des deux autres par une
approche différente du composant lui-méme. Elle fait appel a des transistors particuliers ou
utilise des accés peu traditionnels pour réaliser le mélange. Ce sont souvent des modifications
technologiques qui sont a 1’origine des mélangeurs de cette catégorie. Les circuit proposés ici

sont le fruit d’une approche différente de la fonction « mélange ».

- Le premier est une structure hybride dite « double grille ». Ce composant comporte
quatre ports dont le fonctionnement s’apparente un peu a celui de deux transistors montés en
cascode. En réalité, la forte corrélation entre les phénoménes physiques mis en jeu dans ce
composant hybride rend la modélisation difficile, seules quelques courbes expérimentales

expliquent son fonctionnement. Les signaux sont appliqués tel que le montre la figure I1.6 :

A

drain

v,

GZSZT Diffusion | v
Flotante
VGZS]

T VDISI

VGlSl
source

Figure II1.6 : mélangeur double grille avec ses courbes de fonctionnement [10]
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Les résultats proposés par le tableau III.1 montrent que les caractéristiques de la structure sont
trés correctes au regard de la figure de bruit (12,2 dB). Certes 1’isolation est un peu faible
mais le concept méme du circuit, proposé en figure I11.7, ne s’y préte pas tellement a cause de

la promiscuité des ports d’application.

Tableau III.1 : mélangeur double grille [10]

Gain de conversion 4 dB
ICP1 -13 dBm
11P3 -3 dBm

Figure de bruit 12,2 dB

Isolation LO>RF ~30 dBm

Figure IIL.7 : architecture du mélangeur « double grille »

- L’effet de substrat est bien connu pour ses répercussions néfastes en matiere
d’isolation, d’instabilité de polarisation et autres phénomenes typiques de la structure MOS.
Cependant aujourd’hui on s’intéresse a ce phénoméne afin de 1’éprouver au travers de la
fonction mélange. En effet quelques mélangeurs basés sur l’effet de substrat ont vu
récemment le jour [11][12].

Ainsi la paire différentielle croisée de la figure II1.8 [11] utilise ’accés substrat comme port
RF et la grille du méme transistor pour le port de ’oscillateur local LO. On remarquera la

grande compacité du circuit capable de fonctionner sous trés basse tension.
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Figure II1.8 : mélange par effet de substrat sous 1V[11]

Le tableau II.2 présente les résultats de ce mixer obtenus sous seulement 1V de tension
d’alimentation. Toutefois 1’utilisation de I’accés substrat d’un transistor NMOS, comme dans
ce cas précis, implique 1’emploi d’une technologie dite ‘triple well’ a isolation de substrat P

ce qui est tres coliteux.

Tableau II1.2 : mélangeur double grille [11]

Gain de 2dB
conversion
ICP1 0 dBm
ITP3 13 dBm

Figure de bruit 20,5 dB

consommation 1,6 mW

La figure III.9 présente une autre version du mélangeur a effet de substrat sous 1V
d’alimentation compatible avec des technologies dites “VLSI” puisque I’acces au substrat se
fait sur un transistor PMOS. Les caractéristiques de ce mélangeur sont présentées dans le

tableau II1.3.
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Figure II1.9 : mélange par effet de substrat de Wang[12]

Tableau II1.3 : mélangeur a effet de substrat de Wang[12]

RF (GHz) 2,088 6,912
Puissance dissipée (mW) 14 18
Gain (dB) 6 6
Figure de bruit (dB) 9,6 18
1IP3 (dBm) 10 -2

LO>RF isolation (dB) 53 29

Ainsi les résultats sont tout a fait adaptés aux contraintes conceptuelles actuelles de
mélangeur ; cependant ’utilisation de cet effet parasite n’est jamais analytiquement démontré
ni modélisé rendant sa maitrise floue et quelque peu hasardeuse dans les cas présentés ici.
C’est en travaillant sur ces axes de développement que nous avons cong¢u des mélangeurs a

effet de substrat présentés ultérieurement dans ce mémoire.

I/3. Conclusion

Les mélangeurs du type ‘up converter’ sont donc soit passifs soit actifs, le choix de leur
utilisation se faisant essentiellement suivant la nécessité d’avoir du gain ou non lors de la
transposition de 1’information a la fréquence de transmission.

En ce qui concerne les structures mélangeuses actives dédiées aux chaines de réception, ce
seront les caractéristiques de 1’application visée qui induiront I’emploi d’un mélangeur a base
de cellule de Gilbert ou bien la nécessit¢ d’utiliser un mélangeur plus spécifique pour
répondre a des caractéristiques séveres.

Enfin la tendance générale de conception faible tension faible consommation dans des
technologies toujours moins coliteuses crée aussi une forte demande en circuits innovants
plutot orientée vers I’optimisation des technologies. C’est dans cette approche de la

conception moderne que les mélangeurs présentés maintenant ont été réalisés.
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lll  LE MELANGEUR GRILLE-SOURCE AVEC
PREAMPLIFICATION

ll/1. Origine

Ce premier mélangeur, exclusivement dédié¢ a travailler sous 1V, a été¢ congu afin de faire
référence en matiére de ‘conception basse tension traditionnelle’, c’est a dire par étage
successif, en opposition aux autres circuits développés durant cette thése suivant la voie de la
‘conception a architecture innovante’. Pour réaliser son produit de mélange ce circuit utilise

un principe appelé ’attaque “grille-source’.

Il/2. Théorie

Présenté en figure I11.10 le circuit théorique grace auquel le mélange ’grille-source’ est mis en
avant, se compose d’un transistor NMOS sur la grille duquel est appliqué un signal
radiofréquence. Le signal de I’oscillateur local est injecté sur sa source. La charge accordée

tient lieu de filtre en présentant une grande impédance Zg; a la fréquence intermédiaire.

|

Figure II1.10 : mélangeur grille source théorique

Le courant du transistor en saturation peut s’écrire :

= fson P "g;j'W (Ves—Vr)?

Avec Vgs = Vpor + Vrr cos(wrr t) - VLo cos(wro t)

Ip

Ainsi, en développant le calcul et en éliminant toutes les composantes continues et différentes
de la fréquence fir = fi o - frr, la composante alternative de Ip s’écrit :

. 2 Co W 1
ip = #T.ZVRF ‘VLO .ECOS( D pr — WO o )t

Si Zpr est I'impédance équivalente du circuit parallele LC a la résonance, la tension Vg

devient alors, aux petites variations :
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VF] = ZF] g

lun' ox'W
VF[ = ZF['T VRF -VLo-COS(wRF —Wpp )

On définit alors le gain de conversion G¢ comme tel :

V C, W
GczizzFl-lan ox

1%
Ver 2L Lo

11/3. Le circuit

Le circuit présenté dans la figure II1.11 a donc été réalisé pour fonctionner dans la bande de
fréquence 5,1-5,3 GHz et répondre au standard HiperLAN?2 et 802.11a. L’annexe 6 résume les

caractéristiques liées a ceux-ci.

Roon Roon =€LP M] |71 [MZ

Mmix RP013

@M_IF4 I Reom, M3|J DI1
LA

Cop> 4

Figure II1.11 : mélangeur low voltage

Le mélangeur comporte deux parties : une de préamplification du signal RF par un étage
source commune a dégénérescence inductive, L, et L autour de M;, permettant 1’adaptation a
50 Q en entrée et ’optimisation de la figure de bruit de cet étage. Le gain en tension théorique

de cette structure s’exprime ainsi :
GRF = QLgCgsLs 'gmMin 'Rpoll

Avec: Qrgcgsts le coefficient de surtension a la fréquence RF
gmmMin 1a transconductance du transistor d’entrée M,
Rpoi1 la résistance de charge
L’autre partie tient lieu de mélangeur pur basé sur le principe de 1’attaque ‘grille-source’

présenté précédemment autour de My,ix. Le signal RF est transmis a la source du transistor
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Mix par 'intermédiaire de la capacité de liaison Cgp et le signal d’oscillateur local est
appliqué directement sur la grille de Mpix.

Les résistances Rpoi, Rpoi2 €t Rpgi3 réalisent la conversion courant-tension des différents
signaux RF et FI, et constituent dans le méme temps les filtres passe-bande et passe-bas en
association respective avec les capacités Cgp et Crp. Nous avons vu dans le paragraphe
antérieur que le principe de mélange de la structure donne lieu a une production importante
d’harmonique menant a une dégradation générale de la linéarité. Les différents filtres
distribués visent a endiguer ce phénomeéne.

Fonctionnant sous 1V, ce circuit, pouvant étre vu comme 1’association d’un LNA et d’un
mélangeur (frontal RF), est polaris¢ grace a un miroir de courant, M;, M, et M3, ayant pour
référence la diode D,. Dans sa version finale, le frontal comporte deux structures de ce type,
une pour I’étage LNA, I’autre pour 1’étage mélangeur, afin de ne pas réduire I’isolation entre

le port RF et le port OL au travers d’une polarisation commune.

11/4. Le test et les résultats

Ce circuit a été réalisé en technologie CMOS VLSI 0,18 um contenant 6 niveaux de métal, et
encapsuler dans un boitier de type JLCC 44. Tous les composants passifs furent intégrés,
notamment les inductances L, et L, réalisées grace aux bondings de cablage. On peut observer
une photo de la puce en figure III.12, son faible encombrement, (120pm*40um), lui permet

de s’inserrer dans une application de type System On a Chip (SoC).

Figure II1.12 : photo du circuit

A de telles fréquences de fonctionnement, le test sur PCB requiert des connaissances relevant

du domaine des micro-ondes si 1’on désire effectuer des mesures correctes du circuit. La carte
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de test a été déssiné au moyen du logiciel PROTEUS. Comme on peut 1’observer sur la
figure II1.13, celle-ci comporte un grand plan de masse sur une face, et des lignes microstrip
sur I’autre représentant les accés 50Q2 d’entrée et de sortie. On pourra remarquer 1’utilisation
de prises SMA transversales permettant de récupérer un maximum de signal dans le

connecteur.

(]
[

1
—

Figure II1.13 : photo du PCB

Les mesures de ce circuit ont été réalisées au moyen d’un générateur Agilent 89441A, d’une
sonde active de type Agilent 85024A, d’un analyseur de réseau HP 8722Det d’un analyseur
de spectre HP 54750A. Les résultats relatifs a cette structure présentés dans le tableau I1.4
répondent parfaitement aux requétes des standards HiperLAN2 et 802.11a (5,1 GHz a 5,3
GHz) pour lesquel elle est dédiée. Le circuit tire pleinement profit de [’étage de
préamplification a dégénérescence inductive ‘accord¢’ sur la fréquence RF donnant ainsi un
remarquable gain de conversion de 10 dB pour une architecture fonctionnant seulement sous
1V. La consommation reste dans les normes, plutdt subjectives, de ‘faible consommation’
avec 4 mA. La linéarité bénéficie de la large dynamique en tension autorisée par le point de
polarisation de sortie ; le point de compression —1 dB atteint —10 dBm. Pour ce qui est des
harmoniques et plus particulierement celles du troisiéme et du second ordre, les capacités de
filtrage Cpp et Crp associées aux résistances Rpor1, Rpor2, Rpors repoussent I’intermodulation
de troisiéme ordre a —1 dBm. Enfin la figure de bruit, 10 dB, est obtenue grace au gain donné

au signal RF par le premier étage.
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Tableau I11.4 : tableau de mesures du mélangeur low voltage

Technologie HCMOSS
Tension d’alimentation v
Courant consommé 4 mA
Gain de conversion 10 dB
Figure de bruit 14 dB
ICP1 -10 dBm
I1P3 -1 dBm
LO>RF isolation -33dB
Fréquence OL 5,2 GHz (-10 dBm)

Au regard de ses caractéristiques, cette architecture de réception tient parfaitement lieu de
« frontal radiofréquence » fonctionnant sous 1 V dédi¢ au standard HiperLAN2 et 802.11a.
D’une grande compacité, ce circuit, réalisé en technologie 0,18 pm CMOS VLSI, pourvoit
dans le méme temps les contraintes d’application du type System on Chip. Ce circuit a fait
I’objet d’une publication et d’une présentation orale lors de la conférence FTFC en 2003 a

Paris [14].

lll/  LE MELANGEUR A EFFET DE SUBSTRAT

/1. Origine

Ce concept a été développé par Wang[12] 1998. Il met en ceuvre le principe de modulation de
la tension de seuil V1 d’un transistor MOS par 1’application d’un signal sur le substrat de ce
dernier comme le montre la figure III.14. Cependant ne faisant état d’aucune théorie le circuit
d’origine parait difficile a reproduire c‘est pourquoi nous nous sommes dans un premier
temps attachés a mettre en avant le principe analytique du mélange, puis de 1’éprouver au

travers d’un ciruit simple.
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@ Adaptation
d’impédance
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Figure II1.14 : mélange par effet de substrat [12]

/2. Mise en évidence du mélange par ‘body effect’

Nous allons démontrer tout d’abord le principe sur un circuit théorique, dans un second
temps, nous proposerons le véritable modele qui fut employé pour exprimer le signal de sortie
en fonction du signal d’entrée. Le schéma de base sur lequel le principe fut mis en place est

présenté en figure I11.15 :

Ly =T é Cep

5.

Figure III.15 : circuit théorique du mélangeur a effet de substrat

Cri//Lyy : circuit d’accord servant a filtrer la fréquence (fLo-frr)

Vgs : signal fourni par ’oscillateur local de fréquence fio Vgs = V1o cos (or0.1)

Vs : signal RF, Vgs = Vgo + AVgs avec Vo et AVgs respectivement composante continue et
alternative de Vg

Le courant dans le transistor MOS en saturation peut s’écrire :
_ ILtnCOX W

Iy = T'(VGS —Vry= G'(VGS V) (eq.][].])
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Avee Vo =V + 7[\20r ~ Vs — 204 ]
V¢ : composante continue de Vr
v : le coefficient d’arriere grille
2¢r : potentiel de régime forte inversion

Vags : tension bulk-substrat

Vr =Vro + 7420, (1= S5 =1 (eq 1112
Pr

Considérons dans eq./I1.2 que 2¢, est tres petit, on peut alors effectuer un développement en

série de Taylor du 1¢T ordre au voisinage de O :

v
Vi =Vio =720, [(1 - 2;5 ) = 1]
F
1 4
Ve = Vo - 7-?-\/2(/71? 2;S
F
|4
Vv = Vro - 7o e
F
Soit:

1

(eq.111.3)
2\2¢p

Ce qui met en évidence la dépendence linéaire entre Vgg et Vr.
En réintroduisant eq.//1.3 dans eq.I/Il.1 on a :

Ne conservant alors que la composante continue et le signal a la fréquence désirée, les autres
harmoniques étant supposées toutes €¢liminées par le circuit résonnant, le dévellopement de

I’expression eq./l1.4 meéne a :
I, =G[(Vgso=Vio)P —20VsaVes P# 15, + iy (eq.111.5)
Avec Ipo : composante continue de Ip

id : composante alternative de Ip

AVgs : signal RF de la forme Vgp cos(wre.t)

Vs : signal délivré par 1’oscillateur local de la forme viocos(wro.t)

La composante alternative simplifiée contenue dans eq./I1.5 s’écrit :
Si Zr1 est I’'impédance équivalente du circuit d’accord aux petites variations, la tension de

sortie s’exprime:
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Vi =25 xi, (eqlll7)
Introduisant eq./1.6 dans eq.ll1.7 il vient :

Nous constatons effectivement que le signal FI contient le produit du signal radiofréquence
par le signal de I’oscillateur local.

Toutefois, cette démonstration utilise un mod¢le trés simple du fonctionnement du transistor
MOS, afin de pouvoir étre plus proche des résultats de simulation, il nous a fallu utiliser un

modele dit « 3/2 », présenté comme suit :

_ lup'CoxW 2

V2 2
I, = T|:QVG|_VFB 20 )|VDS|_DTS_§7(JVDS|_VBS +20, )3/2 _57(2¢F ~ Vs )3/2}

Effectuant le méme type de calcul sur cette nouvelle expression le signal de sortie FI
s’exprime de la maniére suivante :

1 u,C W

Vg =—=7

4 I (VGO -V +2¢, )_1/2 (A=) Vo R Ve

Ainsi apparait dans cette expression un grand nombre de parameétres au travers desquels on

peut controler le gain de conversion de la structure mélangeuse a effet de substrat.

111/3. Le circuit

On trouve en figure II.16 le schéma du mélangeur dédi¢ au standard UMTS dont les
caractéristiques sont proposées dans 1’annexe 6. Deux versions de ce circuit ont été réalisées :
I’une comportant un mur d’isolement dopé P, connecté a la masse, entourant le transistor et
I’autre non. En effet dans le circuit d’origine, I’application directe de 1’oscillateur local sur le
substrat peut avoir pour conséquence de diffuser au travers de ce dernier et de remonter dans
le circuit. En isolant la structure mélangeuse (transistor Mpixer) On limite fortement la
diffusion du signal de 1’oscillateur local améliorant ainsi grandement 1’isolation critique entre

le port OL et le port RF mais aussi avec le port FI.
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Figure II1.16 : schématique du circuit

La fonction principale de mélange est réalisée par le transistor PMOS Mpixer, suivant les
investiguations analytiques menées dans le pragraphe précédent. La conversion courant-
tension du produit de mélange se fait au moyen du transistor NMOS Mq,q. L utilisation d’un
transistor de ce type (par opposition a un transistor PMOS) permet de présenter une grande
impédance de sortie, donc un gain de conversion en tension important.

La connexion de Mpixer €t Mioaq par leurs drains respectifs conduit cependant a une instabilité
du point de polarisation de sortie. Pour combattre ce phénoméne une contre-réaction a été
mise en place entre la sortie FI et la grille du transistor Mjy,g. Cette derniére comporte une
paire différentielle M;-M,, alimentée par le miroir de courant M3-My, connectée a une charge
dite retournée. En effet 1’asservissement entre le point FI et la grille du transistor Mg
requiert un décalage en tension que seule la charge retournée, Ms-Ms-Mg-M7-Mg-Mo, est apte
a pourvoir. Le bloc M;p-M;;-R, fournit les tensions de polarisations nécessaires au
fonctionnement de cette charge. Enfin le filtre R;-C; sert a éliminer les composantes hautes

fréquences présentes dans la contre-réaction.

ll/4. Test et résultats

Ce circuit a été réalisé en technologie CMOS VLSI 0,18pum contenant 6 niveaux de métal. On
peut observer sur la figure III.17 une photo de la puce contenant le circuit sans mur

d’isolement (a gauche) et avec murs d’isolement (a droite). L’encombrement pris par
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I’architecture 150pum*100um reste compatible avec une application de type System On a

Chip (SoC).

Figure I11.17 : photo de la puce contenant les deux versions

Le schéma et le routage physique de la carte de test tels qu’ils apparaissent lors de leur
création sur le logiciel Proteus sont présentés en figure I1.18. On peut observer dans ce cas
que chaque port d’acces est adapté par des lignes couplées a des selfs et des capacités en série.
Fonctionnant a la fréquence de 2 GHz ( for=2.2GHz, frr=2.010GHz)ce circuit requiert des
aptitudes de test relevant du dommaine micro-onde comme le montre les lignes microstrip
50Q reliant chaque prise SMA a I’entrée de la puce qui lui correspond. Cette adaptation
d’impédance est affinée par I’association de capacités et de selfs en série sur chaque port

d’entrée comme le montre le schéma de la carte de test de la figure I11.18.

Figure II1.18 : schéma du PCB
Les deux versions du mélangeur se trouvant a gauche et a droite a I’intérieur de la puce, nous
avons réalisé, comme le montre la photo de la carte de test en figure II1.19, une symétrie des
pistes d’acces afin que les mesures comparatives d’isolation entre les ports RF, OL et IF
soient faites dans les mémes conditions. Toutes les inductances Ly et capacités Ciynei sont

utilisés pour 1’affinage de 1’adaptation d’entrée a 50Q.
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Figure I11.19 : photo et schéma de la carte de test

Actuellement de nombreux standards travaillent a basse fréquence intermédiaire (‘low IF),
cela requiert une bonne isolation entre les ports RF et OL afin d’éviter le phénomene d’auto-
mélange du signal OL dégradant fortement le signal utile dans ce cas. D’un point de vue
physique des composants, nous appliquons, dans ce mélangeur, deux signaux (RF et OL) de
part et d’autre d’une capacité¢ MOS, par conséquent 1’isolation entre ces deux sources aura
tendance a €tre faible. D’autre part, 1’utilisation d’une technologie CMOS VLSI induit de
nombreux courants de fuite circulant dans le substrat faiblement résistif et remontant dans le
circuit par couplage, réduisant encore 1’isolation entre 1’oscillateur local et les différents ports.
Afin d’endiguer ce probléme, nous avons ‘isolé’ le transistor Mpxer par des murs de diffusion
P (‘Pwen’) et N (‘Nyen‘) connectés a la masse et au Vpp respectivement comme le montre la

figure I11.20.
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Figure II1.20 : layout du transistor mélangeur avec (a gauche) et sans (a droite) mur d’isolement
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Quatre types de mesures ont €té réalisées sur ces circuits au moyen d’un générateur Agilent
89441A, d’une sonde active de type Agilent 85024A, d’un analyseur de réseau HP 8722Det
d’un analyseur de spectre HP 54750A. Une sous 1,8 V et une autre sous 1,2 V de tension

d’alimentation avec et sans murs d’isolement. Celles ci sont rassemblées dans le tableau 111.4.

Tableau I11.4 : mesures effectuées sur le mélangeur a effet de substrat

Technologie HCMOSS HCMOSS HCMOS8 HCMOSS
Isolement Avec mur Sans mur Avecmur  Sans mur
Alimentation 1.8V 1.8V 1,2V 1,2V
Gain 7 dB 7 dB 3,5dB 3,5dB
NF 13dB 13 dB 15dB 15dB
ICP1 -16 dBm -16 dBm -15 dBm -15 dBm
I1P3 -5dB -8 dB -5dB -7 dB
Courant consommé 7 mA 7 mA 3 mA 3 mA
Isolation LO>RF -35dB -25dB -26 dB -15dB
Fréquence RF 2 GHz 2 GHz 2 GHz 2 GHz
Fréquence OL (0 dBm) 2,2 GHz 2,2 GHz 2,2 GHz 2,2 GHz

Pour ce qui est de ’amélioration d’ordre physique du mélangeur, les murs d’isolement
permettent d’amender I’isolation entre le port RF et le port OL de 10 dB : de —25dB a —35 dB
sous 1,8V et de —26dB a —15dB sous 1,2 V. De méme I’intermodulation d’ordre 3 se voit étre
augmentée de quelques dB grace a ces anneaux de garde. Cela s’explique par le fait qu’en
limitant le couplage de ’oscilateur local avec le reste du circuit, une plus petite quantité de ce
signal est réinjectée dans les non-linéarités du circuit menant a la création d’harmoniques
parasites.

En ce qui concerne le reste des caractéristiques, le gain de conversion, tout d’abord, est plutdt
¢levé 7 dB sous 1,8 V et reste correct 3,5 dB sous 1,2 V attestant de I’aptitude du circuit a
fonctionner sous faible tension d’alimentation. La diminution du facteur de bruit 13 dB et
15 dB sous 1,8 V et 1,2 V respectivement s’explique par la perte de gain en basse tension ;
elle n’en reste pas moins suffisante pour remplir les spécifications du standard UMTS
(15 dB). Enfin la consommation en courant 7 mA@]1,8V et 3 mA@1,2V s’adapte a la
contrainte actuelle de faible consommation imposée aux objets communicants.

En se repportant a 1’annexe 2 on pourra constater que ce mélangeur remplit les
caractéristiques imposées par le standard UMTS auquel il se dédie lorsqu’il fonctionne sous
1,8 V de tension d’alimentation. Celui-ci a fait 1’objet d’une publication ainsi que d’une

présentation orale lors d’une conférence internationale, DCIS, en 2001 au Portugal [15].
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IV/ MELANGEUR A EFFET DE SUBSTRAT ET CHARGE
ACTIVE

IV/1. Origine
Le principal point faible du circuit a effet de substrat présenté précédemment est la faible
isolation entre le port OL et le port RF. En effet, ces deux signaux sont appliqués directement
de part et d’autre de la capacité MOS ce qui explique leur forte interaction. Cet aspect est
d’autant plus génant qu’il favorise 1’automélange et empéche donc le mélangeur de supporter
des architectures de type ’low IF © ou ‘zéro IF’, d’autre part, le gain de ce circuit, directement
li¢ a I’amplitude du signal délivré par 1’oscillateur local, devient un paramétre limitant de
I’isolation dans ce cas. Nous avons donc mis en place le mélangeur a effet de substrat et

charge active afin d’endiguer ce probléme.

IV/2. Théorie

Le principe de charge active consiste a déplacer le point d’application du signal RF sur le
transistor effectuant la conversion courant-tension tout en gardant I’accés bulk comme port
d’application de I’oscillateur local. La figure II1.21 présente le circuit théorique sur lequel va

étre développé le calcul mettant en évidence le caractére mélangeur de la structure.

Figure I11.21 : circuit théorique du principe d’effet de substrat a charge active

Dans la figure I1.21 on peut écrire le courant dans chacun des transistors Mgrr et Mo de la

maniére suivante :

{]D =Kpr Vser = Vin -(1+ Ay Vipspr)

(eq.111.8) et (eq.111.9)
Ip =Ko, Voso = Vo -(1+ Ap Vpsor)
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Avec Krr and Kqp les parametres de transconductance des transistors, Vrn et Vror les
tensions de seuil, et A; le paramétre de longueur de modulation de canal. Voici 1’expression
des signaux Vgp et Vor appliqués respectivement sur le port RF et OL s’écrivant de la
manicre suivante :
Vasrr= Vasorr + Vrr COS(@RF t)
VrtoL= Vrp - aVoL cos(mor t)

D’autre part on peut écrire que — si Vpsrr a la forme suivante :

VDSLO = VDD - VDSRF

1 I
Voer =—( D
PR A K RF (VGSRF - VTN )2

—-1) avec -Ap =Av =A (eq.lll.10)

En introduisant Vpsor dans 1’expression du courant Ip eq./1.9 on obtient pour ce dernier la

forme suivante :

Kr Vosee = Viy )
K Veosgr = Vin ¥+ Kop Vaso = Vior )

(eq.Il1.11)

Ip =Ko (24 AVp5)Vsso = Vior )

On peut s’implifier ’expression précédente comme suit, en négligeant les composantes

alternatives au dénominateur :

Kpr Voser = Vi )’ (eq.IlT.12)
] ~ K (2 + ﬂ/V )(V _ V )2 RF GSRF TN eq_ .
D OL DD GS O TOL KRF (VGS ORF — VTN )2 + KOL ~(VGS 0 - VTP )2

De nombreuses harmoniques sont issues du produit présent au numérateur, seul le mélange
entre Vror et Vgsrr nous intéresse et va étre conservé dans 1’expression finale du courant

dynamique ip de Ip :

. Kpp Ko -2+ AVpp)
Ip= ; Vasore =Vin)-Vsso _‘VTP‘)-(_‘ZVGSOVTN) XVpVor % cos@p;, — Wgy)
Krr(Vosorr =V )+ Kor-Vsso _‘VTP‘)Z

IV/3. Le circuit

L’architecture finale est une structure différentielle capable d’effectuer la démodulation de
signaux quadratiques de type 1Q. Dédi¢ au standard UMTS (bande de fréquence 2 GHz), dont
les caractéristiques sont rassemblées en annexe 6, ce circuit, présenté en figure 11.20, peut se
diviser en deux parties distinctes : le mélangeur lui-méme et la contre réaction d’autre part. Le
mélangeur est construit autour de la structure différentielle Mggi, Mgrr2, MLo1, MLo2 dont la
théorie a été présentée dans le paragraphe précédent. La dégénérescence inductive mise en
place sur le port RF, dont le principe est dévelopé dans le chapitre dédi¢ aux amplificateurs

faible bruit, permet de récupérer un maximum de signal en présentant une impédance d’entrée
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de 50 Q a la fréquence du signal radiofréquence, et ainsi d’obtenir un meilleur gain de
conversion. L’adaptation du port OL se fait par I’intermédiaire d’une self Ly, en série avec la

capacité Cupe. La résistance Ry, relie le substrat N du transistor PMOS au Vpp.

[
Ryl Rl
Mwﬁ F#F[l}ﬁ“” o=
Clune Clune [PR—
<FI- R, J_I R, o I Mg, Mg,
—{ -

G,

LS] Lsz

4

Figure II1.22 : mélangeur a effet de substrat et charge active

La contre-réaction de mode commun (CMFB pour Common Mode FeeBack) réalisée autour
de I’amplificateur différentiel Mpg;, Mpp, agit comme un filtre passe bas. En effet les faibles
dimensions des transistors Mg et Mpp, limitent fortement le gain et la bande passante de la
structure réduisant 1’utilité¢ du bloc a un asservissement de tension continue. Ce comportement
de filtre passe bas est renforcé par la structure (Ro//Rmrs2)-Co en sortie de contre-réaction.
Cette CMFB a le double avantage d’éviter les oscillations possibles dues a la réinjection du
signal de sortie sur la grille des transistors Mio; ainsi que d’augmenter la linéarité en
maintenant le niveau de tension continue en sortie du corps du mélangeur (donc les
caractéristiques dynamiques de gain associées) ‘indépendamment’ de la puissance du signal

d’entrée.

IV/4. Le test

Ce circuit réalisé en technologie CMOS VLSI 0,18 pm contenant 6 niveaux de métal peut étre
observé sur la figure II1.23. De dimension réduite (185um*70um sans PAD) ce mélangeur

serait comme ses prédécesseurs un bon candidat pour les applications de type SoC ; si
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toutefois les selfs de dégénéréscence inductive, externes ici, étaient intégrées ou encore

supprimées.

Figure II1.23 : photo du circuit dans la puce

Le schéma de test de la puce est présenté en figure I11.24. On peut remarquer 1’ajout de
capacités Cypei €t inductances Lyyi en série avec les lignes 50Q afin de réaliser un affinage de

I’adaption finale sur chaque acces.

L R

Figure I11.24 : photo de la carte de test

La puce est encapsulée dans un boitier de type JLCC44 et reportée sur un PSB de type FR4, la
carte de test, réalisée au moyen du logiciel PROTEUS, est présentée en figure 111.24. Celle-ci
comporte un plan de masse sur face non visible et de 1’autre des lignes microstrip 50Q2
connectées entre les prises axiales SMA et le boitier. La dégénéresence inductive de 1’étage
d’entrée RF se fait par des selfs externes (Lnes) comme le montre la schématique de cette
carte, figure I11.25. Toutes les autres inductances Liynnei et capacités Cypei sont utilisées pour

I’affinage de I’adaptation d’entrée a 50Q.
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Figure I11.25 : photo et schématique de la carte de test

Ligne 50Q

Afin de réaliser le signal d’entrée RF différentiel il nous a fallu réaliser un déphaseur. Ce
circuit passif présenté en figure II1.26 fournit deux signaux en opposition de phase sur les
voies out; et out; a partir d’un signal source connecté en entrée IN dans la bande de fréquence
1,8 GHz a 2,4 GHz. Les caractéristiques de ce déphaseur sont présentées aux cotés de la photo
en figure II1.25, on peut constater que ce dispositif passif fonctionne sur une ‘large’ bande de
fréquence mais en atténuant le signal d’origine de 6 dB. C’est en s’appuyant sur le travail

présenté en [13] que cette structure appelée ‘ring resonator’ a été réalisée.

Bande 1.8 -2.4 GHz
passante
Pertes -6dB

Figure I11.26 : déphaseur 2 GHz

Les mesures de ce circuit ont été réalisées au moyen d’un générateur Agilent 89441A, d’une
sonde active de type Agilent 85024 A, d’un analyseur de réseau HP 8722D et d’un analyseur
de spectre HP 54750A. Celles ci sont rassembléesdans le tableau I11.5.
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La premicre caractéristique a observer est 1’isolation entre le port RF et le port OL puisque
c’est a I’origine pour celle ci que ce mélangeur a ¢été mis en ceuvre. Mesurée a —52 dB elle est
I’unique réalisation, ressencée a ce jour dans la littérature, a franchir les —50 dB, permettant a
ce mélangeur d’accéder aux applications de type ‘low IF’ et méme ‘zéro IF’. Le gain de la
structure, 10 dB, est lui aussi remarquable, bénéficiant a la fois du principe de charge active et
de P’architecture différentielle. La figure de bruit reste dans les normes UMTS avec 14 dB de
méme que la linéarité avec un point de compression —1 dB aux alentours de —15 dB et un IIP3
de —5 dB. Enfin la consommation, 6 mA, garde ce circuit dans la lignée des strucures adaptées
a la faible consommation. Ce mélangeur a fait 1’objet d’une publication et d’une présentation

orale en conférence internationale, RFIC, en 2003 a Philadelphie [16].

Tableau IIL.5 : tableau de mesures

Technologie HCMOSS8
Tension d’alimentation 1,8V
Courant consommé 6 mA
Gain de conversion 10 dB
Figure de bruit 14 dB
ICP1 -15 dBm
11P3 -5 dBm
isolation OL>RF -52dB
Fréquence RF 2 GHz
Fréquence OL 2,2 GHz (0 dBm)

V/  CONCLUSION

Au cours du travail réalisé dans le cadre des mélangeurs nous avons, dans un premier temps,
mis en évidence le principe de mélange par effet de substrat au moyen d’équations
analytiques. Ainsi nous avons pu optimiser cette approche en ’appliquant a différents circuits
tels le ‘mélangeur simple a effet de substrat’ puis le ‘mélangeur a effet de substrat avec charge
active’. D’excellentes caractéristiques ont pu étre obtenues permettant a ces circuits de
répondre parfaitement aux normes du standard pour lequel ils sont dédiés, ’'UMTS, toujours
dans une contrainte de faible tension / faible consommation afin d’anticiper les futures
contraintes de conception. A ce titre nous avions évoqué, dans le chapitre premier, les deux

chemins vers lesquels s’oriente la conception de circuit aujourd’hui : d’une part, la création
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d’architectures innovantes, c’est a cette voie qu’appartiennent les mélangeurs a effet de
substrat, d’autre part, les réalisations par succession d’étage. Nous avons donc aussi congu
pour cette derni¢re catégorie un mélangeur grille-source avec préamplificateur dédié au
standard 802.11a sous 1V. Sa structure, certes moins innovante que les mélangeurs a effet de
substrat, requiert toutefois une adaptation conceptuelle particuliere afin de proposer d’aussi
bonnes caractéristiques que ses ‘concurrents’ sous faible tension d’alimentation.

En réalisant des circuits appartenant a chaque catégorie citée précédemment nous avons pu
constater I’efficacité¢ des deux tendances actuelles de conception de mélangeurs a répondre

aux contraintes imposées par les différents standards de télécommunication actuels.
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I/ ETAT DE L’ART

I/1. Introduction

L’orientation prise par le marché de masse de fournir des objets communiquants toujours plus
légers mais capables de réaliser plusieurs fonctions simultanément (multi-tache), conduit a
réduire la taille physique des batteries donc la consommation générale du systeéme. C’est a
cause de cette tendance que 1’amplificateur de puissance est devenu une structure critique des
systemes embarqués. Sa forte consommation reste actuellement la caractéristique principale a
optimiser pour des applications de type mobile. L'amplificateur de puissance est, comme son
nom l'indique, un amplificateur, que I'on trouve en fin de chaine d'émission, qui va hisser le
signal utile en bande de base (BB) a un niveau de puissance suffisant pour qu'il puisse
supporter les multiples atténuations que va lui apporter son canal de transmission. Voici en

figure IV.1 le synoptique d'une chaine d'émission traditionnelle.

p9—| 5 Y
¥

Figure IV.1 : chaine d'émission

Celle-ci comporte un mélangeur, un filtre a réjection d’image, 1’amplificateur de puissance,
un filtre puis I’antenne d’émission. La quasi-totalit¢ de la consommation de cette chaine est
supportée par I’amplificateur de puissance justifiant la focalisation actuelle du travail de
conception lié aux systemes d’émission.

On regroupe les amplificateurs de puissance suivant leur classe (A, B, C, AB, D, E et F) [1].
Ces dernieres, décrites dans le tableau IV.1, sont liées au temps de conduction du transistor
donc au rendement, c’est-a-dire la faculté du circuit a produire de la puissance en fonction de
la puissance qui lui est fournie. Il existe plusieurs types de rendements. Pour commencer nous
utiliserons le plus simple d'entre eux défini comme le rapport entre la puissance RF disponible

en sortie et la puissance totale consommeée.
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Table IV.1 : différentes classes d’amplificateur
Rendement
Classe Mode Entrée Angle de conduction | théorique
max
A Source de Petits signaux 100% 50%
courant
AB Source de Petits signaux 50%<0<100% >50%
courant
B Push-pull Petits signaux 50% 78.5%
C Source de Petits signaux / <50% 100%
courant grands signaux
Commutation Grands signaux 50% 100%
E Commutation Grands signaux 50% 100%
F Résonateur Grands signaux 50% 100%

L’angle de conduction est défini comme le rapport entre I’angle de conduction exprimé en
radian et 27, ramené en pourcent.

/2. Classe A, B, AB et C

Nous allons dans un premier temps décrire ces quatre classes en méme temps car le transistor

autour duquel elles se construisent est toujours considéré comme une source de courant. Voici

en figure IV.2 le schéma du circuit sur lequel les différents calculs vont étre menés :

<[

N4

Figure IV.2 : circuit théorique [2]
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L’¢étude de ces classes peut se faire sur le circuit présenté en figure IV.2 en respectant pour
chacun I’angle de conduction (ici contr6lé par la polarisation). En figure 3 sont représentées
les droites de charges associées aux différentes classes de conductions dans le réseau de

caractéristique Ip(Vi,) du transistor :

A
Idrain
Imax
]drain
Imax-Imin
Imin
| B\AB\ A
-180 -90 0 90 180
0 (rad)

Tension d’entrée
Figure IV.3 : polarisation des classes A, B, AB et C

On va donc caractériser chaque classe par son rendement ou Power Added Efficiency (PAE
noté aussi 1) défini comme suit :
(f)r_/',()ut - Prf,m)

dc

PAE = (1)

C’est le rapport entre la puissance disponible en sortie moins la puissance fournie en entrée
sur la puissance totale consommée par I’amplificateur. Appliquée au circuit de la figure IV.2,
et pour un signal d’entrée sinusoidal, celle-ci s’exprime de la manicre suivante [3]:

Vie =V isar 0 —sin 6 . (2)

Vaa 4 .(sin 0 _ Qcos —-)
2 2 2

PAE =

Avec 0 I’angle de conduction du courant de drain, Vy4 la tension d’alimentation et Vg la
tension de saturation de drain. Ainsi il parait évident que le rendement de I’amplificateur est

directement li¢ a la classe a laquelle elle appartient. Toutefois cette expression ne rend pas
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compte de la puissance réelle délivrable par le circuit et c’est pour combler cette carence que

I’on exprime aussi la puissance de sortie compléte :
1 I, : 3
Pout = 7(Vd - Vdsat)i'(e —Sin 0) ( )
2 2
Avec I, le courant maximal passant dans le transistor. A partir de ces deux expressions (2) et
(3) on peut tracer I’évolution de la puissance disponible ainsi que du rendement en fonction

de I’angle de conduction :

1 100 %
0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

0%

0.4

Pout/ Vdd

0.3

0.2

0.1

C B AB
0 i s 0 %
0 0.5 1 1.5 2

0/n

Figure IV.4 : Puissance RF et rendement en fonction de I’angle de conduction

Nous allons commencer notre étude par la classe C [4], qui, méme si elle utilise le transistor
comme source de courant, n’est pas une classe linéaire. Atteignant un rendement proche des
100%, figure IV.4, sa trés faible puissance de sortie lui permet uniquement d’étre utilisée
pour des applications a émission de faible portée. Pour cette raison elle ne peut étre comparée
aux classes A, AB et B.

En ce qui concerne les autres classes, on peut remarquer que I’augmentation du rendement
s’obtient par une diminution de I’angle de conduction mais aussi par une diminution de la
puissance délivrée en sortie. Ceci est un probleme d’autant plus d’actualité que la diminution
des longueurs de grille des technologies CMOS, de I’ordre de 100 n aujourd’hui, limite

grandement la capacité des transistors a fournir de la puissance. Comme on peut déja le
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remarquer dans la table [V.1 et comme le confirment les études précédentes le rendement de
la classe A ne fait pas de cette derniere une véritable catégorie d’amplificateur de puissance.
Nous ne trouverons donc pratiquement jamais d’amplificateur polarisé en classe A dans les
chaines d’émission. Il reste a analyser les classes B et AB puisque seules ces deux derniéres
correspondent aux requétes des amplificateurs de puissance « linéaires ». Pour cela une
dernic¢re étude analytique va nous permettre de définitivement déterminer quelle catégorie
integre le meilleur compromis. La figure IV.5 présente 1’amplitude des composantes
harmoniques normalisées (I/Imax) du courant de drain en fonction de la classe dans laquelle le

transistor fonctionne [3] :

0.6
Fondamentpl
L
0.5
DC .~
= 04 >
e
<
g 03
-
D)
=
£ 02 \
a \‘ FAma
\\ 21&.111L
E ol i,
0 v e
0.1 3 '
0 0.5 1 1.5 2

0/

Figure IV.S : amplitude normalisée des harmoniques du courant de drain suivant la classe de

fonctionnement

En observant la figure 5 on constate que la décroissance de la composante continue (notée
DC) est monotone avec la diminution de 1’angle de conduction. En mode de fonctionnement
classe B la composante fondamentale est la méme qu’en classe AB alors que la composante

continue est diminuée de n/2. Cependant I’harmonique d’ordre deux qui ne transporte aucune
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information reste importante. Ainsi il vient que la classe intégrant le meilleur compromis
entre rendement et linéarité reste la classe AB [5] puisque ’amplitude du fondamental est
maximale pour un courant DC proche de celui de la classe B et des harmoniques faibles. On
retrouvera donc souvent cette classe de fonctionnement dans les débuts de chaine d’émission

afin de « préamplifier » un signal sans trop le distordre.

1/3. Classe D, E et F

L’analyse de ces classes d’amplification nécessite une approche différente du fonctionnement
du transistor. Jusqu'alors, la table 1 indiquait que nous utilisions le transistor comme une
source de courant, maintenant, ce dernier est considéré comme un interrupteur parfait. Ceci
permet de travailler avec des tensions de commande de type ‘carré’ qui tirent alors meilleur
profit de la puissance disponible dans 1’alimentation mais au détriment de la linéarité. Ainsi,
toutes les classes présentées ici ont un rendement théorique (PAE) proche de 100% ce qui ne
permet pas réellement de les comparer entre elles; c’est pourquoi nous allons plutdt
exclusivement nous intéresser a ce que 1’on appelle la puissance normalisée. Celle-ci se
définit comme le rapport entre la puissance totale disponible en sortie et le produit de la
tension maximale par le courant maximal appliqué au transistor. Ainsi ce facteur explicite le

profit tiré de la puissance disponible par rapport au stress appliqué au composant.

Classe D

Voici en figure IV.6, I’exemple d’un schéma d'un amplificateur de classe D. Nous
remarquons l'apparition de transformateurs a point milieu qui vont étre commandés par les
transistors M; et M. Enfin, le réseau adaptatif de sortie n'est plus une charge (L//C) mais un

réseau série LC.

drive

Figure IV.6 : amplificateur classe D
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Le signal d’entrée noté¢ "drive" est tel qu’en permanence I'un ou l'autre des transistors est ON.

Les drains de M; et M, sont considérés a la masse alternativement ce qui induit, par

l'intermédiaire de T, dont le point milieu est a Vpp, une tension de 2Vpp sur le drain de 'autre

transistor. On aura par exemple les formes d'onde suivantes pour M; et M,.

VDS
A

4

2 VDD

~

~

~

~

Figure IV.7 : formes d'onde de la classe D

Le transformateur T, n’ayant pas de point milieu en sortie reconstitue la forme sinusoidale du

courant induit par M; et M, comme il est présenté en figure IV.8. La charge Ry réalise la

conversion tension-courant de 1’harmonique fondamentale du signal filtré par le circuit LC

série. On observe alors les formes d’onde suivantes aux bornes de T».

VT2

A

VDD

1y /\

~

\J

Figure IV.8 : forme d'onde en sortie du signal de sortie
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Ainsi, dans la théorie, toute la puissance consommée par le circuit est retransmise en sortie
donc le rendement est trés proche de 100%. La puissance normalisée Py, 0,32, est excellente
ce qui traduit une bonne optimisation entre la puissance disponible et le stress appliqué au

transistor :

pv=—tome 1 4032

Vds,on iD, peak T

Cependant le principal désavantage de ce type de montage est sa fréquence de
fonctionnement : en effet si I'un des deux transistors n'est pas totalement éteint avant que le
second ne se mette en conduction, il y a alors un pic de consommation non négligeable qui
annihile tous les avantages de la structure en terme de rendement. Pour éviter ce phénomene,
les zones de chevauchement doivent étre nulles et il faut éliminer les composantes parasites,

ce qui revient a fonctionner loin de la fréquence de transition fr.

Classe E

L'amplificateur classe E [6] [7] permet d’optimiser la structure du classe D en évitant de faire
fonctionner le transistor a la fois en tension et en courant. Ceci permet d’atteindre des
fréquences de fonctionnement largement supérieures a celles qui limitent la classe D mais
encore au dépend du rendement et de la linéarité. Voici en figure IV.9 la topologie de ce

montage:

[ [OR

BFL w

I I
C = N
{ VT OR (7244 1)(2/2) | @ (R5,447

5,447 1,42
C, ~C.22 0 a+
\ Q Q - 2908

)

Figure IV.9 : amplificateur classe E.[2]

Pour le détail des équations, il convient de se référer a la publication [6]. Ce travail met en
évidence que le circuit est fortement dépendant des caractéristiques du transistor au travers de

l'accord en fréquence de la structure. On observe alors les formes d'onde suivantes:
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»
»

v
—

1.7V /R

v
-

Figure IV.10 : formes d'onde de I'amplificateur classe E*

Le coefficient de surtension du circuit résonnant réalisé¢ par BFL, C; et L conduit a imposer
un fort stress en tension et en courant au transistor comme le montrent les formes d’ondes de
Vps et ip de la figure IV.10. On pourra remarquer I’absence de zone de chevauchement entre

la tension et le courant caractéristique du fonctionnement de la classe E.

P—B 0,098

- Vbs,on.ip, peak
La faible puissance normalisée de cette classe, 0,098, traduit le lourd stress imposé au
composant, ce qui n’est pas treés favorable a la conservation des caractéristiques du circuit au
cours du temps. D’autre part la puissance intrinséque que cette classe est capable de fournir,
n’est pas suffisante pour répondre aux requétes des standards de télécommunication sans fil

actuels ; c’est pourquoi elle nécessite toujours d’étre associée a un autre étage de puissance.

Classe F

Le classe F [8] utilise toujours le transistor comme un interrupteur mais il reconstruit le signal
au moyen d'un grand coefficient de surtension Q de la charge accordée. Le schéma de

principe est le suivant:
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BFL

\AAANS
T, e L ]

Figure IV.11 : amplificateur classe F

La particularité de ce circuit est son réseau de sortie qui résonne a plusieurs fréquences.
L’inductance BFL agit comme une source de courant DC présentant une impédance ‘infinie’ a
la fréquence de résonance, L3;C; résonne a la fréquence 2fi, ou 3fj,, suivant le choix du
concepteur, afin de renforcer la forme carrée du signal récupérée sur le drain du transistor
comme le montre la figure IV.12. Enfin le filtre LyCy reconstruit le signal sinusoidal a partir

de la pseudo-forme carrée du signal Vpgs.

\%

D
-~

2.VDD

[ |

Figure IV.12 : formes d'onde de la classe F

La puissance normalisée de ce montage s’écrit de la maniére suivante :

[(4/ )V )?
L

By =- -—245 =5, =00
lD,pk VDS,(m 2VDD(7%) 27
v

Nous remarquerons en premier lieu que la puissance normalisée (Py) est exactement la moitié
de celle du montage en classe D, c'est pour cela que I'on considére le classe F comme un

classe D mais non différentiel dans notre cas. Toutefois, cette puissance normalisée (Px)
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supérieure a celle de la classe E est essentiellement due a la puissance disponible sur la
charge.

D'autre part, ’accord en fréquence du circuit ne se fait pas grace aux composants parasites du
transistor, contrairement au classe E, la réalisation de celui-ci s’en trouve facilitée et tournée

vers la production de masse.

/4. La linéarisation

Nous avons pu remarquer que [’axe d’étude principal des amplificateurs se fait
essentiellement autour du dilemme rendement/linéarité. Par conséquent, il nous faut donc
aussi rappeler les quelques grandes techniques de linéarisation, plutét dédiées aux
amplificateurs a haut rendement, afin de bien cerner les contraintes de conception appliquées

a la réalisation des amplificateurs de puissance.

La technique « feed forward »

La linéarisation par la technique de « feed forward » part du principe qu’un amplificateur non
linéaire génere un signal qui se compose d’une partie linéaire et d’une partie non linéaire. La
technique décrite ici en figure IV.13 récupere le signal de I’amplificateur principal (point M)
et en extrait la non linéarité en le divisant par le gain. Soustrayant le résultat (point N) au
signal d’origine I’erreur ainsi obtenue (point P) est amplifiée (point Q) puis soustraite au
signal d’origine amplifié. Généralement les circuits ‘amplificateur principal’ et ‘amplificateur
erreur’ amenent des retards et des déphasages que 1’on combat en introduisant des blocs de

retard du type A et As.

Ampli Principal

M

<

out

1V

4+l N Ampli Erreur
- P Q

S

Figure IV.13 : linéarisation par la technique de ‘feed forward’
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Ce procédé¢, assez lourd a mettre en place, est plutot orienté pour I’intégration dans les
stations de base ou les stations relais. Il demande que les amplificateurs utilisés soient

parfaitement caractérisés et sans dispersion de paramétres, ce qui n’est pas toujours le cas.

L’amplificateur de Doherty

La technique de Doherty décrite en figure IV.14 est plutot un systéme permettant d’étendre la
linéarité que de I’augmenter puisqu’elle consiste a compenser le manque de puissance d’un
amplificateur par 1’association d’un autre. La figure 14 décrit la mise en place du systéme : le
signal d’origine est amplifi¢ par deux voies distinctes ‘Amplificateur Principal’ et

‘Amplificateur Auxiliaire’ puis les sorties de chacune sont reliées pour recombiner le signal.

Ampli Principal

V out

Ampli Secondaire

Figure IV.14 : Schémas du systéme de Doherty

La courbe de réponse de chacun des deux amplificateurs est décrite dans la figure IV.15.
Lorsque 1I’Amplificateur Principal sature, 1’Amplificateur Auxiliaire vient compenser ce
manque de puissance, ainsi la combinaison des deux est une droite traduisant le

comportement linéaire général de la structure.

Poax T

Combinaison
- Ampli Princi

Puax /2]

Ampli Secondaire

Puissance d’entrée (linéaire)

Figure IV.15 : courbe de réponse en puissance de sortie et des amplificateurs du systéme de Doherty
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L’Elimination et la restauration d’enveloppe (Elimination and Envelop
Restauration (EER))

Cette technique est dédiée aux modulations d’amplitude (ou amplitude et phase) puisqu’elle
est basée sur la récupération d’enveloppe et de phase qui sont par la suite traitées séparément.
Amplifier un signal modulé en phase et en amplitude est une tache linéairement difficile
puisque I’influence de la moindre distortion sera d’autant plus grande qu’elle créera des
non-linéarités en phase et en amplitude qui seront trés difficiles a éliminer. En séparant
I’amplification de chacune des composantes du signal d’origine on va pouvoir focaliser
I’étude soit sur les distortions en phase soit sur les distortions en amplitude et ainsi mieux
maitriser leur impact. Comme le montre la figure 1V.16, le signal RF est trait¢ par un
détecteur d’enveloppe d’une part et un limiteur d’autre part afin d’amplifier séparément
chacune des deux composantes. Enfin, ces derniéres sont associ€es a un « combineur » afin de

reconstruire le signal d’origine. Ce dernier bloc est généralement un PA a gain controlé.

Amplitude
NS

Détecteur
d’enveloppe

y

Ampli

Signal RFin —» Combineur |—» Signal RFout

Ampli

A
A

limiteur

Phase

Figure IV.16 : technique de linéarisation par EER

Ainsi le principe d’amplification séparée de I’amplitude et de la phase a pour conséquence
d’améliorer la linéarité globale du systeme. Cependant le détecteur d’enveloppe et le limiteur
ont tendance a réduire la fréquence de fonctionnement de ce type de montage, et I’équilibrage
des retards introduits dans chacune des deux voies est délicat a obtenir en toutes circonstances

rendant cette technique peu adaptée a la production de série.
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I1/5. Conclusions

Nous avons ici défini I’essentiel des classes d’amplificateur, les rangeant en deux catégories
bien distinctes : une premiere plutot linéaire qui utilise le transistor comme une source de
courant regroupant les classes A, B, AB et d’autre part les circuits a haut rendement
regroupant les classes D, E et F utilisant le transistor comme un interrupteur. On peut

rassembler ces derni¢res dans une illustration générale (figure IV.17) :

2vdd
Y 4
Classe E
=
D,E,F é
§ Classe C Classe A E
= @]
E Vdd Saturée Saturée
=
=
5 N
= v
A -
8
g
Classe 3
Classe C Classe AB 2
B 3
5
(=}
0 I
0 Angle de conduction 100%

Figure IV.17 : classification des classes de fonctionnement

Il ressort que les nombreuses classes d'amplificateur de puissance laissent leur conception tres
ouverte. Le choix de l'une d'entre elles est avant tout guidé par le cahier des charges de
l'application visée. Les contraintes peuvent étre hétéroclites comme la linéarité (plutdt se
tourner vers les classes A, AB, B) ou alors le rendement (D, E, F), mais encore
I'encombrement (éviter alors les classes C et D a cause des selfs) ou bien le type de
modulation transporté par le signal utile (AM qui requiert une grande linéarité par rapport a la
FM....). Associés aux différentes techniques de linéarisation, on arrive a établir une gamme
d’architectures permettant de répondre correctement aux nombreuses requétes, tres
hétérogeénes, du marché.

Cependant d’un point de vue pratique, ces amplificateurs restent trés proches des topologies

théoriques présentées ici; c'est-a-dire des circuits simples et volumineux issus de
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I'¢lectronique discrete dont les performances souffrent fortement de la mauvaise qualité des

composants passifs des technologies dans lesquelles ils sont intégrés.

Il  PREAMPLIFICATEUR A CLASSE CONTROLABLE
ll/1. Origine

Les applications sans fil modernes sont congues pour fonctionner avec plusieurs standards de
communication dont les caractéristiques sont souvent différentes. A ce titre la linéarité (c’est-
a-dire la puissance consommée) est une spécification clef du mode de fonctionnement.
Actuellement il conviendrait de mettre en place des amplificateurs de puissance capables
d’adapter en temps réel leur linéarité, donc leur classe d’opération, au standard pour lequel ils
fonctionnent. C’est dans cette approche que nous avons congu un préamplificateur de

puissance reconfigurable pouvant fonctionner dans différentes classes.

Il/2. Théorie

La majeure partie des amplificateurs a classe variable est basée sur le controle de leur
polarisation. C’est donc tout naturellement que nous nous sommes tournés vers la conception
d’un circuit a polarisation variable. Pour cela nous avons utilis¢ 1’effet de substrat par

I’intermédiaire de I’expression analytique suivante :

VTZVTO+y 20,

En appliquant une tension Vgg entre le substrat et la source du circuit, on peut controler la
tension de seuil du transistor et par 1a méme le courant de ce dernier et par conséquent son
point de polarisation. La figure IV.18 illustre le sens de variation de la tension de seuil d’un

transistor NMOS suivant la tension appliquée entre son substrat et sa source.
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4 Vsps Vs Vsp=0 Vg

V
SR >
B] VSI

» Vs
Vs Vo Vo Vo

Figure IV.18 : tension de seuil en fonction de la tension Vg appliquée entre le substrat et la source d’un
transistor NMOS

L’expression du courant de drain I d’un transistor fonctionnant en saturation peut s’écrire de

la mani€re suivante :

_ u, CoxW
2L

La variation de la tension de seuil V dans 1’expression précédente va directement modifier le

Ip Vs =Vr)?

courant Ip du transistor. C’est en utilisant ce principe que 1’on va contrdler la polarisation
d’un transistor afin de maitriser la classe dans laquelle il fonctionne.

Cette étude de la polarisation du substrat a également permis de mettre en ceuvre 1’ajustement
de la fréquence d’oscillation d’un oscillateur synchrone au travers de la capacité grille-bulk
(Cbs) controlée par effet de substrat [9]. Faisant I’objet d’une présentation orale a Kyoto en
novembre 2002 lors de la conférence internationale APMC2002 [9], le papier décrivant ce
circuit a aussi recu la récompense du meilleur papier de cette conférence, ‘Best Paper Award
of AMPC 2002’. Enfin une version étendue de 1’approche théorique accompagnée de résultats
de mesures complémentaires ont donné lieu a une publication écrite dans le journal IEICE

Transactions on Electronics [10] en aotit 2003.
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11.3 Le circuit

L’objectif principal de ce circuit est de mettre en évidence la faisabilit¢ du contrdle de la
classe d’un amplificateur par I’intermédiaire de la tension de substrat. Nous avons donc
implanter une structure simple, présentée figure IV.19, dédiée a fonctionner dans la bande de

fréquence du GSM (900 MHz).

Lin MO
D

S o e
—H ouT>

L —

schoke
Lload Cload

500

pol

Figure IV.19 : amplificateur de puissance a classe controlable

My est le transistor amplificateur, et M; cablé en diode permet de réaliser le miroir de courant
avec My alimentés par une source Ipol. Lepocke S€ cOmporte comme une source de courant vis-
a-vis des harmoniques du courant Ip. BFC est une capacité de liaison isolant la charge
résonnante de 1’amplificateur. Lioaq €t Cioad €St une charge accordée permettant de filtrer le
signal amplifié. Afin de respecter la contrainte de conception en technologie VLSI, le
transistor a effet de substrat My est de type PMOS. La table IV.2 répertorie les différentes

valeurs des composants utilisés pour concevoir ce circuit :

Table IV.2 : caractéristique des composants du Pré Amplificateur de puissance

Mo 1500/0,2 ym
M 70/0,2 ym
Lschoke 7 nH

BFC 10 pF
Lload 600 pH
Cload 50 pF
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1.3 Test et résultats

Réalisé en technologie CMOS 0,18 um 6 niveaux de métal, le circuit, dont une photo est

proposée en figure IV.20, occupe une place relativement restreinte de 71 um*60um sans pad.

Figure IV.20 : photo de la puce

Cela s’explique par le fait que bon nombre de composants passifs (Lchockes Lioad Cioad, €t BFC)
sont externes comme le montrent le schéma et la photo de la carte de test du circuit de la

figure IV.21.

Figure IV.21 : photo de la puce

Ta

Ligne 500  BFC PréAmplificateur BFC Ligne 50Q

: - H de Puissance H —

— Lch L — Cload
Lload Cload C,'n Cin 00 Hload

Ligne 50Q

‘ Ligne 500

Figure IV.22 : schémas de la carte de test
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Deux circuits ont ét¢ implantés dans le silicium, un sans acceés substrat, utilis€ comme
référence afin de caractériser ’amplificateur en polarisation ‘normale’ et un autre avec I’acces
substrat afin de confronter la théorie du contrdle de la classe de fonctionnement par effet de
substrat.

Les mesures de ce circuit ont été réalisées au moyen d’un générateur Agilent 89441A, d’un
analyseur de réseau HP 8722D et d’un analyseur de spectre HP 54750A. Trois types de
fonctionnement couvrant deux classes ont été étudiés : la classe A, la classe AB et la classe
AB profonde pour des tensions de substrat Vbulk respectives de 1,3 V, 1,8 Vet 2,3 V.

La figure 1V.23 permet de metre en évidence le bon rendement de cet amplificateur en
représentant 1’évolution de la PAE du circuit suivant la classe de fonctionnement :
12%@clase A, 18%@classeAB et 28%@classeABp. Ces résultats sont d’autant plus
remarquable que 1’architecture est basée sur une structure PMOS donc restrictive en terme de

rendement et de fréquence de fonctionnement (capacité Cgs importante).

Gain (dB) PAE (%)
i 40 %
11.5 . I
10 |
9.5
20 %
5

CLASSE

Figure IV.23 : Gain et PAE en fonction de la classe de fonctionnement

L’évolution du gain est aussi donnée dans la figure IV.23, on peut remarquer que la clase
ABp atteint 11.5 dB contre 9.5 dB pour la classe A. Cette différence s’explique par le fait
qu’en classe A le gain est fixé par la polarisation du transistor (induisant les parametres
dynamiques), alors qu’en classe ABp c’est le coefficient de qualitéQ du réseau d’accord qui le
contrdle. Basés sur deux principes treés différents il aurait été fortuit que les gains de chaque
classe soient les mémes. Avoisinants les 10 dB ce résultat permet a ’amplificateur de fournir
une puissance de sortie aux alentours de O dBm sur une charge 50€2, justifiant par la-méme la
classification de ce circuit en tant que PréAmplificateur de puissance (PPA). Ce controle de la

classe, donc de la linéarité, se confirme par I’étude du point de compression a -1 dB comme il
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I’est proposé dans la figure IV.24. Chaque droite correspond au gain associé a la classe de
fonctionnement, on observe alors une augmentation de I'ICP1: ldBm@classe A, -

2dBm(@classeAB et -4dBm(@classeAB profonde.

P_(dBm)

A

15 +

10

x__-
5
0 > >
® o 2
< < =
5 ai 2 ©
7] 2]
g 0O
-10 | | | | | | | | | .

-16 -14 -10 -6 2 2 " P,(dBm)

Figure IV.24 : point de compression —1 dB en fonction du mode de fonctionnement

Par ce comportement typique, le contrdle direct de la linéarité, ce PPA apporte une innovation
quant a 1’approche de la gestion de la puissance consommée dans le domaine des objets
communicants multi-standards. Le standard de communication avec lequel la partie émission
sera en train d’opérer nécessitera une spécification de lin€arité¢ induisant une classe de
fonctionnement particuliere. Ici celle-ci sera simplement contrélée par la tension appliquée
entre la source et le substrat.

Toutes les mesures relatives a la caractérisation de ce circuit sont rassemblées dans la
table IV.3. La fréquence de fonctionnement, 900 MHz, correspond au standard GSM ;
toutefois la mise en place de ce méme circuit avec un transistor NMOS suffirait a augmenter
significativement la fréquence de travail, dans la bande 1,6 GHz-2,4 GHz, et a répondre, dans
le méme temps, aux puissances requises par les standards des réseaux locaux du type WLAN,

802.11b et bluetooth.
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Table IV.3 : caractéristique du PréAmplificateur dans ses différents modes de fonctionnement

Technologie HCMOSS HCMOSS HCMOSS
Classe ABp AB A
VDD L8V L8V L8V
Vouir 23V 18V 1,3V
Courant 100 mA 140 mA 220 mA
consommé
PAE 28 % 18 % 12 %
P, -17 dBm -15 dBm -15dBm
Py -5.5 dBm -4.5dBm  -5.5 dBm
Sa 11.5dB 10.5 dB 9.5dB
ICP1 -4 dBm -2 dBm 1 dBm
1IP3 7 dBm 9dBm 11 dBm
Fréquence 900 MHz 900 MHz 900 MHz

lll/ CONCLUSION

Apres avoir présenté un état de I’art des multiples topologies d’amplificateurs de puissance
rencontrées dans la littérature actuelle, nous avons rappelé, dans ce chapitre, I’impact
physique de I’effet de substrat dans un transistor MOS. Explicitant le controle de la tension de
seuil du transistor par ce méme effet, nous avons pu mettre en avant I’avantage que cela
pouvait amener en maticre de maitrise de la classe de fonctionnement d’un transistor de
puissance.

Dans un second temps nous avons validé ce principe au travers de la conception d’un
préamplificateur de puissance a linéarité variable compatible avec une technologie CMOS
VLSI. Fonctionnant dans la bande du GSM 900 MHz, le circuit est capable d’opérer en classe
A, AB ou AB profonde suivant la tension appliquée sur son substrat.

Cette approche novatrice dans le domaine ouvre la voie a un nouveau type d’amplificateurs de
puissance multistandards a lin€arité variable, mieux adaptés aux contraintes de faible tension

faible consommation imposées par le marché des objets sans fil.
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Conclusion

Le travail présenté dans ce mémoire de theése entre dans le cadre de la recherche de circuits
innovants dans le domaine des amplificateurs faible bruit (LNA), des mélangeurs et des
amplificateurs de puissances (PA) dédiés aux standards de communication sans fil actuels
tels : GSM, DCS, UMTS, HiperLAN2, 802.11a, 802.11b.

Le chapitre I dresse le cadre d’application de ces circuits et définit les principales
caractéristiques relatives a ces derniers telles : le gain, la puissance consommée, la linéarité
(ICP1 et IIP3), la figure de bruit (NF) et encore 1’isolation. Enfin les contraintes imposées par
le marché de masse en terme de faible colt, d’intégration et de spécifications induisant les
conditions de conceptions appliquées a la réalisation des circuits de cette thése : 1’utilisation
de technologies CMOS VLSI, la fonctionnalité sous faible tension d’alimentation, aux
alentours d’1V, nécessitant donc des architectures innovantes pour une obtention des
caractéristiques requises par les standards de télécommunication visés, ont été clairement
exposeées.

Le chapitre II décrit la conception de deux LNA basés sur les principes, bien éprouvés, de la
réutilisation de courant et la dégénérescence inductive proposant ainsi une approche nouvelle
de la fonction amplification par la combinaison de ces deux techniques. Le premier [18]chap>
justifie pleinement sa place au sein des LNA performants et modernes de 1’état de Dl’art
présenté un peu plutdt dans ce méme chapitre, grace a ses remarquables performances dédiées
a la fois aux standards UMTS et 802.11b. Le second [19]chap2 améliore encore les
caractéristiques du premier circuit, comme le montre le tableau 2, grace a une innovation
conceptuelle : la contre-réaction de mode commun par effet de substrat. Théoriquement et
pratiquement bien maitrisés ces circuits fonctionnent sous 1V et 0,9V respectivement ouvrant

la voie aux amplificateurs faible bruit trés basse tension.

Tableau 2 : tableau comparatif des amplificateurs faible bruit

Type de LNA “reuse inductive degeneration” “body effet feedback reuse
inductive degeneration
Technologie 0,18 um 0,18 um
Fréquence 2 GHz 2 GHz
Tension d” Alimenation IRY% 09V
Courant consommé 3.8mA@1 V 2,5 mA
Gain 11dB 10 dB
Figure de bruit 1,8 dB 1,34 dB
ICP1 -11 dBm -16 dB
11P3 0 dBm -4,5 dB
Bande passante 600 MHz 850 MHz
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Le chapitre III traite des circuits mélangeurs. Une premicre réalisation fonctionnant sous 1V
de tension d’alimentation a permis de mettre en avant la faisabilité de circuits dédiés aux
standards 802.11a sous contraintes de faible tension, faible consommation en technologie
CMOS VLSI 0,18pum [14]chaps. Par la suite, deux mélangeurs basés sur I’effet de substrat
valident I'utilisation d’un effet parasite pour I’opération de multiplication analogique, pour
I’un [15]chap3, 'optimisation de cette technique et la conception d’un circuit totalement
novateur et performant, pour ’autre [16]chap3. Toutes les caractéristiques de ces circuits sont

rassemblées dans le tableau 1.

Tableau 1 : tableau comparatif des mélangeurs

Type de mélangeur “ grille-source ” “body effect”  “active load body effect ”
Technologie HCMOSS HCMOSS HCMOSS
Tension d’alimentation v 1,8V/1,2V 1,8V
Courant consommé 5SmA 7 mA 6 mA
Gain de conversion 10 dB 7 dB 10 dB
Figure de bruit 14 dB 13dB 14 dB
ICP1 -10 dBm -16 dBm -15 dBm
I1P3 -1 dBm -5 dBm -5 dBm
LO>RF isolation -33dB -35dB -53dB
Fréquence OL 5,2 GHz (-10 dBm) 2,2 GHz (0 dBm) 2,2 GHz (0dBm)

La derniére partie, le chapitre IV, traite des amplificateurs de puissance (PA). Etage critique
des systemes embarqués, de par leur forte consommation, ces circuits basés sur des
architectures plutot anciennes font 1’objet d’une attention particuliére en ce qui concerne la
puissance fournie par rapport a la puissance nécessaire imposée par le standard visé. Ainsi un
pré Amplificateur de Puissance (PPA) a classe controlable par effet de substrat a été réalisé
pour une application de type GSM, ses caractéristiques étant présentées dans le tableau 3.
Cette approche de classe, donc de puissance consommée, réglable apporte une solution

nouvelle aux objets communicants multistandard sans fil.
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Tableau 3 : tableau comparatif des Pré Amplificateurs de puissance

Technologie HCMOSS HCMOS8 HCMOSS

Classe AB AB A
VDD 1.8V 1.8V 1.8V
Viulh 23V 1.8V 1.3V

Courant 60 mA 80 mA 100 mA
consommé
PAE 28 % 18 % 12 %
P, -17 dBm -15 dBm -15dBm
Py -5.5 dBm -4.5dBm  -5.5 dBm
Sa 11.5dB 10.5 dB 9.5dB

ICP1 -4 dBm -2 dBm 1 dBm

1IP3 7 dBm 9dBm 11 dBm

Fréquence 900 MHz 900 MHz 900 MHz

Ainsi apres avoir pris la mesure physique et analytique de I’effet de substrat [10]chaps, nOUS
avons montré, au cours de ce travail, que cet effet parasite pouvait étre utilisé de différentes
manieres afin de réaliser des circuits novateurs dans le domaine de la radiofréquence en
technologie CMOS VLSI. Autant dans les mélangeurs, les LNA mais aussi les PA ces circuits
mettent en avant la faisabilité des architectures faible tension/faible consommation capables
de répondre aux caractéristiques les plus restrictives des standards de télécommunication

actuels.
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Annexe 1

Calcul de I'impédance de charge Z; permettant de transférer un maximum de puissance

depuis la source S :

Zs
+

«(D .

A\

Soit P la puissance consommée par la charge Z; :

P=RV,I)
P=R(-
L, +Zy (Z,+Zy)
Z
P=R(—=L |y
(|ZL+ZS|2| s)
1 .
P:mm(ZL)|VS|2 CIVQCZL =a, +lbL
1

_ 2
- |ZL +ZS|2 aL'|VS|

_ a,
(a, +a, )+ (b, +by) .

sP

I1 faut calculer la dérivée de cette fonction a deux variables pour en trouver le maximum :

P (a, +as)*—2(a, +as)a, 2a, —2(b, +bs)a, b, ]
[(a, +a,)*+ (b, +bs )] [(a, +a,)*+ (b, +bs )]
L'annulation de cette dérivée peut se faire indépendamment suivant les deux variables
puisqu’elles sont indépendantes :
» parrapportaay :
(a, +as)*—2(a, +as)a,
[(a, +a,)*+ (b, +bg)P

Oa, =0 = [(a,+as)—2a,]=0 = a, =as
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» parrapport a by :

—2b, +bs)a, 0b,1=0 = —2(b, +bs)a, =0= b, =—bs
[(a, +a,)*+(b, +by)T

Il vient que :

ZL:aS_ibS *
Z, =ag +ibg
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Annexe 2

L’annexe 2 répertorie les principaux bruits en donnant pour chacun leur origine, leur
localisation et leur forme analytique.

Le bruit thermique

Ce bruit trouve son origine dans 1’agitation thermique (donc aléatoire) des porteurs de

charges. Un dipdle au repos a une tension efficace non nulle a ses bornes.

Sa localisation : -résistances
-courant de drain/grille

Forme analytique des générateurs equivalent de tension et courant de bruit :
e, > =4kT.RAf

i *=4kT.G.Af
avec: k: la constante de Boltzmann (4kT=1.66.10%" V.C)
T la temperature en Kelvin

R la résistance et G la transconductance équivalente du dipole étudié

Le bruit de grenaille (ou shot noise)

Son origine vient du saut de barrieres de potentiel a des instants aléatoires par des porteurs de
charges.

Sa localisation : -jonctions
-courant de base et de collecteur des BJTs

-courant de fuite de grille des FETs

Forme analytique :
i2=24ql, Af

avec: ¢ la charge d’une electron 1.8 10"°C
1. le courant de polarization traversant la junction

Le bruit en 1/f (flicker noise)

Son origine est mal connue, il n’a pas de mécanisme universel, on sait qu’il est li¢ a la nature
granulométrique de certains matériaux, et aussi, au piégeage des porteurs a la surface des

composants.
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Sa localisation : -résistances
-courant de drain des MOSFETSs

Forme analytique :

-,_K
-Pour les MOS : i%= 8’ A
f WL.C,,
avec: K est un parametre li¢ a la taille du composant et a la technologie utilisée
m la transconductance du transistor (S)
f la fréquence de travail

W,L lalargeur et la longueur de grille du transistor (um)
Cox  la capacité par oxyde de grille (F/pm?)
I

-Pour les Bipolaires : i 2= 7 L Af
avec: Ky est un parameétre lié a la taille du composant et a la technologie utilisée
Is est le courant de base
o est un parameétre lié au procédé de fabrication
, . _ K R?
-Pour les résistances : €, =——<" 2 Af
f A
avec: Reae La résistance par carré
A La section
A% La tension aux bornes de la résistance

Le bruit RTS (Random Telegraph Noise)

Pour ce dernier aussi son origine est mal connue. Il n’y a pas de véritable mécanisme
universel mais on remarque qu’il est fortement li¢é au bruit généré par le mécanisme de
piégeage unique, caractéristique des composants de surface. C’est ainsi que nous le
retrouverons plus particuliérement dans le modele du transistor TMOS a surface de grille

réduite.

Sa localisation : -résistances
-courant de drain des MOSFETSs

Forme analytique : c’est en réalité une forme empirique du type

lTnd 2= LfAf
(LY
/.
Avec: f; la fréquence de coupure liée au procédé de fabrication
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Annexe 3

Modé¢le de bruit du transistor MOS

VZ
Rg Rg

JAA

G oOo—1__ | D
@7‘ —1_ | Vgs
l2gc @ l2gu Cg_s [ nggs@ — Tds
12d
S
Modele de bruit du transistor MOS

Courant de grille

2

Le courant de grille comporte deux composantes: une corrélée au courant de drain I gc  cetune

décorrélée i au 2. Alinsi on peut écrire le courant de grille de la maniére suivante:

a)z.CgS 2
5840

0 : parametre de modele qui varie suivant le régime de fonctionnement (2/3 en saturé, 1 en
linéaire)

ggs : conductance grille-source

g40 : conductance gy lorsque v4s=0

¢ : le coefficient de corrélation

i,2=4kTog, (1-|c}).Af +4kTog

2 —
c |.Af avec g, =

Résistance de grille

_ R W
Vie? =4kTOR, Af  avec R, = s ! = ;“"’22
ga0 n

Bruit thermique de grille avec R, la résistance de grille.

Courant de drain

i,>=4kT5g ;0 A

Le bruit de courant de drain est domin¢ par le bruit thermique.
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Modé¢le de bruit du transistor Bipolaire

Va b G
N I
B o | | | C

2
I'd Cbe

Modeéle de bruit du transistor Bipolaire

Résistance d’acces de base

V,?=4kTr, Af avecry, larésistance d’acces de base

Courant de base
a 2

i,2=2ql , Af +K, %.Af +K, Ls 7 Af
—— 1+ —
— 12

Shot
Flicker noige

Rurst noice

Toutes les variables K, K, a etc...sont définies dans 1’annexe précédente

Courant de collecteur

P 2=02ql Af = 4kT(%).Af
L’origine du bruit du courant de collecteur est essentiellement un bruit thermique, 1i¢ a la

tranconductance gp,.

I. : le courant de collecteur
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Annexe 4

Cette annexe décrit la transmission et la création d’harmoniques au travers de deux étages non
linéaires :
- Fond pour la transmission du fondamental
- IM pour I’intermodulation d’ordre 3
- Harm X pour la non linéarité d’ordre deux créant une soustraction entre les
différentes harmoniques fondamentales
- Harm Y pour la non linéarité d’ordre deux produisant des harmoniques double du
fondamental
Toutes les harmoniques en sortie du deuxiéme étage issues des différentes non linéarités se
retrouvent dans le canal de transmission de I’information

11P3, 11P3,
x(t) yi(t) y2(t)
A f c A cdiA
®; ® 0 O 0 O
vhes A° Va3 A’
IM > ............... ,‘} > Fond
20— 20— L 20002 2m-0
L 2% A
M
20—, 2m,—m
Cy A? C1 A Cl.Cz.dz .A3
®W—Wy ®; Wy 20—, 20— M
C1 A 1/2.01 A 1/2.C1.C2.d2 .A3
O 20 20, 20102 20—,
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Annexe 5

I/ Introduction

Le calcul de la figure de bruit minimale se lie et se heurte au calcul de la fonction de transfert
de puissance. En effet, les sens de variation de ces caractéristiques étant antagonistes,
I'optimisation simultanée ne peut normalement pas étre réalisée. En pratique on va faire
coincider les adaptations pour une fréquence donnée (avec quelques compromis) afin de

satisfaire les deux domaines figure de bruit minimal (NFpi,) et gain maximal (Gpax).

Il/ Gain en tension
Dans un premier temps nous allons étudier 'adaptation d'impédance d'entrée qui va nous

permettre d’optimiser le gain en tension.

Figure 1 : impédance d'entrée du MOS

Pour une transmission optimale de puissance il faut : Zin* = Zs = Zin=50Q2

Le probléme est que 1'impédance d'entrée du transistor MOS est un imaginaire pur comme le
montre la figure 1. Il est donc difficile de I'adapter a une impédance réelle de 50Q. Toutefois
il est possible de contourner ce probléme en utilisant une "dégénérescence inductive". Cette

technique est présentée dans la figure 2.

146



Annexes

Figure 2 : dégénérescence inductive de source

1
Zy=jLy + L)oo+ — ! + Em JLo = Z,=jlw- —) + oL (1)
JC g0 JC @ Cpo
Avec LitLg ~ Lg car Li<L,

A la fréquence de fonctionnement ®g : Zin =500

1 1
Lecw— — =0 = S
( ¢ ]Cgsa)) Lg ] Cgsa)z (2)
wrLs =50€2 = L =50 % (3)
gm

L'inductance de grille Lg annule la capacité d'entrée Cgs a la fréquence de fonctionnement wy.
Grace a l'effet transistor Ls présente une impédance réelle en entrée qui permet d'adapter le

transistor a 50Q2.

lll/ Approche générale de la figure de bruit

Tous les calculs de figure de bruit viennent du transistor et de ses dimensions W et L.

Reprenons 1’étude a la base avec 'approche classique du bruit :

a2 :

+ €y !

N i

A B
. i2 Noiseless
Ol ¥o

i Two ports !

_____________________________________________

Figure 3 : générateurs de bruit sur un systéme deux ports
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La figure 3 présente un quadripole sans bruit ‘noiseless’ en entrée duquel tout le bruit de ce
dernier est ramené et modélisé par un générateur de tension e?, et un générateur de courant i%,

de bruits équivalents. Ainsi le facteur de bruit peut s’écrire de la maniére suivante :

Is?+|in+Ysen?
Fe———)
Ls
en et 1, sont les générateurs de bruit équivalent incorporant toutes les sources de bruit du
transistor MOS. Pour étre cohérent, il faut définir 1, comme la somme de deux courants, i,

corrélés a e, et i, non corrélé (indépendant) a e, :
in=1c+ 1y
Comme i, et e, sont totalement corrélés on peut écrire : le=Ycen

Donc:

. GM+ KA+K Z'R” :1 . Gu +[(G0+Gv)2+(Bc+Bv)2] Rn

G: G: ®)

Toutes les admittances ont été¢ décomposées en une inductance G et une susceptance B avec:

F=l

_ en2 . — iuz
R"_4kTAf ’ G"_4kTAf

A
’G“4kTAf

Si I'on dérive F on obtient son minimum pour les valeurs Bs et Gs suivantes :

Bs = —Bc :Bopt (6)

Gs =4 '%‘i‘Gcz :Bopt (7)

= Fmin :1+ 2Rn [Gopt+Gc]:1+2Rn [1 '%‘i‘G{:z +Gc]

F:Fmin +&[(Gs—Gopt)2+(Bs—Bopt)2] (8)
Ainsi 'on définit les parametres de 1'admittance de source qui définissent des cercles centrés
sur (Gopt ; Bopt) dans I'abaque de Smith.

IV/ Les paramétres du transistor MOS

Il y a deux sources principales de bruit dans le transistor MOS :

e Le bruit thermique du courant de drain :
ina®>=4kTy gao Af
avec gqo (=gm) la conductance ggs0 a vds = 0 et y = 1 en linéaire et 2/3 en saturation

e Le bruit du courant de grille :
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ing2:4kT5gg Af

2
avec gg:agzg‘j: et 0=2y

Ces deux courants ont un coefficient de corrélation C =j 0,395.

En négligeant (en cascodant par exemple) I'effet Miller qui "dope" la valeur de Cgd, on va
pouvoir calculer les éléments qui composent les générateurs d'entrée du transistor MOS.

En court-circuitant l'entrée dans un premier temps, seul le générateur e, est présent a 'entrée
et responsable du courant de bruit de drain :

ind2:4kT7/ ngAij — en2 :}/ng (9)
gn’ "OAKTA g’

2 _
e =
n 2

Em
On remarque que le générateur de bruit de tension équivalent est totalement corrélé avec le
courant de drain. Cependant, si I'on ouvre le circuit en entrée, un courant de bruit de drain
subsiste, donc il existe un générateur de courant de bruit en entrée associ¢ :
., nd?.(jCe)?  4kTy gaoNf.(jwCos)?
In*= o P

On se rend compte que I'admittance est purement capacitive, donc en quadrature avance avec

—e2.(jaCs) (10)

le courant de drain mais compleétement corrélée. On peut donc dire que le courant de bruit
d'entrée est la somme du courant précédent ainsi que du courant de grille induit corrélé avec

celui de drain donc avec e,:

ingc m ingc

:ja)Cgs +<,g—. ingc :ja)Cgs +—.
€n Ind Ind

. , 5(02Cg32_ . &Em 5 )
K’—j CUCgs +gm.C /—5 e =] a)Cgs +_gd0 .C ,—57/(0 Cgs
gy [6 _; (5
gmkl57 ]wcgu+ak|5y)(1n

On remarque que Yc est purement imaginaire donc

Y= ] a)Cgs + gm

Yc:th)Cgs-f‘ja). Cgs

— Bc=Yc

—>Gc=0
C'est en présentant une impédance complexe proportionnelle & Cgs que 1'on comprend qu'il
est difficile d'adapter le MOS a la fois en puissance (impédance réelle) et en figure de bruit
(impédance imaginaire).

Il reste a calculer Gu, admittance associée au générateur de courant de bruit de grille:
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i)zgzz(ingc +lngu)2:4kTAf§gg|C|2+4kTAf§gg( 1_|C|2)

ie? O@PCe*(1-cP)
G”_4kTAf_ 5gao (12)

Voici dans le tableau suivant rassemblés les paramétres de bruit relatifs au transistor MOS:

Tableaul: paramétres de bruit relatifs au transistor MOS

Parametre Expression
G =0
Bc .
R, 8a_r 1
gm2 (04 ' gm
Gy 5a?Ce*(1-cP)
S5gdo

Il vient alors que les impédances optimales calculées pour atteindre la figure de bruit

minimale s'expriment comme suit :

= Bop=—Be=—.Cor(1+dfc /%) (13)

= Gop=0Cs 55y (P (14)

On remarque alors deux choses importantes :

- la susceptance Bopt est assimilable a une inductance en terme d'imaginaire pur mais
varie en fréquence comme une capacité, par conséquent, son adaptation ne peut se faire qu'a
une fréquence donnée.

- de méme, l'admittance optimale varie en fréquence comme une capacité ce qui
renforce 1'unicité de I'adaptation en fréquence.

Grace a ces constats il devient évident que le LNA réalisé en technologie CMOS est orienté
bande étroite (‘narrowband’) et non passe bande (‘non pass band”).
En se placant alors dans les conditions optimales d'adaptation au bruit, la figure de bruit

minimale s'écrit :

_ i 2 @ _ _8&n
Finin=14+2R[ Gop+Ge =1+ \/§qu/75(1 IcP) avec wr - (15)

Avec: |c[=30,395

0 =2y (y=1 en fonctionnement linéaire, 2/3 en saturé)
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S'il n'y avait pas de courant de drain alors Gu=0 et G¢=0 alors la figure de bruit minimale =
0dB

Si le bruit de courant de grille était totalement corrélé au bruit du courant de drain alors
|c ‘ =1 et Fy,in = 0dB. Par conséquent, on peut conclure cette approche "classique" en disant
que le minimum de la figure de bruit d'un transistor MOS n'est pas nul (en dB) a cause de la
non corrélation qu'il existe entre le bruit du courant de grille induit et le bruit du courant de
drain.

On peut dresser un rapide tableau des figures de bruit atteignables :

tableau2 : résultats théoriques

((J)/(DT) Fmin (dB)

1/20 0,330
1/15 0,438
1/10 0,650
1/5 1,25

Grace a I'évolution des technologies, le ot augmente donc les figures de bruit s'améliorent.

& Cas du circuit a réutilisation de courant ‘reuse’
Dans notre travail, I’amplificateur faible bruit a dégénérescence inductive peut étre vu comme
la mise en parall¢le de deux étages cascodés dont les figures de bruit respectives s’ajoutent.

La figure 4 représente ces deux étages séparément :

. 1+\25.“’1/y5(1—c2) F.. =1+\25.“’ 76 (1= e

@7 ) NMOS QD1 pros

Figure 4 : montage cascode en NMOS et PMOS

Ainsi en connectant I’un a 1’autre on trouve la figure de bruit suivante :
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F_. =1+j§.w[ ! + ! Wy d=[cP)

@Orynmos @1/ Pmos
Figure 5 : adaptation du ‘reuse’ au cascode

Avec quelques conditions telle que la négligence de 1’effet Miller grace a une contre réaction
on peut assimiler I’étude du montage ‘reuse’ a dégénérescence inductive au moyen des

cablages cascodes traditionnels.

V/ Les effets secondaires du bruit
Parmi les effets secondaires du bruit qui vont aussi contribuer & dégrader la figure de bruit
d’un ciruit et plus particulierement d’un amplificateur faible bruit on compte :

. 2 .
Le bruit thermique 1ié au substrat: 22 =4kT .gdo.[;/+gm;—fep'] (18)

Af

Il est directement corrélé au bruit de drain en général, y subit une augmentation de 10% a 15%

ce qui est négligeable en général.

«Le bruit lié¢ aux interconnections de grille qui peut étre pratiquement annihilé grace a un
layout soigné, c’est a dire :
- faire des franges interdigitées de grille de largeur comprise entre 5 et 20 pm
- ces franges doivent étre reliées aux deux extrémités au signal d’entrée afin de limiter

la répartition de structure RC parasites le long de ceux-ci.

VI/ Optimisation moderne

Ayant présenté indépendamment I'optimisation de la figure de bruit ainsi que celle du gain en

puissance, il reste a mettre en évidence le lien entre ces deux. L'optimisation moderne
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"finalise" l'approche classique en donnant une valeur a tous les parametres impliqués a
commencer par la taille du transistor principal.

Rappelons tout d'abord, les résultats induits par I'optimisation du gain en puissance:

1
> L= — (@
¢ .] Cgsa)z ( )
C
> L, =50 % (3)
gm

En ce qui concerne la recherche de la figure de bruit minimale, voici ce qu'elle requiert:

__p_ [&
»  Bon=—B:=—.Co(1+0lc ﬁ) (13)

- o
> Gopt —aa)Cgs 5 7 ( 1—|c|2) ( 1 4)

- Grace a Gp, on peut déja calculer les dimension du transistor:

1_ LS 1ok 4 ori
30 awCes 57/(1 |c|) en théorie (19)

En pratique, le réseau (Lg, Cgs, Ls) crée une surtension a la résonance qui transforme

I'impédance d'entrée comme suit:

Qf& —0Ca /557 (1) :ﬁ=aa). W.L.Co| 557 (1Hep)  (20)

VVopt = 1

O..R..00.L.Cox \/ 557 (1-cp)

_ 1
W)pt - 3w.L.Cox.Rs (2 ! )

En partant de I’expression (23) on peut donc calculer les dimensions du transistor d’entrée et
remonter jusqu’au calcul de L, et L. On remarque toutefois que cette optimisation impose la
consommation du circuit ce qui peut poser certains problemes. Qs quant a lui est optimal entre
2et3[1].

On comprendra intuitivement les besoins d'une largeur optimale car pour une consommation
donnée, on peut :

- Soit faire une largeur W fine alors le transistor aura une fréquence de coupure haute
oT. La capacité d’entrée Cgs sera faible et présentera une impédance d'entrée grande qui va
faire prédominer le courant de bruit de grille.

- Soit faire une largeur W large, dans ce cas il n’y a plus de probléme avec le bruit de

grille mais la fréquence de coupure ®r diminue, le bruit de drain devient prépondérant et la
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figure de bruit augmente. Effectivement il y a moins de signal prélevé a cause de Cg, le gain
diminue mais g, reste constant donc le bruit de drain (4kT gq0.Af) reste identique.

D'ou l'utilit¢ d'une largeur optimale Wopt qui permet le meilleur compromis entre les
différentes adaptations pour aboutir a une figure de bruit minimale et un gain maximal

simultanément.

» La consommation fixée, et les dimensions W et L imposées, on va déduire cy et gm de
I’expression:
C,.
L =5 —& Q)

Em
> Enfin la susceptance B,y va nous conduire a une inductance L, particuliere adaptée a

la figure de bruit minimale qu'il va falloir confronter a celle obtenue en (3):

Bopt:_Bc:—C().Cgs(l'i'aicL f%) (13)

La susceptance de I'inductance Lg s'écrit: B, = b (22)
g
Comme celle-ci est de la forme de la susceptance requise par la figure de bruit minimale, on

peut, en égalant (15) et (24) donner a Lg l'expression suivante:

1
(Lg)NF: 5
®?C , (1+ o] /7)
Y

BRUIT

(23) VALEUR DE L POUR OPTIMISER LA FIGURE DE

1
j Cgsa)2

(Ly) Gmax = (2) valeur de L, pour optimiser le gain en puissance

Intrinséquement, on observe bien que L, a la méme forme dans les deux cas mais pas la méme

valeur. Cependant, d'un point de vue pratique, le terme 0c|c| SE <<1 dans l'expression de
Y

(L)~ donc on peut faire I'approximation que (Lg)Gmax = (Lg)NF €t c'est ainsi que I'on détermine

la valeur de I'inductance L, uniquement grace a I'expression (3).

VIl/ Conclusion

Nous avons donné ici la marche a suivre pour réaliser un étage d'entrée bande étroite en
technologie MOS intégrant une optimisation duale du gain en puissance et de la figure de

bruit. D'un point de vue pratique, il est certain que l'intégration des selfs Ls et Lg vont poser
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certains problémes puisque leur valeur est liée a la fréquence de travail et a la technologie
utilisée. De 0 a 5 nH, on peut espérer les intégrer (avec tous les problémes que cela impose
d'un point de vue modéle). A partir de 5 nH, il vaut mieux utiliser des selfs externes car
l'utilisation du bonding est trop aléatoire quant a la valeur finale de son inductance.

Enfin, on remarque que l'équation (21) impose les dimensions (W,L) du transistor, donc
influence fortement la consommation du circuit. Fortuitement, celle-ci n'est jamais tres élevée,

méme pour des applications de type embarquées.
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auquel il est dédié:

Annexe 6

Cette annexe rassemble les spécifications que doit tenir un frontal RF suivant le standard

DCS1800 UMTS Bluetooth et HiperLAN2 et
WCDMA 802.11b 802.11a
11P1 -13 dBm -10 dBm -25 dBm -21 dBm
11P3 -19 dBm -1 dBm -16 dBm -10 dBm
NF 9dB 9dB 20 dB 10 dB
Isolation RF -35dB -35dB -35dB
Bande de 1805-1880 MHz | 2110-2170 MHz | 2400-2480 MHz | 5150-5350 MHz
fréquence Rx
Largeur de canal 200 kHz 5 MHz 1 MHz 25 MHz
D¢ébit de 270 kbit/s 2048 kbit/s 640 kbit/s 6 a 54 Mbit/s
données
Nombre de 1600 nc 79 8

canaux
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Résumé :

Ma these intitulée « conception de circuits radiofréquences en technologie CMOS VLSI sous
contrainte de faible tension » s’est déroulée au sein du laboratoire IXL de 1’université de
bordeaux I. Elle a permis dans un premier temps de mettre en avant les contraintes de
conception induites par le marché¢ de masse des objets sans fil qui sont: la faible
consommation, la faible tension d’alimentation, I’utilisation de technologies CMOS VLSI et
la nécessité de réaliser des architectures innovantes. Ainsi, s’appuyant au préalable sur une
étude théorique et analytique de ’effet de substrat, nous avons congu des circuits novateurs
dédiés aux chaines d’émission/réception radiofréquences tels : des amplificateurs faible bruit
(LNA), des mélangeurs (MIXER) ainsi qu’un préamplificateur de puissance (PPA). Le test de
ces blocs a permis de valider leur adéquation avec les spécifications requises par les standards
actuels de communication comme : le GSM, le DCS1800, I’'UMTS, les normes IEEE 802.11a
et bluetooth et enfin HiperLAN2.

Summary :

My PhD entitled “Low Voltage CMOS VLSI RF design” has been held in IXL Laboratory at
the University of Bordeaux I. First it deals with wireless mass market specifications inducing
design constrains as much as: low power/low voltage circuits, using of CMOS VLSI
technologies and the set up of new architectures to fulfill these requirements. Under these
assumptions, and after an analytic study of body effect (a parasitic physical phenomenon of
CMOS technologies), we designed several RF building blocs based on new topologies like:
Low Noise Amplifier (LNA), Mixer and Power Amplifier (PA). The test of these novel RF
circuits highlighted there matching to modern telecommunication standard characteristics
among them: GSM, DCS1800, UMTS, IEEE 802.11a and b, Bluetooth and HiperLAN2

norms.
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