N

N

Contribution a I’étude d’interfaces analogiques hautes
fréquences pour objets communicants a faible cotit de
fabrication

Jean Gaubert

» To cite this version:

Jean Gaubert. Contribution a I’étude d’interfaces analogiques hautes fréquences pour objets com-
municants a faible colit de fabrication. Micro et nanotechnologies/Microélectronique. Université de
Provence - Aix-Marseille I, 2007. tel-00796512

HAL Id: tel-00796512
https://theses.hal.science/tel-00796512
Submitted on 4 Mar 2013

HAL is a multi-disciplinary open access L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est

archive for the deposit and dissemination of sci-
entific research documents, whether they are pub-
lished or not. The documents may come from
teaching and research institutions in France or
abroad, or from public or private research centers.

destinée au dépot et a la diffusion de documents
scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
émanant des établissements d’enseignement et de
recherche francais ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.


https://theses.hal.science/tel-00796512
https://hal.archives-ouvertes.fr

Année 2007

MEMOIRE
Présenté devant

L'UNIVERSITE DE PROVENCE
AIX-MARSEILLE 1

Par

Jean GAUBERT
Docteur de I'INSA de Toulouse
Maitre de Conférences a ['Université de Provence

En vue d'obtenir

L'HABILITATION A DIRIGER DES RECHERCHES

Sur le theme

"Contribution a l'étude d'interfaces analogiques hautes fréquences pour objets
communicants a faible coiit de fabrication"

Soutenue le 3 décembre 2007 devant la commission d'examen :

Président : G.JACQUEMOD Pr, Université de Nice

Rapporteur : R. BOUCHAKOUR Pr, Université de Provence Aix-Marseille 1
Rapporteur : T.PARRA Pr, Université de Toulouse 3

Rapporteur : P. POUVIL Pr, ENSEA

Examinateur : H. BARTHELEMY Pr, Université de Toulon et du Var

Examinateur : P. CANET Pr, Université de Provence Aix-Marseille 1






Remerciements

Je tiens a exprimer ma reconnaissance a Monsieur le Professeur Gilles JACQUEMOD pour
avoir accepté de participer a ce jury et pour avoir accepté de le présider.

Je présente mes vifs remerciements a Messieurs les Professeurs Rachid BOUCHAKOUR,
Thierry PARRA, et Pierre POUVIL pour avoir accepté, malgré leurs nombreuses
responsabilités, de rapporter sur ce travail.

J'adresse tous mes remerciements a Messieurs les Professeurs Hervé BARTHELEMY et Pierre
CANET pour avoir accepté de juger ce travail.

Je remercie tout particulierement Rachid BOUCHAKOUR, pour la confiance qu'il m'a
témoignée en m'accueillant dans son laboratoire. Je veux lui témoigner l'expression de ma
sincere reconnaissance et de toute ma sympathie.

Je tiens aussi a témoigner du plaisir que j'ai pu avoir de travailler avec mes collegues de
l'équipe CCI et tout particulierement Hervé BARTHELEMY, Sylvain BOURDEL et Philippe
PANNIER qui m'ont aidé et soutenu tout le long de ce travail.

Je ne saurai oublier de remercier Pascal MASSON et Pierre CANET qui m'ont témoigné toute
leur confiance dans leurs fonctions de directeurs des études.

Je remercie également tous les doctorants qui ont contribué a ce travail, Mathieu EGELS,
Emmanuel BERGERET, Amir FANAEI, Romen CUBILLO et Marc BATTISTA. Qu'ils trouvent
ici toute l'expression de ma sympathie.

Je tiens a remercier Frédéric LALANDE pour ses conseils éclairés et son aide précieuse dans
le domaine de la mesure.

Je ne saurai oublier de remercier et d'assurer de toute ma sympathie Isabelle PONCIN,
Sandrine GALMICHE, Ginette LANNOO, Sandrine FISCHER, et Isabelle GIUSIANO, pour
leur gentillesse et pour leur aide efficace concernant les tache administratives.

Je voudrai enfin remercier l'ensemble de l'équipe du L2MP-Polytech ainsi que les membres du
département Microélectronique et Télécommunications pour l'ambiance de travail au
quotidien qui a toujours été trés cordiale.



Sommaire

Introduction générale

Chapitre 1

Amplificateurs faible bruit accordés pour systéemes intégrés CMOS

1.1
1.2
1.3
1.4
1.5
1.6

Introduction

Analyse de I’état de 1’art

Etude des LNA CMOS entierement intégrés
Résultats

Conclusion

Bibliographie

Chapitre 2

Amplificateurs bas niveau large bande pour systemes intégrés CMOS

2.1
22
23

24

25

2.6
2.7

Introduction

Etat de l'art de 'amplification faible bruit et large bande CMOS
Contributions a I'étude des amplificateurs large bande CMOS a
cellule d'adaptation de type LC pour applications UWB de la
bande 3-10GHz

Contributions al'étude des amplificateurs distribués CMOS
Méthodologies d'interfacage et de mise en boitier des
circuits et systemes intégrés large bande et faible colit
Conclusion

Bibliographie

15
32
34
36

39
40
41
52

66

75

83
84



Sommaire

Chapitre 3

Convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréquence en RFID 87
3.1 Introduction 88
32 Etat de l'art 89
33 Etude des multiplieurs de tension intégrés 92
34 Conclusion 109
35 Bibliographie 111

Conclusion générale 113
Sélection de publications 117

Curriculum vitae 169



Introduction générale




Introduction générale

Apres une these de Doctorat effectuée au L.A.A.S. de Toulouse, dans le domaine de la
modélisation physique des composants de puissance j'ai intégré en septembre 1989
I'Equipe de recherche en Micro-Ondes de I'E.N.S.E.A. de Cergy-Pontoise en tant que
Maitre de Conférences. Apreés deux années consacrées a I'étude des effets thermiques
sur les composants a effet de champ (MESFET, HEMT) et a leurs procédures de
caractérisation, j'ai participé a la mise en place d'une activité de recherche dans I'équipe
Micro-ondes consacrée aux transistors bipolaires a hétérojonction. Mes travaux de
recherche ont porté sur le développement de modeles électriques et de procédures de
caractérisation du Transistor Bipolaire a Hétérojonction (TBH) pour la CAQ des circuits

micro-ondes.

En Novembre 2001 j'ai rejoint le Laboratoire de Matériaux et de Microélectronique de
Provence (L2MP, UMR 6137). J'ai participé a la création d'une nouvelle activité de
recherche au sein du laboratoire consacrée aux circuits et systémes intégrés
radiofréquences. L’intérét de cette activité a été€ suscité par les potentialités offertes par
les nouvelles filicres technologiques de fabrication de circuits intégrés Silicium qui
offraient, pour un faible codt de fabrication, la possibilité de réaliser des circuits dont les
performances étaient auparavant exclusivement réalisables avec les technologies
dédiées aux applications hyperfréquences. L'intérét industriel et le verrou technologique
a lever étaient de réaliser sur une méme "puce" la partie réception/émission des signaux
hautes fréquences ainsi que la partie traitement de I’information en technologie
numérique. Les activités de recherche en conception de circuit du laboratoire sont
actuellement regroupées dans l'équipe "Conception de Circuits Intégrés" dirigée par
Hervé Barthélémy. Cette équipe, qui compte actuellement 11 enseignants chercheurs
permanents, est structurée en 3 thématiques : "Circuits et Systemes Intégrés
Radiofréquences", "Circuits Radiofréquences a Identification RFID", "Interfaces

Analogiques et Numériques BF".

Mes activités de recherche concernent les thématiques "Circuits et Systemes Intégrés
Radiofréquences " et "Circuits Radiofréquences a Identification RFID". Dans ce cadre
et dans le contexte des systemes intégrés CMOS pour objets communicants a faible
colit de fabrication et d'exploitation, mes travaux de recherche concernent

principalement :
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- Les amplificateurs faible bruit accordés pour systemes intégrés communicants,

- Les amplificateurs bas niveau large bande,

- Les convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréquence,

- Les méthodes d'interfacage Circuit Intégré/Boitier/Carte.

Mon mémoire en vue d'obtenir une Habilitation a Diriger des Recherches portera
exclusivement sur les thémes de recherche que j'ai développé depuis 2001 au L2MP en
conception de circuits intégrés analogiques. Les travaux présentés résultent de
recherches personnelles ainsi que de travaux de recherche qui ont été réalisés sous ma
direction au travers d'autorisations ponctuelles de direction de recherche ou sous mon

encadrement direct.

Le premier chapitre de ce mémoire intitulé "Amplificateurs faible bruit accordés pour
systemes intégrés CMOS" s'intéresse aux méthodes de conception permettant
I’intégration complete de 'amplificateur faible bruit d'une (LNA) depuis la gamme des
radiofréquences jusqu'a la gamme des fréquences millimétriques. Ces travaux ont été
menés dans le cadre de la These de Mathieu Egels et dans le cadre d'une convention de
recherche avec la société ST-Microélectronics financée par le Conseil Général des

Bouches du Rhoéne.

Le deuxieme chapitre est intitulé "Amplificateurs bas niveau large bande pour systemes
intégrés CMOS". Ce chapitre présente les solutions que nous avons développées au
laboratoire qui permettent de contrdler la bande passante des amplificateurs faible bruit
pour systemes intégrés destinés aux applications utilisant les normes UWB ainsi que des
études plus prospectives sur l'amplification distribuée CMOS pour des applications a
tres grandes bandes passantes. Dans la derniére partie de ce chapitre nous décrivons nos
travaux concernant la mise en boitier des circuits et systemes intégrés haute fréquence et
large bande. Ces différents travaux ont été réalisés d'une part dans le cadre des Theses
de Mathieu Egels, et de Marc Battista, dans le cadre d'une convention de recherche avec

la société ST-Microélectronics financée par le Conseil Général des Bouches du Rhone,
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et d'autre part dans le cadre de la theése de Romen Cubillo avec le soutien de la
plateforme conception du Centre Intégré de Microélectronique de la région PACA

(CIMPACA).

Le troisieéme chapitre "Convertisseurs RF/DC pour la téléalimentation haute fréquence
en RFID" décrit nos activités de recherche concernant les circuits et architectures pour
la télé-alimentation des circuits intégrés au moyen d'une onde électromagnétique. Les
applications ciblées concernent essentiellement les étiquettes €électroniques sans contact
dans le domaine des fréquences UHF pour lesquelles nous avons développé des circuits
et des architectures pour les technologies CMOS standard. Ces travaux ont été réalisés
dans le cadre de la Thése de Emmanuel Bergeret dans le cadre d'une convention de
recherche avec la société ST-Microélectronics soutenue par le Conseil Général des

Bouches du Rhéne.

Dans ce mémoire nous nous attacherons a décrire 1'état de 1'art des différents thémes de
recherche abordés et a situer nos travaux vis-a-vis de cet état de l'art. Le détail de nos
travaux de recherche étant disponible dans les différents articles et theéses référencés,
nous donnerons dans ce mémoire uniquement les grandes lignes de nos études et les

principaux résultats obtenus.
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Chapitre 1 Amplificateurs faible bruit accordés pour systemes intégrés CMOS

1 INTRODUCTION.

La réduction des dimensions a permis vers la fin des années 1990 aux technologies
silicium standard de concurrencer pour certaines applications les technologies plus
colteuses de type GaAs ou bien BiCMOS sur le marché des circuits intégrés
analogiques hautes fréquences. Depuis leur utilisation dans ce domaine n’a cessé de
croitre et a permis 1’essor considérable des technologies de communication sans fil pour
le grand public. L’effort de recherche initialement dévolu a 'intégration de fonctions
simples s’est progressivement reporté vers l’intégration de systémes de plus en plus
complets regroupant sur une méme puce toutes les fonctions analogiques et numériques.
Dans le domaine des radiofréquences un des besoins de recherche concerne les systémes
a tres faible colit de production tant au niveau des technologies de fabrication des
semiconducteurs utilisées pour la production des puces qu’au niveau d’architectures
nécessitant un nombre de composants externes minimal. Un criteére de performance tout
aussi important pour des systemes fonctionnant sur batteries est la consommation de
puissance. Dans ce contexte la conception des amplificateurs a faible bruit des
récepteurs est un des points centraux de la partie analogique des systeémes de
communications intégrés radiofréquences car il représente dans les architectures
permettant des faibles colits, comme les récepteurs a conversion directe par exemple,
une part importante de la consommation de surface de semiconducteur et de la
puissance consommée dans le systeme intégré. Nous explicitons dans la premiere partie
de ce chapitre notre contribution a I’amélioration des performances de cette fonction clé
dans le contexte des technologies CMOS standard. Notre travail vise a définir une
méthode de conception destinée a permettre 1’intégration complete du LNA sans

adjonction d’éléments externes et sans réduction de performance notable.

L’encombrement spectral actuel dans la gamme des radiofréquences résultant de la
multiplicité des applications dans le domaine des communications sans fils qui ont vu le
jour ces dernieres années a suscité I’ouverture de bandes de fréquences élevées dévolues
aux communications sans fils grand public. Ce besoin correspond a la disponibilité de
technologies silicium dont les transistors de longueurs de grille maintenant a 1’échelle
nanometrique disposent d’une plage d’utilisation dans le domaine des fréquences

millimétriques. Néanmoins la conception d’amplificateurs faible bruit performants en
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technologie CMOS standard dans ce domaine de fréquences reste encore limitée par de
nombreux verrous technologiques comme par exemple la qualité des passifs disponibles
pour réaliser les cellules d’adaptation. Dans la deuxieéme partie de ce chapitre nous
proposons quelques contributions visant a améliorer les performances des LNA CMOS

hautes fréquences.

2 ANALYSE DE L’ETAT DE L’ART

L’analyse de I’état de 1’art proposée dans cette section se limite aux amplificateurs
faible bruit et a leur méthodes de conception en technologie CMOS standard. En outre
cette analyse est faite dans la perspective d’une utilisation pour la réalisation de

systemes intégrés.

2.1 Architectures et méthodes de conception

Dans la mesure ou les éléments passifs sont idéaux le facteur de bruit minimal que 1’on
peut atteindre avec un transistor MOS ne dépend pas de la topologie et augmente au fur
et a mesure que la fréquence de fonctionnement se rapproche de la fréquence de
transition [1]. Les différentes topologies se différentient par leur aptitude a produire un
facteur de bruit faible tout en assurant une adaptation d’impédance avec une source de
signal d’impédance donnée. La Table 1 résume les performances théoriques des
topologies usuelles calculées a partir d’un modele de bruit du MOS a canal long [1]

lorsque la fréquence de fonctionnement est située loin de fr.

Table 1 Caractéristiques des amplificateurs faible bruit CMOS de topologies usuelles d’apres
D. Gee-Wai Yee [1]. 0=0.8, 6=4, y=2, c=j 0.395
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Les méthodes de conception des amplificateurs accordés qui permettent de
dimensionner les éléments de I’amplificateur en vue de minimiser le facteur de bruit
sont nombreuses. Certaines méthodes sont basées sur le modele de bruit du transistor et
sur la dépendance des éléments de ce modele avec la polarisation et les dimensions
physiques du transistor. D’autres méthodes plus empiriques considerent I’élément actif
comme une quadripdle linéaire possédant des parametres de bruit qui ne sont pas

explicitement reli€s au dimensionnement.

La méthode la plus simple permettant d’obtenir le facteur de bruit minimal Fyn d’un
quadripdle consiste a présenter au port d’entrée une impédance optimale Zgpr. Cette
impédance peut €tre déterminée par la connaissance d’une des matrices linéaires du
quadripdle et des sources de bruits du quadripole [2]. L’inconvénient de cette méthode
résulte du fait que Zopr est généralement différent de I'impédance Zjn+ qui assure
I’adaptation d’entrée. Certaines topologies, comme la contre réaction inductive de
source par exemple, ont cependant la propriété de rapprocher le lieu de ces deux
impédances. De maniere pratique le concepteur synthétise un réseau d’adaptation qui
transforme I’impédance du générateur d’attaque en une impédance Zs assurant le
compromis désiré entre les performances en bruit et I’adaptation d’impédance en entrée.
Avec ce type de méthode le dimensionnement optimal de 1’amplificateur est fastidieux
puisque les parametres de bruit de 1’élément actif dépendent de sa polarisation et de sa
taille. Il est par exemple impossible de prévoir d’emblée le dimensionnement qui
conduit au facteur de bruit minimal pour une puissance consommée imposée sans avoir
recours a une procédure d’optimisation associée a un modele en bruit précis. Ce type
d’approche est le plus souvent utilisé en conception non intégrée ou le composant actif
est imposé de manicre arbitraire et par conséquent son dimensionnement n’est pas un

parametre d’optimisation.

Le but ultime de toute méthode de conception d’amplificateur faible bruit consiste a
atteindre simultanément 1’adaptation en puissance et 1’adaptation en bruit. Pour les
amplificateurs intégrés ol le concepteur maitrise, outre le dimensionnement de la cellule
d’adaptation, les tailles et la polarisation du transistor cette adaptation simultanée peut
étre approchée en technologie CMOS pour certaines valeurs de longueur de grille avec

la topologie source commune a dégénération inductive [3]. Cette topologie qui est
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représentée sur la figure 1 est la plus largement utilisée a I’heure actuelle car elle permet
d’excellentes performances lorsqu’une adaptation en puissance a un générateur
d’impédance 5022 est requise. Néanmoins aucune méthode n’assure de manicre exacte
cette adaptation simultanée en bruit et en puissance car le lieu de Zopr est différent de
I’impédance Zjn+ malgré la présence de Ls. En effet I’analyse faite dans la référence [3]
montre que cette adaptation simultanée n’est atteinte que pour des valeurs particulieres
des parametres des sources de bruit du transistor o, 0, y, c. Les valeurs de ces
parametres pour une technologie donnée peuvent différer sensiblement de ces valeurs
particulieres surtout pour les technologies actuelles ou les longueurs de grille sont

nettement inférieures a celle de la technologie utilisée dans la référence [3].

L’objectif affiché des méthodes de conception les plus utilisées pour la conception des
LNA CMOS intégrés est d’obtenir le facteur de bruit minimal possible lorsque
I’adaptation d’impédance est atteinte et ce pour un budget de puissance consommée
donné. La premiere méthode de ce type a été établie par D. Schaeffer a partir du modele
de bruit du transistor MOS et avec la topologie source commune a dégénération
inductive [4]. Dans cette publication de référence une méthode de dimensionnement du
transistor et des éléments de la cellule d’adaptation est décrite. Le modele en bruit du
transistor inclus le courant de bruit induit dans la grille ainsi que sa corrélation avec le
courant de bruit de drain [5]. La cellule d’adaptation est réalisée par une simple
inductance en série sur la grille. Dans ces conditions des expressions analytiques
permettent d’assurer un dimensionnement optimal de la cellule d’adaptation et de la
taille du transistor. Il est en outre montré dans cette publication que le courant de bruit
de grille n’est pas négligeable et que sa prise en compte, y compris sa corrélation avec
le courant de bruit de drain, est nécessaire pour aboutir au dimensionnement optimal. En
revanche la prise en compte de la résistance parasite de grille est ignorée ce qui est
justifié dans la mesure ou le concepteur maitrise le nombre de doigts de grille et peut

ajuster ce nombre afin de rendre cette résistance négligeable.

Une modification de cette topologie a été proposée par P. Andréani [6] afin d’obtenir un
degré de liberté sur la largeur du transistor. Cette modification consiste en I’ajout d’une
capacité C, en parallele entre la grille et la source du MOS comme I'indique la figure

1.b. Cette topologie est intéressante lorsque les transistors fonctionnent loin de leur
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fréquence de transition car alors la diminution du fr qui résulte de cette augmentation de
la valeur de Cgs n’est pas trop pénalisante en terme de gain et permet de relacher
certaines contraintes imposées par la méthode de D. Shaeffer. On peut de cette maniere
décorréler le choix de la largeur du transistor d’entrée et du facteur de qualité de la
cellule d’adaptation. On obtient ainsi de faibles facteurs de bruit a 1’adaptation

d’impédance méme pour des consommations de puissance faibles.

Y =
4’;

a e b -

Figure 1 Topologies de LNA a dégénération inductive. (a) topologie utilisée par la
méthode de dimensionnement proposée par D. Schaeffer [4], (b) topologie utilisée par la
méthode de dimensionnement proposée par P. Andréani [6].

Une des principales faiblesses des deux méthodes précédentes, lorsque 1’on s’intéresse
aux LNA entierement intégrés, provient du fait qu’elles négligent I’impact du facteur de
qualité de I’inductance Lg sur le facteur de bruit. En effet lorsque I’'impact de ce facteur
de qualité est ignoré ces deux méthodes conduisent a un dimensionnement non optimal
du LNA. Des révisions des méthodes proposées initialement par D. Schaeffer et P
Andréani prenant en compte le facteur de qualité des inductances dans le

dimensionnement des LNA ont été publiées récemment [7],[8].

Néanmoins toutes les méthodes précédentes se limitent aux topologies d’adaptation
données figure 1 qui comportent une inductance série Lg dont la valeur déterminée par
les méthodes précédentes est élevée si ’on veut atteindre de faibles valeurs de facteur

de bruit. Ces méthodes restent donc, malgré ces révisions, peu adaptées aux LNA

10
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enticrement intégrés. De fait les réalisations de LNA concgues a partir de ces méthodes
utilisent généralement des inductances externes ou des fils d’interconnexions. Dans le
but d’éviter I’ajout d’éléments externes une modification de la topologie de la cellule
d’adaptation a été publiée récemment [9]. La nouvelle cellule utilise un circuit LC
parallele a la place de I’inductance L. Le principe repose sur 1’équivalence de ce circuit
avec un circuit LC série, a une fréquence donnée inférieure a la fréquence de résonance
propre du circuit LC parall¢le. On peut de cette maniere synthétiser une inductance Lg
de valeur élevée a partir d’une valeur d’inductance plus faible et sans pénalité sur le
facteur de qualité. Une fois cette équivalence établie on peut utiliser la méthode de

dimensionnement classique proposée par D. Shaeffer [4].

En dehors de ces méthodes de conception qui permettent de dimensionner tous les
éléments du LNA de manicre explicite a partir de la modélisation en bruit du transistor
quelques études basées sur la modélisation de type quadripolaire de 1’élément actif ont
été publiées. La référence [10] présente une étude approfondie de la topologie source
commune a dégénération inductive en se limitant aux possibilités offertes par une
adaptation d’impédance présentant une partie réelle €gale a 502 au niveau du transistor.
Cette limitation revient a se restreindre a des cellules d’adaptation équivalentes a celle
présentée sur la figure 1.a. Par rapport aux méthodes de conception purement
analytiques présentées plus haut ce travail, qui utilise des résultats de mesures pour la
représentation des transistors, fournit une description exhaustive et réaliste de
I’influence du dimensionnement des éléments actifs en incluant la dégradation des
performances en bruit découlant de [I’utilisation d’un montage cascode. Bien
évidemment l'influence des parameétres sur les performances n’est pas donnée de

maniere explicite, mais seulement de maniere quantitative pour une technologie donnée.

I1 est possible d’obtenir davantage de degrés de liberté sur le dimensionnement du LNA
en abandonnant le principe d’une adaptation d’entrée par une résonance série.
L’utilisation d’une cellule d’adaptation d’entrée en IT constituée d’éléments LC permet
de relacher de nombreuses contraintes [11]. Avec ce type de cellule la partie réelle
synthétisée par I’inductance de dégénération Lg peut étre choisie différente de 50Q. Ce
degré de liberté permet de minimiser le facteur de bruit a 1’adaptation d’impédance tout

en choisissant la consommation de puissance de maniere arbitraire. En outre le choix

11
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d’une cellule en IT comportant une inductance et deux capacités permet de fixer la
valeur de I’inductance de maniere arbitraire et par exemple d’utiliser la valeur qui
conduit aux meilleures performances en terme de facteur de bruit de la maille
d’adaptation d’entrée. Concernant les LNA entierement intégrés cet avantage est
déterminant car beaucoup d’autres méthodes conduisent a des valeurs de Lg non

intégrables ou peu performantes.

La majorité des LNA radiofréquences accordés utilisent la topologie source commune a
contre réaction inductive avec des transistors montés en configuration cascode.
Toutefois quelques réalisations utilisent le montage grille commune. Les propriétés de
ce montage li€es a sa stabilité et a sa facilité d’adaptation sont intéressantes en hautes

fréquences [12].

2.2 Réalisations dans le domaine des radiofréquences

Les réalisations de LNA entierement intégrés sont peu nombreuses dans le domaine des
radiofréquences. En effet la majorité des nombreux LNA publiés a ce jour utilisent les
architectures et méthodes de dimensionnement décrites dans les références [4][6]. Le
tableau 2 rassemble la plupart des résultats publiés a ce jour sur des LNA enti¢rement
intégrés fabriqués dans des technologies CMOS standard. On peut noter que les
performances en terme de facteur de bruit restent modestes méme avec les technologies
récentes utilisant des transistors de tres faible longueur de grille. Ces performances sont
nettement en deca des performances que 1’on peut atteindre en utilisant des passifs
externes ou des fils d’interconnexions au bofitier [3],[10],[13],[14]. Paradoxalement un
des meilleurs facteurs de bruit mesuré a été obtenu en 1998 avec une technologie 0.8
um. Cette bonne performance s’explique par la bonne qualité des inductances
disponibles dans cette technologie possédant des niveaux d’interconnexions d’épaisseur
supérieure a 3 wm. La forte consommation de puissance provient des fortes tension

d’alimentation utilisées avec ces longueurs de grille.

Ces résultats démontrent que dans le contexte des systemes intégrés la qualité des
passifs est primordiale et que par conséquent 1’architecture traditionnelle des LNA
accordés utilisant une inductance série dans la grille n’est certainement pas optimale

surtout si le dimensionnement ne permet pas de fixer sa valeur de maniere arbitraire afin
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de tirer profit des meilleurs performances des passifs disponibles dans la technologie a

la fréquence de travail.

Table 2 Performances de LNA entierement intégrés dans le domaine des radiofréquences.

Ref, Technologie Fréquence de S21 NF Consommation
année fonctionnement
[15] CMOS 1.9 GHz 15dB 2.8 dB 54 mW
0,8 ym
[16] CMOS 2.4 GHz 23dB | 38dB 13 mW
0,18 ym
[17] CMOS 5.5 GHz 12.3dB 2.7dB 9.72 mW
90 nm
[9] CMOS 2.4 GHz 25 dB 2.7dB 15 mW
018 ym
[12] CMOS 6 GHz 71dB | 3dB 6.5 mW
0,18 ym
[7] CMOS 10 GHz 11.2dB 29dB 17.6 mW
0,18 ym

23 Réalisations dans le domaine des fréquences millimétriques

Dans le domaine des fréquences millimétriques les réalisations d’amplificateurs faible
bruit en technologie CMOS standard sont encore rares. Bien que ce domaine de
fréquences permette 1’utilisation de cellules d’adaptation d’impédance de nature
distribuée celles-ci sont le plus souvent réalisées avec des éléments localisés. Le tableau
3 rassemble les résultats des principales publications ou 1’on peut constater que les
performances obtenues sont a I’heure actuelle encore faibles. Remarquons que la
meilleure performance relevée en terme de facteur de bruit [22] n’utilise pas 1'une des
topologies décrites figure 1 contrairement a la plupart des LNA fonctionnant dans le
domaine des radiofréquences. La cellule d’adaptation est une simple cellule LC et les
montages cascode sont remplacés par une architecture source commune simple ou la
contre réaction inductive n’est pas dimensionnée pour fournir une impédance de 502

mais plut6t pour stabiliser le transistor sans faire chuter le gain de maniére excessive.

Table 3 Performances de LNA entierement intégrés en hautes fréquences et en fréquences

millimétriques.
Ref | Technologie Fréquence de S21 NF Surface du Consommation
fonctionnement circuit

[18] CMOS 21.8 GHz 15dB 6 dB - 24 mW
0,18 ym

[19] CMOS 17 GHz 12 dB 52dB - 100 mW
0,18 ym

[19] CMOS 24 GHz 10 dB 6 dB - 100 mW
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0,18 ym

[20] CMOS 24 GHz 13 dB 5.6dB 0.73 mm> 54 mW
0,18 ym

[21] Sg{?rf 20 GHz 6 6.4 dB 0.56 mm> 10 mW

(2] | CMOS 24 GHz 131dB | 39dB | 034 mm’ 14 mW
0,18 ym

24 Conclusion sur I’état de ’art

L’analyse de 1’état de I’art montre qu’il existe tres peu de méthodes de conception qui
permettent un dimensionnement direct des LNA CMOS. Les deux principales méthodes
[4],[6] qui ont été largement utilisées par la suite proposent un dimensionnement
optimal, dans les conditions d’adaptation d’impédance et pour une consommation
imposée, a partir des parametres de bruit du transistor. Ces méthodes, qui ne prennent
pas en compte les pertes dans les inductances de la maille d’adaptation, sont limitées a
une architecture figée qui comporte une inductance série dans la maille d’adaptation.
Ces méthodes s’imposent en outre de travailler avec une partie réelle de 502 a I’entrée
du transistor. Ces méthodes ont été corrigées récemment pour rendre compte de
I’influence des pertes de 1’inductance série dans le dimensionnement du LNA. Enfin
une adaptation de ces méthodes consistant a substituer I’inductance série par un réseau
LC parallele a été proposée récemment dans le but de réduire la valeur d’inductance
fournie par le dimensionnement optimal qui conduisait auparavant a des valeurs non

intégrables en technologies CMOS standard.

Les réalisations de LNA entierement intégrés dans le domaine des radiofréquences sont
peu nombreuses. Les facteurs de bruit atteints sont beaucoup plus élevés que ceux des
réalisations utilisant des passifs externes et assez peu dépendants des longueurs de grille
des transistors. Leurs performances sont essentiellement limitées par la qualité des

passifs disponibles dans la technologie.

Les réalisations de LNA accordés dans le domaine des fréquences millimétriques sont
elles aussi peu nombreuses. Dans ce domaine de fréquences les LNA sont le plus
souvent entierement intégrés et leurs conceptions ne font pas appel aux méthodes de
dimensionnement utilisées en radiofréquences mais plutdét aux regles de conception

usuelles des circuits intégrés microondes développées pour les technologies GaAs ou
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BiCMOS SiGe.

3  ETUDE DES LNA CMOS ENTIEREMENT INTEGRES [23]

3.1 Objectifs de I’étude

L’objectif de cette étude est de dégager des regles de conception pour les amplificateurs
faible bruit dans le contexte des technologies CMOS standard et des systémes intégrés a
faible cofit. On s’intéresse donc aux LNA entierement intégrés pouvant étre assemblés
sur des supports a faible cofit par un montage « flip chip » par exemple. Les domaines
de fréquences considérés sont celui des radiofréquences ainsi que celui des fréquences

millimétriques.

32 Etude en bruit de I'architecture source commune a
dégénération inductive

L’analyse de I’état de 1’art a montré que l'architecture source commune a dégénération
inductive présentait généralement les meilleures performances en bruit lorsque une
adaptation d'impédance était requise pour les LNA accordés. Toutefois la plupart des
études publiées se restreignent a des topologies particulieres pour les cellules
d'adaptation qui ne sont généralement pas bien adaptées aux LNA entierement intégrés
qui nous intéressent ainsi qu’aux LNA fonctionnant aux fréquences millimétriques.
Dans ce paragraphe nous étudions la topologie source commune a dégénération
inductive sans se limiter a une cellule d'adaptation particuliere ni s'imposer une

contrainte de 50Q2 pour la partie réelle de du quadripdle amplificateur.

3.2.1. Modélisation des quadripoles bruyants

De maniere générale en régime de fonctionnement linéaire les propriétés pour le bruit
d'un quadripdle peuvent s'étudier a partir de sa matrice de représentation linéaire
associée a deux sources de bruit corrélées [24],[25].[26]. Dans le cas de la matrice
chaine on obtient l'association représentée sur la Figure 2 ou une source de tension de
bruit e, et une source de courant de bruit i, sont ramenées en entrée du quadripdle. Cette

représentation est particulierement bien adaptée a 1'étude des quadripOles en cascade.
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i C

Figure 2 Représentation linéaire d'un quadrip6le bruyant avec la matrice chaine.

Les propriétés pour le bruit du quadripdle se déduisent de la matrice de corrélation
associée dont l'expression est donnée par la relation (1). Cette matrice peut s'exprimer a
partir des grandeurs usuelles définissant le facteur de bruit du quadripole comme
indiqué dans la relation (2). Dans ces relations K est la constante de Boltzmann, T la
température absolue, Af la bande de fréquence, F.i, le facteur de bruit minimal
réalisable avec le quadripdle, R, la résistance équivalente de bruit, et Y,y I'admittance

de source permettant de minimiser le facteur de bruit.

La connaissance de la matrice de corrélation permet donc de déterminer les grandeurs

d'intérét concernant toutes les propriétés en bruit du quadripdle.

3.2.2. Modé¢le du transistor MOS bruyant.

Le modele linéaire du transistor MOS incluant les sources de bruit généralement adopté

dans la littérature pour les hautes fréquences est représenté sur la Figure 3 [27],[4][28].

G D
1/gg ]gcg:r E i ;ing @ gmvgs @ ind 1/gd
Sc . °S

Figure 3 Mode¢le bruyant du transistor MOS.
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Les expressions des sources de courant de bruit sont données ci-dessous [29],[30]:

sz 2
(i2) =4KTAfS == (3)
58
do

<i3d> =4KTAfyg,, (4)

. o
<lng lnd >

c=—sj|c

(i ) i)

Dans les transistors a canal long les parametres v, d et Icl sont égaux a 2/3, 4/3 et 0.395.

| <0395 (5)

B

Pour les transistors actuels a canaux ultra courts y est beaucoup plus grand (plus du
double par rapport a un canal long), mais le rapport y/d reste a peu prés constant et

voisin de 2. Les variations de gqo sont modélisées par le paramétre oo dont la valeur

décroit avec la diminution de la longueur de grille :

a=-2m (6)
8a0
3.23. Etude analytique du montage source commune a dégénération inductive

A partir d'un schéma équivalent simplifié du montage source commune a dégénération
inductive donné sur la Figure 4 on peut déterminer 1'expression analytique des deux
sources de bruit i, et e, ramenées en entrée. Lorsque la fréquence d'excitation est
suffisamment basse devant la fréquence de cassure fs définie par l'expression (7), les

expressions analytiques des deux sources se réduisent aux relations (8) et (9).

G D

o I |
o G §-
s
L, L
b)

Figure 4 Schéma équivalent en bruit simplifié du montage source commune a
dégénération inductive.
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1
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in = ing - jﬂind (8)
CUT

1-LC. a*)i
=—ﬂ@%+L—iﬂ—lﬂ(%
gm

n

On peut ensuite, a partir des expressions (8) et (9) déterminer la matrice de corrélation

définie en (1) et par conséquent les parametres de bruit du quadripdle.

Lorsque la fréquence est suffisamment faible par rapport a la fréquence de coupure fs,

on obtient les expressions analytiques suivantes :

f;lin=1+213-(1—|c|2)Zé

1442

Wr

1 “Vg(I:FEj;g

= C,w 5y+a(a(5—2|c|\/5y(5) (11)

= -L
o Caw 5;/+a(ac5—20«/5y6)} 0 (12)

1 { Sy—a‘c‘JSyé

B g0 Sy +a(a(5 —2|c|\/%)

"W S5a

! (14)

2
-Dg, (ﬁj
a)T

Dans les expressions précédentes les parametres A, B, C, et D sont des parametres qui

G

dépendent uniquement des valeurs des parameétres a, v, & et Icl. Au premier ordre on

peut considérer que ces parametres ne dépendent pas du dimensionnement du transistor
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et ne sont donc pas maitrisés par le concepteur du circuit.

Les expressions (10) a (14) associées a l'expression (15) permettent de calculer le
facteur de bruit dans toutes les conditions d'impédance de la source d'attaque en utilisant
une des formules suivantes par exemple.

G
F=Fin+?"[(Ri_Rupt)2+(Xi_Xopr)2:| (15)

mi
i

R
F=Fyy ot [(GI. -G,,) +(B-B,, )2} (16)

i

F=F +4R L.-r,
= min+ 17
rer, [ (1-Ir ) 4"

Dans ce expressions R; et Xj, Gj et B;, et I'; sont respectivement les parties réelles et
imaginaires de l'impédance de la source d'attaque, les parties réelles et imaginaires de

I'admittance de la source d'attaque, le coefficient de réflexion de la source d'attaque.

L'examen des relations (10) a (14) montre que 1'inductance de source n'agit que sur la
valeur de la réactance optimale X, les autres valeurs étant identiques a celles de la

topologie source commune sans contre réaction.

L'expression (10) montre que le facteur de bruit minimal présenté par cette topologie
dépend uniquement de la pulsation de transition wy qui peut étre approximée par la

relation :

wp =2 (18)

gs

La valeur de la transconductance peut étre approximée a partir de la relation (19), et la

capacité Cgs par la relation (20).
w
gm = alu Cax Z(VGS _VT ) (19)

CGS = %W L Cox (20)
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On peut donc conclure que, dans ce cadre d'hypotheses, le facteur de bruit minimum de
cette topologie est indépendant de la largeur du transistor et de la valeur de 1'inductance

de source Ls.

3.24. Stratégies de dimensionnement

A partir de l'analyse faite au paragraphe précédent on peut définir plusieurs stratégies de
dimensionnement basées sur la topologie source commune. Le concepteur maitrise le
choix des dimensions du transistor, de la valeur de l'inductance de source Lg, et des
conditions de polarisation du transistor. Les critéres de performance principaux sont le

facteur de bruit, I'amplification, et la consommation de puissance.

L'obtention du facteur de bruit minimal F,;, suppose de présenter une impédance au

quadripdle égale a :

Zopt = Ropt + .]X (2’1)

opt

L'impédance a présenter pour obtenir I'adaptation d'impédance a pour expression :

gs gs

z =Sk i L 16| 2
rC C. .o

L'expression (22) qui a été obtenue, a partir du schéma électrique simplifié de la figure
Figure 4, néglige la résistance parasite d'acces a la grille ainsi qu'une partie réelle
provenant des effets non quasi statiques. Ces éléments sont négligeables au premier

ordre devant la partie réelle procurée par la contre réaction inductive.
3241 Amplificateur source commune

A partir des relations (11), (12), (21), et (22), on peut montrer que les conditions
d'adaptation simultanée en bruit et en puissance sont impossibles a réaliser sans
inductance de source Lg. On peut obtenir néanmoins le facteur de bruit minimal en

présentant Z, au quadripdle au prix d'une désadaptation d'entrée importante.
3242 Amplificateur source commune a dégénération inductive

L'idéal a atteindre pour tout LNA est une adaptation simultanée en bruit et en puissance
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qui suppose 1'égalité entre les expressions (21) et (22). On en déduit les conditions

d'adaptation simultanée

B _ b (33
@ ng

C 1 g
es@ o @

Le concepteur peut aisément satisfaire la relation (23) par le choix du couple (gm,Ls),
mais ne dispose d'aucun moyen d'action pour satisfaire la relation (24). On peut donc
conclure que l'adaptation simultanée est rigoureusement impossible hormis dans le cas
particulier d'une technologie qui garantit une valeur de C égale a l'unité. Pour les
transistors a canal long la valeur des parametres a., v, d et Icl conduisent a une valeur de
C voisine de 0.6, alors que dans les technologies submicroniques la valeur des
parametres a., v, O et Icl observés conduisent a une valeur de C proche de 1'unité [3]. Il
résulte de ces considérations que la condition (24) est quasiment remplie de maniére
automatique et qu'une adaptation en puissance associée a la relation (23) conduit a un

facteur de bruit proche de la valeur minimale Fy.

En présentant au transistor 1'impédance Zip avec une partie réelle qui satisfait (23) on
obtient a la fréquence d'accord wy, un facteur de bruit proche de Fy,, dont 1'expression

est donnée ci-dessous.

F=F, +2(1-cf %
B @ (25)
=1+[A+2(1-c)2 “
B W,

La valeur d'inductance de source garantissant la condition (23) est donnée par la

relation (26) :

L =—8_ (6

Sopt
8mn Do

m

La pulsation de transition étant au premier ordre indépendante de la largeur W du
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transistor comme l'indique les expressions (18), (19), (20), seule la polarisation
intervient dans la valeur du facteur de bruit obtenu avec cette méthode de

dimensionnement.

La relation (26) montre aussi que les faibles courant de polarisation qui conduisent a des

valeurs de g, faibles entrainent des valeurs d'inductances Lg élevées.
3243 Amplificateur source commune a dégénération inductive modifié

On peut obtenir les avantages permis par la topologie précédente avec des valeurs
modérées d'inductance de source pour les faibles consommation de puissance en
utilisant la topologie proposée par Andréani [6] représentée sur la Figure 1.b. On peut
montrer que la présence de la capacité additionnelle Cp en parallele de Cgs ne modifie
pas le facteur de bruit minimal et que les conditions d'adaptation simultanées en bruit et
en puissance sont quasiment obtenues lorsque le quadripOle est adapté en puissance

avec une inductance de source satisfaisant la relation (27) :

__B o

‘Sopt
Wy Wrp CT

avec ©

Dans la relation (27) Cr correspond a la somme des capacités Cgs et Cp. On obtient dans
ces conditions un rapport entre la valeur de Ls donnée par la méthode précédente et

celle issue de la relation (27) de valeur :

L(Cos) _ B C; (9

LS (CT> B' CGS

3.2.5. Limitations de la modélisation analytique simplifiée

L'analyse des différents parametres de bruit, déterminés a partir du schéma analytique

simplifié de l'architecture source commune a dégénération inductive et en nous limitant
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a des fréquences petites devant la fréquence de transition fr du transistor et devant la
fréquence fs définie par la résonance de Lg et Cgs, nous a permis de dégager des regles
de dimensionnement qui permettent d'approcher une adaptation simultanée en bruit et
en puissance. Nous allons dans ce paragraphe analyser de maniere plus précise les
limitations de cette analyse en utilisant un modele analytique implanté dans un
simulateur de circuits. Le modele analytique qui servira de référence inclus l'effet de
tous les éléments du schéma équivalent petit signal bruyant du transistor MOS
représenté Figure 3, et la capacité grille drain Cgp. Au niveau de la topologie nous
comparons le montage source commune au montage cascode généralement utilisé en
basses fréquences. Les résultats présentés ont été obtenus avec des éléments du schéma
équivalent déterminés en utilisant des lois physiques a partir des données d'une
technologie CMOS 0.28um sur laquelle a été réalisé un prototype dont les résultats
seront présentés a la fin du chapitre [23]. Les valeurs des parametres o, y, d et Icl
décrivant le comportement des sources de bruit du transistor ont été obtenues en

utilisant les lois de variations décrites dans [1].

3251 Effet de I'inductance de source Lg sur les parameétres de bruit.

L'expression analytique (10) du paragraphe 3.2.3 prévoit que le facteur de bruit est
indépendant de la largeur W du transistor. La figure Figure 5 montre que ce résultat est
valide lorsque les valeurs d'inductances de source Lg donnent une fréquence de

résonance fs donnée par la relation (7) grande devant la fréquence de travail.

0.5 T

0.4 éé
o 0.3 E
©

min’

w 02 i
=z

01 1

0.0 :
0
LS, nH
Figure 5 Variation du facteur de bruit minimal de la topologie source commune en
fonction de l'inductance de source pour une largeur W comprise entre S0um et S00um.

La tension de polarisation VGS est maintenue a la valeur de 0.7V et la fréquence de
simulation a 2.4GHz.
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Sur les Figure 6 et Figure 7 les valeurs de la partie réelle et de la partie imaginaire de
I'impédance de source optimale obtenues avec les expression (11) et (12) sont
comparées aux résultats obtenus en simulation avec le modele analytique implémenté
présenté au paragraphe précédent. Un bon accord est obtenu lorsque les conditions de

validité des expressions analytiques sont remplies (ie : fo<<fs).

350 T

300

250 E

200

150 - b

Ropt, @

100

50

Figure 6 Comparaison entre l'expression (11) et le modele analytique concernant
I'évolution de la partie réelle de I'impédance optimale pour le bruit en fonction de
I'inductance de source Lg. La tension de polarisation Vgg est maintenue a la valeur de
0.7V et la fréquence de simulation a 2.4GHz.

— equation (21
400 " simulation ]

300 - b

200

Xopt, Q@

100

Figure 7 Comparaison entre 1'expression (12) et le modele analytique concernant
I'évolution de la partie imaginaire de I'impédance optimale pour le bruit en fonction de
I'inductance de source Lg. La tension de polarisation Vgg est maintenue a la valeur de

0.7V et la fréquence de simulation a 2.4GHz.
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3.2.5.2  Effets liés aux canaux courts et a la saturation de la vitesse des porteurs

L'expression analytique simplifiée de la transconductance (19) qui ne tient pas compte
de la vitesse de saturation des porteurs indique une croissance monotone de g,, avec la
tension de polarisation Vgs. Nous avions déduit de cette relation, qu'au premier ordre, la
fréquence de transition du transistor et le facteur de bruit minimum avaient des
variations monotones vis-a-vis de Vgs. Nous avons représenté sur la Figure 8 les valeurs
du facteur de bruit minimum Fmin obtenues a partir du modele analytique implémenté.
On peut constater que pour les fortes polarisations (Vgs-Vr) on observe une saturation

de Fpin, et méme une remontée aux tres forts niveaux de polarisation.

0.44 — T T T T T T T T

0.42 -
0.40 -
0.38 -

min

LE 036}
0.341
0.32}
0.30

04 06 08 10 12 14 16 18 2.0 22
V.,V
gs’

Figure 8 Evolution du facteur de bruit minimum de la topologie source commune avec
V. W =100 ym,L =028 ym, Vr =0.35 V, Ega=4 10° V/m.

3253 Influence de l'architecture cascode sur le facteur de bruit minimum
Le bruit rajouté par le deuxieme transistor dans la configuration cascode n'est pas pris
en compte dans les expressions analytiques du paragraphe 3.2.3. La Figure 9 montre

que le bruit rajouté par le deuxieme transistor devient sensible au-dela de la fréquence

f1/10.
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Figure 9 Comparaison entre le facteur de bruit minimal Fy,;, de la topologie source
commune et de la topologie cascode en fonction de la fréquence. L=0.13um,
W=100um, lp=10mA, Vpp=1.2V.

3.2.6. Conclusions sur 1'étude en bruit de 1'architecture source commune a
dégénération inductive

Nous avons étudié I'architecture source commune a dégénération inductive a partir des
expressions analytiques de ses parametres de bruit. Nous avons pu dégager une méthode
de dimensionnement de I'élément actif permettant d'aboutir simultanément a une
adaptation en puissance et a un facteur de bruit proche du facteur de bruit minimal
permis par la technologie. L'utilisation d'un modele analytique plus complet implémenté
dans un simulateur de circuits nous a permis de valider les résultats précédents dans la

gamme des basses fréquences.

33 Méthode de conception des amplificateurs faible bruit
accordés

L'objectif de ce paragraphe est de définir une méthode de conception des amplificateurs
faible bruit accordés CMOS. Nous discuterons d'une part la gamme des fréquences
basses comparativement a la fréquence de transition de la technologie pour laquelle les
expressions analytiques des parametres de bruit développés au paragraphe 3.2.3 sont
valides et d'autre part la gamme des fréquences élevées, qui correspond aux fréquences
millimétriques pour les technologies actuelles ou le montage cascode pénalise les

performances en bruit.
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33.1. Méthode de conception d'amplificateurs faible bruit accordés
fonctionnant en deca de f1/10

La gamme de fréquences communément dénommée RF aujourd'hui correspond pour les
technologies usuelles a des fréquences de fonctionnement tres inférieures a la fréquence
de transition des transistors. La validité des expressions analytiques permet d'appliquer
la méthode de dimensionnement décrite au paragraphe 3.2.4. Cette méthode consiste a
réaliser une adaptation en puissance avec une valeur d'impédance de source définie par

la relation (26) rappelée ci-dessous :

Dans le cas courant ou la source d'attaque possede une impédance interne réelle égale a
5092, la cellule d'adaptation aura pour rdle de transformer cette résistance en

l'impédance Zgs de valeur :

Zip = + .] 1
Cgsa)O Cgsa)O

- stoJ (30)

Compte tenu de la valeur d'inductance optimale imposée par la relation (26), (30) se

réécrit comme :

ip

__5B +JL[&-B] 31)

Cgs a)O g m wO

33.1.1 Choix d'une cellule d'adaptation

En examinant la relation (31) on peut conclure que la topologie d'adaptation
couramment employée pour les LNA accordés qui est constituée par une inductance Lg
en série avec la grille du transistor ne permet un dimensionnement optimal que pour une

largeur unique de transistor qui permet de satisfaire la condition (32):

R, =50Q = NG

Cgs a)O

La valeur du facteur de bruit étant définie uniquement par la pulsation de transition wr
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(cf. (25)), elle méme contrdlée par la polarisation Vgg, cette cellule d'adaptation ne
permet pas de maitriser la consommation de puissance et le facteur de bruit de maniére

indépendante.

En utilisant la topologie modifiée proposée par Andréani [6] on obtient un degré de
liberté supplémentaire grace a la capacité additionnelle entre grille et source. La taille
du transistor est alors fixée a partir de I'équation :
B C,
R, =50Q = —£(33)

@y Cr

Toutefois il n'est pas possible de choisir des valeurs de Cr trés éloignées de Cgs sous

peine d'une diminution importante de la fréquence de transition effective du dispositif.

Finalement la cellule d'adaptation constituée par une inductance série a l'inconvénient
d'avoir une valeur d'inductance qui ne peut étre choisie de maniere arbitraire. Sa valeur

est donnée par l'expression :

- (&—BJ (34)

a)O g m a)O

qui peut conduire a des valeurs non intégrables pour les transistors de petit

développement de grille.

Nous avons proposé une cellule d'adaptation qui permet de résoudre tous ces problémes
[11]. Cette cellule représentée sur la Figure 10 est un quadrip6le en I1 constituée par une
inductance et deux capacités permettant de synthétiser toutes les valeurs d'impédance
requises par la relation (31) avec en outre la possibilité de choisir la valeur d'inductance
de maniere arbitraire. La valeur de cette inductance est donc choisie de maniere a étre
intégrable et a présenter les meilleures performances en terme de facteur de qualité a la
fréquence de travail. Ces avantages sont déterminants pour les LNA enti¢rement
intégrés compte tenu des faibles performances des inductances intégrées en technologie

CMOS standard.
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CZ
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Figure 10 Cellule d'adaptation pour LNA accordé.
3.3.1.2  Dimensionnement du transistor et choix de la polarisation

Comme le montre la relation (25) le facteur de bruit obtenu avec cette méthode ne
dépend pas du développement de grille W du transistor. Il dépend uniquement de la
pulsation de transition wr, qui croit avec Vgs lorsque la tension de polarisation (Vgs-Vr)
n'est pas trop importante. Pour une méme polarisation Vgs le choix d'un transistor a
faible développement de grille W permet donc d'obtenir des facteurs de bruit
équivalents pour une consommation de puissance faible comparativement aux

transistors de largeurs plus importantes.

Néanmoins, pour un courant de polarisation donné, un fort développement de grille W
conduit a une valeur plus élevée de la transconductance (cf. (19) ) qui se répercute

directement sur l'amplification.

Enfin, comme on peut le constater sur la Figure 8, la tension de polarisation VGS, ne
doit pas étre augmentée au-dela d'un certain seuil sous peine d'une dégradation des

performances en bruit et d'une augmentation de puissance consommée.
3.3.1.3  Conception assistée par ordinateur

La méthode de conception présentée permet d'aboutir a un dimensionnement optimal de
I'amplificateur dans un cadre d'hypotheéses donné. A partir de cette conception, servant
de valeurs initiales proches de I'optimum, on peut utiliser un logiciel de CAO associé a
une "bibliothéque fondeur", procurant des modeles intégrant tous les effets de deuxieme

ordre négligés auparavant, dans le but d'affiner la conception initiale.

On peut aussi adopter une démarche purement phénoménologique qui repose sur

I'analyse de la relation (17) rappelée ci-dessous :
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‘ri _ropt
F=F, +4R : 2
per, [ (1-Ir[)

Nous avons proposé une méthode de conception adaptée a ce type d'approche basée sur

les parametres de bruit qui permet d'optimiser les valeurs du développement de grille W

et de la valeur de l'inductance de source Lg [11].

La premiere étape de cette méthode consiste a optimiser la valeur du développement de
grille W, dans 1'objectif de réduire a la fois les valeurs de Fy,, et de Ry, pour une valeur

fixée de consommation de puissance.

La deuxieme étape consiste a déterminer la valeur d'inductance de source Lg qui permet
de minimiser la valeur notée dist définie comme le module de la différence entre le
coefficient de réflexion qui conduit au facteur de bruit minimum Iy et le coefficient de

réflexion qui conduit a l'adaptation de puissance I'g*.
dist = ‘I‘opt - I"E‘ (35)

La Figure 11 montre les variations de Ry et de Ngpin, €n fonction de W, d'une topologie
cascode a dégénération inductive, lorsque la tension d'alimentation du circuit et le
courant de polarisation sont maintenus constants. Dans ces conditions 1'augmentation de
W se traduit par une diminution de la polarisation Vggs des transistors. Les variations de
Fmin sont conformes a celles prévues par 1'équation (10). D'apres (13) Ry ne dépend que
de gm qui varie avec W et avec la polarisation Vgs. A partir de différentielle du courant
de polarisation qui doit étre nulle a courant constant, on peut montrer que les variations
de W et de Vgs sont liées, et que Ry décroit avec W a courant constant. Ces résultats,
qui ont été obtenus avec un modele de transistor intégrant les effets de canaux courts,
confirment la pertinence de relations analytiques décrivant I'évolution de ces parametres

décrits au paragraphe 3.2.3.

De maniere phénoménologique une faible valeur de Ry permet d'augmenter le rayon des
cercles qui représentent les coefficients de réflexion présentés a l'entrée du quadripdle

entratnant un facteur de bruit constant [31]. Une faible valeur de Ry permettra donc un

30



Chapitre 1 Amplificateurs faible bruit accordés pour systemes intégrés CMOS

facteur de bruit plus faible pour une désadaptation donnée.

35F ' ' ' ' 11.2
3.0t 11.0
25t {0.8
2
M
20} {072
LZ o
15} {05 @
1.0+ 10.3
05} 10.2
0 5 10 15 20 25

Transistors Width, um

Figure 11 Evolution de la résistance de bruit Ry et du facteur de bruit minimal d'une
architecture Cascode a dégénération inductive en fonction du développement de grille.
Les résultats sont obtenus avec les modeles de la bibliotheque d'une technologie CMOS
0.28um. Le courant de polarisation est maintenu constant a 4mA.

La Figure 12 représente les variations du module de la différence entre I'yy et I'e* en
fonction de l'inductance de source Lg pour un transistor et une polarisation donnés. On
constate bien que la valeur de Lgs permet de minimiser la valeur du parametre dist et par

consequent le facteur de bruit a 'adaptation d'impédance.

0,04 E

0,03 - i

0,02 - i

dist

0,01 E

0‘00 1 1 1 1 1 1
1,0 1,2 1,4 1,6 1,8 2,0

L, nH

Figure 12 Evolution du critere dist (cf. équation (35) ) en fonction de l'inductance de
source. Les résultats sont obtenus avec les modeles de la bibliotheque d'une technologie
CMOS 0.28um. Le courant de polarisation est maintenu constant a 4mA.
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3.3.2. Conception d'amplificateurs faible bruit accordés fonctionnant au-dela
de f1/10

Pour les technologies CMOS actuelles la gamme de fréquences correspondant a des
valeurs supérieures au dixieme de la fréquence de transition de la technologie
correspond aux fréquences millimétriques. Dans cette gamme de fréquences 1'analyse du
paragraphe 3.2.5 a montré que l'utilisation d'une topologie cascode entraine une
dégradation sensible du facteur de bruit. La validité des expressions analytiques
développées au paragraphe 3.2.3 supposant que la fréquence d'utilisation soit faible
devant la fréquence de transition l'utilisation de modeles intégrant tous les effets de
deuxieme ordre liés aux effets de canaux courts devient incontournable pour valider les
stratégies de dimensionnement développées pour des fréquences plus basses. Enfin la
réalisation de cellules d'adaptation a faibles pertes est critique dans cette gamme de
fréquence, et la mauvaise qualité des passifs localisés peut conduire a l'utilisation de
cellules d'adaptation distribuées dont l'encombrement n'est plus rédhibitoire aux

fréquences millimétriques.

Dans cette gamme de fréquence I'utilisation de la méthode de conception assistée par
ordinateur décrite au paragraphe 3.3.1.3 avec une architecture source commune a
dégénération inductive comme premier étage permet d'obtenir des facteurs de bruit
modérés [32]. En revanche le choix de la valeur de 1'inductance de source Lg ne doit pas
étre conduit avec pour seul objectif de réduire la valeur du critere dist défini
précédemment mais doit tenir compte de la réduction d'amplification qui découle d'une
augmentation de Lg. En effet les valeurs d'amplification permises par les technologies
CMOS standard dans ces gammes de fréquence sont faibles et la réduction du bruit lié
aux étages suivant le LNA est un critere de performance tout aussi important que le
facteur de bruit puisque plusieurs étages sont souvent nécessaires pour atteindre

I'amplification requise.

4 RESULTATS

La méthode de conception présentée au paragraphe 3.3.1 a été appliquée pour la
conception d'un LNA destiné a un systeme intégré pour la norme 802.15.4. Un
prototype de ce LNA dont le schéma électrique est donné sur la Figure 13 a été

caractérisé et les résultats de mesure sont donnés sur la Figure 15. Ce LNA, qui n'utilise
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aucun élément externe, occupe une surface de Imm®. Les inductances du circuit
d'adaptation d'entrée et de la charge accordée de sortie ont une valeur de 4.5nH qui
présente le meilleur facteur de qualité offert par cette technologie a la fréquence
d'accord de 2.45GHz. Les résultats obtenus sont résumés sur la Table 4. Nous avons
mesuré un facteur de bruit de 2.4dB qui constitue 1'état de l'art pour un LNA

entierement intégré dans une technologie CMOS standard.

40 kQ

,,,,,,,,,,,,,,,

(============__

i T
input! i 600 fF' |
! 45nH |

| Tsoo fF
i

Figure 13 Schéma électrique du LNA 2.4GHz

Figure 14 Photographie du LNA 2.4GHz
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Figure 15 Parametres S et facteur de bruit mesurés

Table 4 Résumé des caractéistiques du LNA 2.4 GHz

Parameters Values
Fréquence centrale 245 GHz
Technologie 0,28 ym
Facteur de bruit 24 dB
S21 10 dB
Puissance consommée 10 mW
Surface 0,95 mm?

S CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre nos travaux concernant les amplificateurs faible

bruit accordés en technologie CMOS standard.

L'analyse de I'état de 1'art montre que la plupart des LNA utilisent une méthode de
conception basée sur la minimisation du facteur de bruit lorsque l'amplificateur est
adapté en puissance a I'entrée d'une cellule d'adaptation constituée par une inductance
en série avec la grille du transistor d'attaque. Avec cette cellule d'adaptation qui impose
que la partie réelle du quadripole amplificateur présente une partie réelle de 50€2, les
méthodes usuelles montrent qu'il existe un développement de grille optimal du transistor
d'attaque permettant de minimiser le facteur de bruit lorsque le courant de polarisation
est imposé. Cet optimum se traduit par des valeurs d'inductance de la cellule

d'adaptation d'entrée qui ne sont pas, ou difficilement, intégrables.

Une analyse des expressions analytiques des parametres de bruit nous a permis de
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montrer que, lorsque aucune contrainte n'existe sur la partie réelle du quadripOle
amplificateur, le facteur de bruit minimum réalisable a l'adaptation en puissance ne
dépend pas du développement de grille. La seule condition a réaliser est de fixer
l'inductance de dégénération de source Lg a une valeur optimale qui permet d'obtenir
I'égalité entre la partie réelle de 1'impédance optimale de bruit et la partie réelle du
quadripdle amplificateur. L'adaptation en puissance du transistor, qui ne présente plus
une impédance de partie réelle égale a 5092, peut étre réalisée avec des inductances
intégrées en utilisant une cellule d'adaptation en Il. Cette cellule, comprenant une
inductance et deux capacités, permet en outre de choisir la valeur d'inductance optimale
de la technologie afin de minimiser le facteur de bruit global du LNA. Cette méthode de
conception a été utilisée pour la réalisation, dans une technologie CMOS standard
0.28um, d'un prototype fonctionnant a 2.45GHz. Les mesures réalisées montrent que le

facteur de bruit est a I'état de I'art pour un LNA entierement intégré.

Concernant les LNA intégrés destinés aux gammes de fréquences millimétriques la
méthode de conception analytique présentée ne peut €tre appliquée car ces fréquences
correspondent a des valeurs proches des fréquences de transition des transistors dans les
technologies CMOS actuelles. La prise en compte de tous les phénomenes négligeables
en basses fréquences montre que l'architecture cascode abondamment utilisée dans la
gamme des fréquences RF se traduit par une augmentation du facteur de bruit et qu'une
contre réaction inductive dimensionnée de maniere classique conduit a une réduction

notable de 1'amplification.
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1 INTRODUCTION

Il existe actuellement une forte demande concernant des systémes de transmissions a
bas colt et a débit élevé. Pour répondre a cette demande des bandes de fréquence ont été
récemment allouées. On peut citer a titre d'exemple les bandes de fréquence UWB 3.1-
10.6GHz (FCC) ou 6-8.5GHz (ECC), ainsi que la bande 59-66GHz. Les applications
envisagées sont nombreuses et variées : réseaux personnels sans fil a courte portée pour
communications a I’intérieur des batiments, systtmes d’imagerie, systémes radars pour
I'automobile, .... Concernant les nombreuses applications grand public envisagées un
des principaux criteres de performance est le colt de fabrication. Un haut niveau
d'intégration de ces systemes dans des technologies standard avec le minimum de

composants externes est donc le principal enjeu de recherche.

Les technologies CMOS standard, qui permettent d'intégrer aujourd'hui sur une méme
puce les parties analogiques haute fréquence et les parties nécessaires au traitement
numérique de l'information, offrent naturellement les meilleures potentialités pour
I’industrialisation de masse de ces nouvelles applications. Des lors que 1’intégration de
fonctions analogiques performantes aura ét€ démontrée dans ces gammes de fréquences
et ces largeurs de bande, ces technologies occuperont une large part du marché.
Cependant, en raison de la qualité souvent médiocre des éléments passifs intégrés en
technologie CMOS et d’un facteur de mérite des transistors MOS inférieur a celui
permis par les technologies de type BiCMOS SiGE par exemple, les premicres
réalisations de systémes ou sous systemes font souvent appel aux technologies BICMOS
SiGE. Néanmoins la diminution constante des longueurs de grille des transistors MOS
et les possibilités offertes en terme de composants passifs sur les technologies CMOS
dédiées aux applications RF permettent d’envisager l'intégration de systemes de
communications large bande et haute fréquence performants dans ces technologies a

court terme.

L’intégration de I’amplificateur faible bruit de la chaine de réception constitue un bon
démonstrateur de 1’aptitude d’une technologie a pouvoir intégrer les fonctions
analogiques hautes fréquences. En effet cet élément clé doit assurer une adaptation
d’impédance avec l’antenne dans une large bande de fréquence, un facteur de bruit

raisonnable, et un gain en tension suffisant pour attaquer les étages suivants.
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L’obtention de bonnes performances électriques nécessite des éléments passifs de
qualité ainsi que des éléments actifs qui présentent, pour une consommation de
puissance donnée, un bon facteur de mérite pour la réalisation de cette fonction :
grandeur élevée du rapport amplification sur température équivalente de bruit par
exemple. Les efforts de recherche sur I’amplification large bande en technologie CMOS
se sont multipliés depuis 1’ouverture de la bande de fréquence UWB 3.1-10.6 GHz et de
nombreux prototypes ont été publiés dans cette gamme de fréquence. Les travaux de
recherche concernant les gammes de fréquence millimétriques sont moins nombreux
mais quelques réalisations en technologie CMOS ont déja été publiées jusqu'a 60 GHz.

Les résultats publiés a ce jour présentent des performances encore insuffisantes en terme

de facteur de bruit et d'amplification notamment.

Les travaux présentés dans ce chapitre concernent les amplificateurs large bande
CMOS totalement intégrés utilisant des architectures distribuées ou bien a adaptation
par cellule LC passe bande. Une partie du travail concerne la gamme de fréquence
UWB 3-10 GHz principalement pour des systémes utilisant des signaux informatifs de
type impulsionnel. L'autre partie s'intéresse a l'utilisation des technologies CMOS
standard vers les fréquences millimétriques. Nous présentons dans un premier
paragraphe 1'état de l'art des amplificateurs faible bruit large bande réalisés en
technologie CMOS standard. Un deuxieme paragraphe est consacré aux méthodes de
conception que nous avons développées pour les LNA large bande utilisant une cellule
d'adaptation de type passe bande a éléments LC. Un troisitme paragraphe traite de

I'amplification distribuée en technologie CMOS pour les applications a trés hauts débits.

2 ETAT DE L'ART DE L'AMPLIFICATION FAIBLE BRUIT ET
LARGE BANDE CMOS

Les architectures permettant d'obtenir une bande passante étendue sont nombreuses. Les
principales architectures, utilisées en technologie CMOS dans les gammes de

fréquences considérées ici, sont :
(i) les amplificateurs distribués,

(i) les amplificateurs a contre réaction,
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(1i1) la topologie a grille commune,
(1ii1) la topologie source commune adaptée par une cellule LC passe bande.

A ces architectures peuvent étre associées des techniques permettant d'augmenter la
bande passante comme la compensation inductive (dénommées shunt ou series peacking
dans les publications en langue anglaise), ou permettant de diminuer le bruit comme

I'annulation du bruit (noise cancelation en anglais).

2.1 Amplificateurs distribués CMOS

Le principe de l'amplificateur distribué consiste a réaliser deux lignes de transmission
artificielles couplées par un certain nombre d'amplificateurs élémentaires dont les
capacités d'entrée et de sortie constituent tout ou partie des capacités constituant les
lignes de transmission [1],[2]. La partie inductive de ces lignes de transmission
artificielles est synthétisée soit par des inductances localisées soit par des trongons de
lignes de transmission. Dans cette topologie les étages d'amplification ne sont pas
cascadés mais mis en parallele. L'amplification obtenue résulte donc de l'addition des
amplifications des étages élémentaires et non de leur produit comme dans les
amplificateurs a étages cascadés. On obtient donc comparativement des gains plus
faibles avec ces architectures dont le principal avantage est leur capacité a obtenir des
bandes passantes tres étendues approchant les performances intrinseques des
composants actifs constitutifs. En outre le temps de groupe sensiblement constant sur
toute la bande passante caractérisant ces amplificateurs permet de les utiliser dans le
cadre de signaux de type impulsionnels de trés grande bande passante. Les principaux
inconvénients sont la surface de silicium consommée pour synthétiser les lignes de
transmission artificielles, ainsi que la consommation importante résultant des nombreux
étages couramment nécessaires a l'obtention de produits gain bande élevés. Les
limitations principales concernant les technologies CMOS pour ce type d'architecture
proviennent de la difficulté a réaliser ou a synthétiser des inductances de bonne qualité.
Cela se traduit par des pertes importantes limitant les performances potentielles des

transistors MOS actuels.

Les méthodes de conception des amplificateurs distribué€s sont maintenant bien connues.

Elles ont été développées pour d'autres technologies et leur application aux technologies
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CMOS est directement transposable. Lorsque les retards de propagation associés aux
lignes artificielles d'entrée et de sortie sont identiques, le module de I'amplification en

tension est donné au premier ordre par :

.8 7
A= Ngm 0 e—Na (1)
CUZ
2 1-=
a)C

ou N est le nombre d'étages, g, la transconductance de chaque étage, Zy I'impédance
caractéristique des lignes de transmission artificielles supposée identique, a la constante
d'atténuation des lignes artificielles, et wc la fréquence de cassure de la ligne d'entrée
définie par (3). Lg, Ls, Cg, Cs sont les inductances et capacités permettant de synthétiser

les lignes d'entrée et de sortie qui doivent &tre égales dans ce cadre d'hypothese.

L, &

1
¢ z,C,

3)

En négligeant les pertes dans les lignes artificielles et en approximant la capacité
d'entrée de chaque étage au Cgs du transistor, le produit amplification bande passante
obtenu est donné par (4) ou fr est la fréquence de transition du transistor.

N.g
AB, = m _ N.f. (4
YoomC, fr @

Si l'on tient compte des pertes dans les lignes artificielles d'acceés on peut montrer qu'il

existe un nombre d'étages optimal donné par :

N = ln(as)—ln(ae) 5)

opt
a, -a,

L'expression approchée (1) montre une augmentation de l'amplification au voisinage de
la fréquence de cassure. Pour compenser cette déformation [3] utilise une fréquence de
cassure différente pour les lignes artificielles de grille et de drain. L'inconvénient de
cette technique est le déséquilibre entre les temps de propagation des lignes artificielles

d'entrée et de sortie qui peut devenir génant lorsque le nombre d'étages est important.
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Le tableau (1) résume les performances des principaux amplificateurs distribués
totalement intégrés utilisant une technologie CMOS standard. On peut noter que les
consommations de puissance et de surface sont importantes hormis dans le cas de la
référence [8]. Cette réduction de la consommation de puissance est obtenue par
I'utilisation de transistors dont la fréquence de transition est tres supérieure a la bande
passante visée. Dans ces conditions la bande passante et l'amplification recherchées
peuvent étre obtenues avec des transistors polarisés entre le régime de faible et de forte
inversion avec un nombre d'étages limité. La référence [8] présente une méthode de
conception permettant d'optimiser ce compromis. Cette méthode de conception présente
un intérét certain pour la réalisation d'amplificateurs destinés a la bande de fréquence

UWB 3-10 GHz malgré une occupation de surface conséquente.

Lorsque des bandes passantes trés importantes sont visées, pour des applications de type
communication par fibre optique par exemple, les références [7],[9],[10] montrent que
les technologies CMOS standard actuelles sont capables de répondre aux besoins
générés par les applications a treés haut débit. Ces résultats confirment 1'aptitude de ces

technologies pour les applications millimétriques.

Table 1 Récapitulatif des performances de quelques amplificateurs distribués
réalisés en technologie CMOS standard.

Ref Tech Etages L Gain Bande PGB NF surface conso
[3] 0.6um 4 7.4dB 0.5-4GHz 8.2dB 1.4x0.8mm? 104mW @3V
@2GHz
[4] 0.6um 7dB! 1.5-7.5GHz 13dB@2GHz 1.3x2.2mm’ 216mW@3V
[51 0.18um 11.5dB 0.5-14GHz 3.5-5.4dB 1.6mm? 52mW
[6]
[71 0.18um MSL 4dB 40GHz 140mW
(8] 0.18um 3 lumped 8.6dB 0.03-7GHz 4.2-6.2dB 1.45x0.8mm’ ImW@1.3V
91 0.18um 5 9.5dB 96GHz 0.94x0.86mm* 95mW
[10] 0.13um 7 CPW 8.5dB 3-52GHz 145GHz 0.8x2.2mm’ 137mW@2.5V

1 Gain en puissance différentiel.
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2.2 Amplificateurs a contre réaction résistive parallele

L'utilisation d'une contre réaction permet d'élargir la bande passante des amplificateurs.
Nous considérons uniquement la contre réaction parallele résistive qui a montré son
intérét dans le cadre de réalisations dans les bandes de fréquence et les technologies que
nous considérons dans ce mémoire. La topologie de ces amplificateurs est représentée
sur la Figure 1 dans le cas d'un étage actif de type cascode. Sur cette figure la capacité
Cin représente la capacité d'entrée du montage cascode. L'amplification en tension en
basses fréquences est donnée par la relation (6) et son impédance d'entrée Zin est
donnée par les relations (7) et (8). En basses fréquences cette impédance d'entrée tend
vers une résistance de valeur 1/g, lorsque la valeur de cette transconductance est élevée

comme le montre l'expression (8).

Figure 1 Amplificateur a contre réaction parallele résistive.

R, -1
AV - — gml F (6)
1+R, /R,
Zy =Ry 11Cy (7)
R, - utRe g
I+g,,.R,

Dans les conditions d'adaptation d'impédance en basses fréquences Ry doit étre égale a
Rs I'impédance de la source d'attaque et la fréquence de cassure a 3dB est alors reliée a
la capacité Cpy par la relation (9).

1
- 9
Je 7R, C)y ®
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Civ étant directement reliée a la taille du MOS M, la largeur maximale W, est donc

déterminée par la relation (9).

Dans les conditions précédentes, lorsque le budget de puissance est fixé, le courant
d'alimentation est imposé. Comme la relation (9) fixe la largeur de My, la valeur de gy,
est limitée. Avec l'architecture donnée sur la Figure 1 'amplification est alors limitée
par la tension d'alimentation en raison de la chute de tension statique dans la résistance
de charge Ry. Ce probleme est généralement contourné en utilisant une charge active
constituée par un PMOS selon la topologie d'un inverseur CMOS comme indiqué sur la
Figure 2. Cette topologie permet d'augmenter ['amplification en utilisant la
transconductance du PMOS qui est excitée par le signal d'entrée en méme temps que le
NMOS. En contrepartie la capacité d'entrée est elle aussi augmentée. On peut remarquer
sur la Figure 2 la présence d'inductances permettant de compenser les capacités d'entrée
afin d'améliorer 1'adaptation d'impédance en haut de bande. Le deuxieme étage de type
cascode utilise une compensation inductive de la décroissance du gain vers les hautes

fréquences ("inductive series peacking" en anglais).

Figure 2 Topologie d'un LNA a contre réaction résistive a réutilisation du courant de
polarisation [16].

Du point de vue du facteur de bruit la topologie donnée sur la Figure 1 conduit a
I'expression (10) si I'on néglige les contributions des résistances R et Ry [11]. Ce
facteur de bruit est élevé compte tenu que le rapport entre les deux parametres y et o est
sensiblement égal a 1.33 [12] et que la valeur du produit g,.Rg est proche de 1'unité si

une impédance d'entrée de 50€2 est requise.
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Fo1sl 1 (10)
a gm'RS

Afin de s'affranchir de la contrainte de taille du transistor imposée par une adaptation
sur 50€2 avec la topologie de la Figure 1 on peut utiliser une inductance qui compense
en haut de bande la capacité d'entrée et utiliser une taille de transistor plus importante
[13],[16]. Cette technique permet de jouer sur le compromis bande passante bruit au

détriment de la consommation de puissance et de surface.

Dans le cas ou I'on ne recherche pas une réponse de type passe bas on peut utiliser la
contre réaction résistive pour controler le coefficient de qualité d'une maille d'adaptation
d'entrée accordée sur la fréquence centrale de la bande passante visée afin d'obtenir la
largeur de bande voulue [17]. L'avantage de cette technique est une réduction notable de
la consommation puisque il n'est plus nécessaire d'obtenir une partie réelle de 50€2, et de
pouvoir utiliser les techniques de minimisation du facteur de bruit qui ont été

développées pour les LNA accordés. La topologie utilisée est donnée sur la Figure 3.

Le facteur de bruit des amplificateurs peut €tre amélioré en utilisant la technique
d'annulation du bruit. Le principe consiste a prélever une tension proportionnelle a une
source de bruit, et de générer en sortie une tension de méme amplitude et de signe
opposé€ au bruit en sortie qui a été amplifié par les divers étages d'amplification. Ce
principe, illustré sur la Figure 4, a été appliqué a la réalisation d'un LNA a contre

réaction résistive pour la bande de fréquence 2-1600MHz [18].

La topologie a contre réaction résistive parallele peut aussi €tre utilisée pour réaliser des
amplificateurs large bande a forte amplification en cascadant de nombreux étages
compensés par une inductance série [19]. Les applications visées par les auteurs

concernent les communications optiques a haut débit.

Le tableau 2 résume les principaux résultats de mesure obtenus en technologie CMOS
standard avec l'architecture a contre réaction résistive parallele et ses variantes. Comme
le montrent les résultats obtenus dans la référence [15] cette topologie peut conduire a
des facteurs de bruit acceptables avec des consommations de surface et de puissance
intéressantes lorsque ces architectures sont réalis€ées avec des transistors dont la

fréquence de transition est tres supérieure a la fréquence maximale visée.
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Figure 3 Amplificateur accordé dont la largeur de bande est contr6lée par une contre
réaction parallele [17].

Figure 4 Principe de l'annulation du bruit

Table 2  Performances obtenues en technologie CMOS standard avec l'architecture a
contre réaction résistive parall¢le et ses variantes

Ref | Techno | Siimax | Gmax | BWags NF Conso Surface

[14] | 0.13um | -9dB | 16dB | 5.9GHz 47-5.7dB | 38mW | 0.24mm’
[15] | 0.13um | -10dB | 13dB | 0.1-0.93GHz | 4dB 7.2mW

[16] | 0.18um | -8.5dB | 13.5dB | 2-9GHz 2.5-5.4dB | 25.2mW | 0.87mm’
[17] | 0.18um 9.8dB | 2-4.6GHz 2.3-5.2dB | 12.6mW | 0.9mm’

[18] | 0.18um | -8dB | 13.7dB | 0.002-1.8GHz | <24dB | 35mW | 0.075mm’
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23 Architecture large bande a grille commune

La topologie grille commune décrite sur la Figure 5 permet naturellement de fournir une
impédance d'entrée de 50Q en basses fréquences lorsque le courant de polarisation
choisi assure la condition :
R, = L 50 (11)
Em
Le facteur de bruit obtenu est alors donné par l'expression (12) lorsque le courant de
bruit induit dans la grille est négligé :
4R,

F=1+L4+25% (12)
a R,

Compte tenu de la valeur du rapport y/a le facteur de bruit lié a cette topologie est
nettement plus élevé que celui d'une topologie source commune a dégénération
inductive. Cependant la simplicité de cette architecture est intéressante car elle ne
nécessite pas d'inductances pour sa cellule d'adaptation qui pénalisent par leur faible

facteur de qualité les performances en bruit de certaines architectures concurrentes.

Figure 5 Architecture grille commune.

En technologie CMOS et pour les applications UWB, la bande passante requise est
souvent obtenue par l'ajout d'inductances qui limitent 1'intérét au niveau de 1'occupation
de surface. La référence [20] propose un LNA de type passe bande basé€ sur un premier
étage de type grille commune dont I'architecture est décrite sur la Figure 6. Les mesures
montrent un facteur de bruit inférieur a 6.5dB dans la bande de fréquence 0.4-10GHz

pour une consommation de puissance de 12mW.
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Les performances en bruit peuvent étre améliorées en utilisant la technique d'annulation
du bruit. La référence [21] utilise cette technique ainsi que "l'inductive peacking" pour
la réalisation d'un LNA couvrant la bande 1.2-11.9GHz avec un facteur de bruit

inférieur a 5.1dB et une consommation de 20mW.

Figure 6 Architecture a base d'une topologie grille commune [20]

24 Amplificateurs a cellule d'adaptation de type LC passe-bande

Dans ce type d'architecture la cellule d'adaptation d'entrée est dimensionnée comme un
filtre passe bande dont la bande passante correspond a celle désirée pour I'amplificateur.
La capacité Cgs du transistor d'attaque est intégrée a un résonateur LC et la terminaison
du filtre est réalisée a l'aide d'une dégénération inductive. La topologie d'un des
premiers LNA CMOS utilisant ce principe est donnée sur la Figure 7 [22]. Ce LNA
utilise un filtre de Chebyshev d'ordre 3 comme cellule d'adaptation. Un des avantages
de cette architecture est de procurer un filtrage d'entrée intégré au LNA qui correspond
a la bande passante désirée. Le principal inconvénient réside dans le nombre important
d'inductances de la cellule d'adaptation d'entrée qui limite les performances en bruit et
aussi en terme d'occupation de surface. Le facteur de bruit peut étre amélioré en utilisant

des cellules d'adaptation d'ordre moins élevé [23],[24].

Lorsque des bandes passantes relatives inférieures a 50% sont requises la méthode de
conception précédente n'est plus utilisable en raison des fortes valeurs d'inductances

nécessaires a la réalisation des résonateurs série. On peut alors utiliser des topologies
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utilisant exclusivement des résonateurs paralleles et des inverseurs d'admittances

localisés réalisés a base de capacités [25],[26].

Enfin d'excellentes performances en terme de bruit ont été€ obtenues avec une adaptation
de type LC utilisant peu d'inductances et intégrant les éléments parasites liés a I'effet

Miller pour réaliser une adaptation de type LC passe-bande [27].

Figure 7 Architecture typique d'un LNA a adaptation de type LC passe-bande [22].

Les performances des principaux LNA passe-bande publiés sont résumées dans la

Table 3 ~ Performances mesurées sur des LNA CMOS a adaptation LC passe-bande

. Bande Surface, Conso. Amplif. NF Su
Réf. Tech. (GHz) Interfaces (mm?) (mW) (dB) (dB) (dB)
[22] 0.18um | 2.3-92 sgle/sgle 1.1 9 10 4-9 <-10
[24] 0.13um 2-4.6 dif/dif 1.1 16.5 9.5 3-6 <-10

. 29.5
[26] 0.13um 6.8-8.8 single 04 15 (tension) 4-49 <-10.1

. 30.6
[28] 0.13um 6.8-8.8 sgle/diff. 0.5 22 (tension) - <75

27
26] | 0.13um | 6-10 sgle 04 16 (tensiony | 355 | <™
[27] 0.18um 3-5 sgle 0.6 7.7 16 <22 <-10

. yd
25 Conclusions sur l'analyse de 1'état de 1'art

L'analyse de 1'état de 1'art concernant I'amplification large bande en technologie CMOS
montre que de nombreuses techniques concurrentes ont été développées pour répondre
aux besoins de l'amplification faible bruit et large bande pour les applications UWB de
la bande de fréquence 3-10GHz. Néanmoins au regard des performances mesurées a ce
jour les performances restent encore faibles en terme de facteur de bruit pour la partie

haute de la bande UWB, ainsi qu'en terme de consommation de puissance.
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Concernant les tres larges bandes passantes requises pour les composants pour
communication a tres haut débit seule l'architecture distribuée permet d'obtenir les

bandes passantes nécessaires.

3 CONTRIBUTIONS A L'ETUDE DES AMPLIFICATEURS
LARGE BANDE CMOS A CELLULE D'ADAPTATION DE
TYPE LC POUR APPLICATIONS UWB DE LA BANDE 3-
10GHz

Nous présentons dans ce paragraphe nos travaux concernant les amplificateurs large
bande a cellule d'adaptation de type LC destinés aux systeémes intégrés utilisant la

norme UWB dans les bandes de fréquence 3-10GHz.

Les LNA a cellule d'adaptation de type LC passe-bande permettent de réaliser un bon
compromis entre l'amplification, le facteur de bruit et la consommation de puissance
pour une occupation de surface acceptable. Nous présentons dans ce paragraphe une
méthode de conception de ces amplificateurs. Cette méthode propose un
dimensionnement des cellules d’adaptations et des tailles des transistors en vue de

maximiser les performances en terme d’amplification et de facteur de bruit.

Pour ce qui concerne les applications UWB on doit considérer deux catégories
d'architectures selon la bande passante relative qui est visée. Lorsque la totalité de la
bande de fréquence UWB entre 3.1 et 10.6-GHz est recherchée, la bande passante
relative est proche de 'unité et une architecture classique du type de celle utilisée dans
la référence [22] peut €tre utilisée. En revanche pour des bandes passantes relatives
inférieures a 50%, comme la bande UWB Européenne qui s'étend entre 6 et 8.5GHz,
l'architecture précédente ne convient plus en raison des valeurs élevées d'inductances

série qu'elle requiert.

3.1 Amplificateurs a faible bande relative

Architecture et dimensionnement du premier étage et de la cellule
d'adaptation d'entrée

N

Le schéma équivalent de la cellule d'adaptation a élément LC traditionnelle est
représenté sur la Figure 8 en éléments normalisés dans le cas d'une cellule d'ordre 3. Les

valeurs de g;, g», g3 et g4 sont fixées par les caractéristiques souhaitées pour la bande
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passante, 1'ondulation, et le type de réponse. Leurs valeurs, qui peuvent étre trouvées
dans les ouvrages de filtrage [29], sont proches de 1'unité. On s'aperc¢oit donc, a partir de
la Figure 8, que lorsque la valeur de la bande passante relative b est faible, les
inductances des résonateurs série ont des valeurs beaucoup plus grandes que les
inductances des résonateurs paralleles. En conséquence les inductances série ne sont pas
intégrables car elles présentent des fréquences de résonance propre qui peuvent étre
inférieures a la bande de fréquence UWB et les inductances paralleles présentent des
facteurs de qualité tres faibles.
g,/b b/g, gsb b/g, |
| 00—

I 1
| |
1 l g,/b 1 <29
| |
| |

1 !

Figure 8 Schéma équivalent normalisé de cellule d'adaptation d'entrée de type LC passe
bande traditionnelle.

Nous avons proposé une nouvelle cellule d'adaptation qui permet de résoudre ces
problemes [25]. Le schéma électrique de cette cellule d'adaptation est donné sur la
Figure 9.a. Cette cellule est équivalente a un filtre passe bande d'ordre 2. L'utilisation
d'un ordre 2 est intéressant dans le contexte des LNA entierement intégrés dans
I'objectif de réduire l'atténuation liée aux pertes des inductances et par voie de
conséquence le facteur de bruit du LNA. L'utilisation d'ordres plus élevés peut permettre
d'obtenir un filtre d'entrée plus sélectif dans le cadre d'un co-design ou des éléments

externes de facteur de qualité important sont disponibles.

La dégénération inductive de M; par Lg est utilisée pour synthétiser la terminaison
résistive du filtre. En négligeant la capacité Cgp, I'impédance Zin présentée au niveau de

la grille du MOS d'attaque M, a pour expression :

ZIN =—C + ]a)LS +—. p = RIN + -]XIN (13)
jw

GS GS
Dans la gamme de fréquences ou la partie inductive liée a Lg est faible en regard de la
partie capacitive liée a Cgs, 1'impédance Zn correspond a une capacité de valeur Cgs en

série avec une résistance de valeur Riy. Dans ce cadre d'approximation la cellule
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d'adaptation d'entrée est équivalente au filtre passe bande représenté sur la Figure 9.b en

éléments normalisés.

CJ1 CJ2 Cb\ock }
OH " M,
Input r‘
P Zy| !
LP1 LP2 L
S
ICN ICPz
(a)
| YJJﬂ ‘Hz Yes=CﬁsRo‘wo
T 1 ] —

1 i i "n=Rin/Ro
i M Yp1 Ay Vp2 }
L 1 1 1

= ®) =
inverter J, inverter J, inverter J,

% T T %
Lol
(c)

‘ g,/b b/g,
|
1 I
%[ |
I
= |
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Figure 9 : Cellule d’adaptation pour bandes passantes relatives (b<25%). a) Topologie.
b) schéma équivalent en éléments normalisés. ¢) schéma équivalent en
éléments normalisés montrant les inverseurs d’admittance. d) filtre équivalent.

Le circuit de la Figure 9.b est équivalent au circuit représenté sur la Figure 9.c ou les
quadripdles capacitifs en I (encadrés en pointillés sur la figure) sont équivalents autour
de la fréquence centrale a des inverseurs d'admittance. Finalement, dans le méme cadre
d'hypotheses, le circuit représenté sur la Figure 9.c est équivalent au filtre passe bande
d'ordre 2 donné sur la Figure 9.d, lorsque les relations (14) a (21) sont vérifiées et

lorsque les valeurs normalisées des inverseurs J; et J3 sont petites devant l'unité.

5= = s
84

;2 15

C Jae A
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s - [—2— a6)
8,8y

y, =7 (1+77) (A7)

7/12=J2 (18)

Vos =3 (14 0272) (19)

3°IN

1
Y =Z_J1 -J, (20)

1
Vp2 =Z_J2_J3 (21)

Dans ces relations, b=(fp,-fp;)/fj est la bande passante relative du filtre équivalent, fp; et
fp, sont les fréquences de cassure basse et haute, et fy la fréquence centrale. g;, g, g3
sont les valeurs normalisées du filtre passe-bas équivalent, et J;, J,, J3 les valeurs
normalisées des inverseurs d'admittance. Ces inverseurs d'admittance permettent d'une
part de transformer les résonateurs paralleles en résonateur série et d'autre part de
pouvoir choisir la valeur des inductances de maniere arbitraire. De cette maniere on peut
choisir comme valeur d'inductance une valeur qui soit intégrable et qui conduit au
facteur de qualité le plus €élevé dans la bande passante de 1'amplificateur dans 1'objectif
de minimiser l'atténuation et le facteur de bruit. Ces inverseurs permettent en outre
d'obtenir la terminaison résistive du filtre g3 avec une partie réelle riy arbitraire. Cela
donne un degré de liberté qui permet d'optimiser la valeur de Lg et la taille de M; pour

réduire le bruit a I'adaptation en puissance.

Méthode de dimensionnement pour minimiser le facteur de bruit

L'objectif est de dimensionner le premier étage du LNA afin de minimiser le facteur de

bruit pour un courant consommé Iy; donné.

(1) g1, 22, g3 et b sont déterminés pour synthétiser un filtre passe-bande du deuxi¢me
ordre avec la bande passante et l'ondulation désirée. Dans un filtre sans pertes

I'ondulation se déduit simplement du coefficient de réflexion en utilisant la conservation
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de puissance dans la cellule d'adaptation. On peut de cette maniere définir I'ondulation

qui correspond a la valeur souhaitée pour le coefficient de réflexion d'entrée Sy;.

(ii) Les valeurs A; et A, des inductances sont choisies afin d'obtenir le facteur de qualité
maximal permis par la technologie utilisée dans la bande passante. Cela permet de
réduire l'atténuation de la cellule d'adaptation qui est un des principaux contributeurs au
facteur de bruit du LNA. C'est un des principaux avantages a l'utilisation des inverseurs

d'admittance.

(ii1) Nous avons montré au chapitre 1 que la partie réelle de 'impédance optimale ZOPT
qui minimise le facteur de bruit de la topologie source commune a dégénération

inductive est donnée par la relation :

1 a 5(1—|c|2)}/(5
" Cow muqdaé—ﬂdJEE)(Qm
_ B
C.w

En combinant (22) et (13) on obtient comme valeur optimale de la capacité d'entrée :

B

rl N

(23)

}/Gsfopl =

Cette capacité peut aussi s'exprimer en fonction de J3 a partir de la relation (19). Comme
nous l'avons indiqué la valeur de J; doit étre faible devant l'unité et par conséquent on

peut approximer (19) par I'expression approchée :
Vos = J 3 (24)

En reportant (24) dans la relation (16) on obtient la valeur optimale de Cggs en fonction
des parametres du filtre, de la valeur des inductances du résonateur, et des parametres

du modele de bruit du transistor au travers du coefficient B :

bQ
Yos =———— (25)
8,848
(iii1) Finalement, pour la valeur de courant de polarisation Iy; choisie, la valeur de
l'inductance de dégénération qui permet de minimiser le facteur de bruit a une valeur de

pulsation w donnée vaut :
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En prenant une inductance de dégénération de valeur :

B

LSOPT = LSOPT (a)o) = 27)

m a)O

Ls=Lsopr(tp), la différence avec la valeur optimale restera inférieure (b/2)% dans toute

la bande passante du LNA.

Optimisation de I'amplification en tension

Dans les systemes intégrés UWB 1'amplificateur faible bruit est le plus souvent chargé
par un étage a haute impédance d'entrée de type capacitive oul une valeur importante de
tension est requise. Le LNA assure donc une fonction d'interfacage entre l'antenne
généralement adaptée en puissance et 1'étage suivant situé au cceur du circuit intégré qui
nécessite une tension d'amplitude élevée. L'architecture du LNA que nous avons
développée pour répondre aux besoins des systemes intégrés UWB est donnée sur la
Figure 10. Cette architecture comporte un premier étage de type cascode qui suit la
cellule d'adaptation qui a été présentée au paragraphe précédent, et un deuxieme étage a

charge active qui permet d'augmenter I'amplification en tension.

Dans la bande passante du LNA la cellule d'adaptation d'entrée assure une adaptation en
puissance entre l'antenne et la charge Ry du filtre équivalent qui est synthétisée par la
dégénération inductive du transistor M;. Par conséquent, dans la bande passante,

I'amplitude du courant i; qui traverse la grille de M; est donnée par 1'expression (28).

2P,

(28)

|ll| =
IN

Dans cette expression Py est la puissance disponible aux bornes de l'antenne ou de

1'étage précédent.

Dans les conditions d'adaptation en bruit définies par (23) et (27), et si l'on néglige
I'effet de la capacité Cgp, on peut déterminer l'expression du courant de sortie i, du

premier étage. On obtient a un terme de déphasage pres 1'amplitude complexe :
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= 2 wo PIN g ml 1 (29)

i2 .
B Cg Jo

Cette expression conduit, pour une loi de courant drain source quadratique, a une
amplitude du courant de sortie indépendante du développement de grille W, et

proportionnelle a la racine carré du courant de polarisation Iy;.

Du point de vue fréquentiel, I'expression (29) montre une décroissance de I'amplitude du

courant i, avec la fréquence qui doit étre compensée par une charge de type inductive.

Numeériseur ou
détecteur
d'impulsio

4

Figure 10 Architecture de 1'amplificateur large bande.
Le schéma équivalent simplifié du deuxieme étage est donné sur la Figure 11. Cet étage
présente une charge essentiellement capacitive au premier étage dont la valeur peut étre

approximée par :
C3 = Copy T Cppy T Cas3 + Cops 1+ gmerQ) (30)

L'amplification Ay, du deuxieme étage peut étre approximée par l'expression (31) ou
1/rps3 et 1/rpss sont les conductances de sortie des transistors M3 et My, et 15, Cgq, et

wc3 sont donnés par les relations (32), (33), et (34).

outt Cpss+CoqpatCpastCy V.

Jeet L@? f 1

Figure 11 Schéma équivalent du deuxieme étage

GD4

C
v GID DB3

A, = Yo o ~8m'EQ (31)

VOutl - 1 + Ja)/a)C'i

Teo =Tps3 rpsy IR, (32)
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Cro =(CDBS T Cops T Cppa T Cops T €, ) (33)

Wy =— = 27f., (B34

rEQcEQ

A partir des expressions (29) et (31) on peut déterminer l'expression de l'amplitude
complexe de la tension de sortie en fonction de la puissance disponible en sortie

d'antenne Py dans la bande passante de 'amplificateur :

v — za)OPIN gml L3 gm3rEQ
Out?2 2 .
B \ Ccs1 1+ Jo _ w 1+ 7]0) (33)
Q3a)03 a)03 a)C3

Dans cette expression Qs et wg3 sont respectivement le coefficient de qualité et la

pulsation de résonance du résonateur parallele constituant la charge du premier étage :

0 -5 (36)

oy =—m— (7

Il est important de remarquer que cette expression, qui a été établie en supposant une
adaptation d'impédance entre l'antenne et la résistance équivalente Ry, est valide
uniquement dans la bande passante de l'amplificateur. En dehors de la bande passante,
la cellule d'adaptation procure un filtrage de type passe-bande venant faire chuter la
valeur de la puissance transmise a Riy. De maniere qualitative, la réponse globale de
I'amplificateur peut s'appréhender comme le produit de (35) avec une fonction de

transfert passe bande définie par la cellule d'adaptation.

A partir de I'expression (35) on peut définir une méthode de dimensionnement qui
permet d'obtenir une tension de sortie d'amplitude constante dans la bande passante de
I'amplificateur et de maximiser son amplitude. Cette expression montre que Vout:
résulte du produit d'une fonction de tranfert de type passe-bas du deuxieme ordre par

une fonction de tranfert de type passe-bas du premier ordre associée au deuxieme étage.

Une valeur élevée de Rgq conduit a de fortes valeurs d'amplitude de sortie mais conduit

aussi a une valeur faible pour la pulsation de cassure wcs; associée au deuxieme étage.
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Le meilleur compromis consiste a choisir une valeur de Rgq qui conduit a une fréquence
de cassure fc3 du deuxieme étage inférieure a la fréquence de coupure basse fp; désirée

pour le LNA. La pente décroissante induite par le deuxieme étage peut alors étre

compensée par un facteur de qualité Qs supérieur a la valeur s et par le choix d'une

fréquence de résonance fy3 supérieure a la fréquence de coupure haute fp, du LNA.

Pour maximiser vourz (35) montre qu'il faut choisir une valeur de L3 maximale tout en
maintenant fy3 supérieure fp,. Par conséquent C; doit étre minimisée en choisissant un
développement de grille W3 tres inférieur a W,. En outre, toujours dans le but de
maximiser L3 en gardant fo; supérieure fpy, W, doit étre égal a la valeur minimum
permettant de conduire le courant statique Ip; du premier étage afin de minimiser les

valeurs de Cgps et Cpga.
Le dimensionnement est conduit de la maniére suivante :

(1) La longueur de grille de M3 est fixée a la valeur minimale permise par la technologie
pour maximiser la transconductance g3 et minimiser son bruit. Cgsz devant é&tre
négligeable devant Cpgy+Cgp, pour maintenir f3>fpy, W3 est fixée a la valeur maximale
satisfaisant W3<<W,. En conséquence la consommation en courant du deuxieme étage

Iy, est négligeable devant celle du premier étage I .

(i1) Ip2 et la longueur de My sont fixés pour définir une valeur de Rgq élevée et qui
conduit a la condition fco<fp;. Par conséquent 1'amplitude de la tension de sortie dans la
bande passante sera maximisée et constante si la décroissance de l'amplification du
deuxieme €tage est compensée par la surtension générée au niveau du deuxieme étage

avec une valeur du coefficient de qualité Qs suffisante.
(iii) La largeur W4 est ensuite fixée a une valeur suffisante pour conduire le courant Iy,.

(iii1) Finalement la valeur de Rj est ajustée pour obtenir une valeur du coefficient de
qualité Q3 qui permet de compenser la pente de la fonction de transfert du deuxieme

étage dans la bande passante.

Méthode de dimensionnement pour maximiser 1'amplification

Il est intéressant pour certaines applications de maximiser 1'amplification en tension du

LNA. A partir de la relation (28) rappelée ci-dessous :
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IN

on peut déterminer 1'amplitude du courant de sortie i, :
. / 2P, w
l2 — IN .Tl (38)
R, Jow

R, =w; L, (39)

l' = 2P[N a)Tl L (40)
? L, jo

Cette expression montre que l'amplitude du courant i, peut étre maximisée pour une

et en utilisant la relation :

on aboutit a I'expression :

puissance disponible d'entrée Py donnée en : (i) maximisant la pulsation de transition
qui ne dépend au premier ordre que de la polarisation grille source. (ii) en minimisant la

valeur de Lg.

Les limitations a l'utilisation de valeur trop faibles de Lg proviennent de ce que d'apres
(39) elles impliquent, pour une méme pulsation de transition qui est limitée dans une
technologie donnée, des valeurs de Ry faibles qui conduisent d'apres (16) et (19) a des
valeurs de Cgs et de développement de grille importants. Cela se traduit alors, a

pulsation de transition wr fixée, par une augmentation de la consommation.

32 Amplificateurs large bande a bande relative élevée

Pour les grandes bandes relatives (50%<b<150%) les topologies issues des filtres
passifs LC permettent de réaliser des cellules d’adaptation d’entrée intégrables avec les
composants passifs disponibles dans les technologies CMOS actuelles. La topologie
présentée au paragraphe 2.4 sur la Figure 7 utilise un filtre LC d’ordre 3 comme cellule

d’adaptation.

Cependant la topologie précédente comporte les inconvénients d’utiliser deux
résonateurs série et de nécessiter des inductances de valeurs élevées. L’utilisation de

résonateurs série impose des fréquences de fonctionnement faibles devant la fréquence
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de résonance propre (SFR) des inductances qui est d’autant plus faible que la valeur de
I’inductance est grande. Lorsque ces conditions ne sont pas réunies on obtient une
cellule d’adaptation dont les performances se dégradent vers les fréquences hautes de la
bande passante, et la maitrise de celle ci n’est plus assurée. En outre le facteur de bruit
augmente rapidement avec le nombre de résonateurs puisque les facteurs de qualité

atteints dans les technologies CMOS pour les inductances sont souvent médiocres.

Architecture et dimensionnement de la cellule d'adaptation

Pour atténuer 1’impact de ces inconvénients nous utilisons une cellule d’adaptation
d’entrée du 2°™ ordre avec une réponse de type Tchebytcheff et avec le résonateur série
placé coté transistor comme le montre la Figure 12. Cette cellule n'utilise qu'un seul
résonateur série dont l'inductance est composée par Lg; et Ls. En outre 1'utilisation d'une
réponse de type Tchebytcheff permet de minimiser la valeur d'inductance nécessaire et
d'obtenir ainsi des fréquences de résonance propres bien au-dela de la fréquence

maximale de la bande passante du LNA.

Premier étage Deuxieme étage

Figure 12 Architecture adaptée aux bandes relatives élevées

Le schéma équivalent de la cellule d’adaptation, qui est donné en éléments normalisés
sur la Figure 13, correspond a la topologie d’un filtre passe bande LC du deuxi¢éme
ordre. Les valeurs normalisées de la cellule d’adaptation sont données par les relations

ci-dessous :
7,=8 /b (41)
A’l =b/g1 (42)

v, =blg, (43)
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Aoy + A, =g,/b (44)

ry=1/g, 45)

rg=1 )\2=>\ D2+}\S Y2=(Y DzYG51)/(Y Eq'YGSI)
00000 - {
eO )\‘ % l %I‘
. Y in
i r 1 L
Figure 13 Schéma équivalent de la cellule d’adaptation en éléments normalisés.

En se référant a la Table 4 qui donne les valeurs permettant d’obtenir une réponse de
Tchebytcheff d’ondulation 1dB on peut constater que 1’inductance série obtenue Agr+Ag
a une valeur g»/b beaucoup plus faible que la valeur gs/b obtenue avec un ordre 3. En
outre cette topologie ne nécessite qu’une seule inductance supplémentaire par rapport a

la topologie bande étroite couramment utilisée.

Table4  Valeurs normalisées des filtres d’orde 3 et d’ordre 2 de Tchebytcheff
d’ondulation 1dB

ordre g1 g2 g3 g4
2 1.8219 0.6850 2.6597
3 2.0236 0.9941 2.0236 1

Lorsque les relations définies dans les relations (41) a (45) sont satisfaites on obtient
une adaptation d’impédance dans la bande passante relative b=(fp,-fp;)/fp ou fp;, fp; et fy

sont respectivement les fréquences de coupures basse, haute et la fréquence centrale.

Méthode de dimensionnement pour minimiser le facteur de bruit

Comme indiqué au chapitre précédent et au paragraphe 0.5 la minimisation du facteur

de bruit suppose uniquement que la condition (23) rappelée ci-dessous soit vérifice :

B

yGS?opt - Q

Py

En combinant cette relation avec (45) on peut montrer que le couple de valeurs (gm,Ls)

est alors lié par la relation :

&n = (46)

s Wy
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Par ailleurs la condition (23) ne peut €tre satisfaite que pour des valeurs de bande

relative b qui satisfont la relation :
b<g,g,B 47)

Avec les relations précédentes et les expressions (41) a (45) on peut dimensionner la
cellule d'adaptation et la largeur du transistor d'attaque pour un fonctionnement optimal
en bruit. Le dimensionnement du deuxieme étage et des autres éléments du premier

étage est conduit de maniere similaire a celui décrit au paragraphe 0.0.

33 Résultats

Les méthodes de conception développées aux paragraphes 3.1 et 3.2 ont été utilisées
afin de concevoir différents prototypes d'amplificateurs de bandes relatives diverses
dans la bande de fréquence 3-10GHz dans une technologie CMOS 0.13um. Les
performances obtenues sont comparées a 1'état de 1'art dans la Table 3 du paragraphe 2.4
de l'analyse de I'état de l'art. La Figure 14 donne les principales caractéristiques

obtenues en mesure et en simulation de deux LNA a faible et grande bande relative.

Photographie LNA 6-10GHz

Photographie LNA 6.8-8.8GHz

30
20
10

B o0
o -10
o .20} :

.30~ -= - Simulation G -~~~ ~:Simulation 3

40l —=Mesures G, — 7 Mesures S, |

4 6 8 10 12 14
Fréquence, GHz

Gain en tension et adaptation LNA 6.8- Gain en tension LNA 6-10GHz

64




Chapitre 2 Amplificateurs bas niveau large bande pour systémes intégrés CMOS

5.0
48
46
4.4
42
4.0
3.8
36 Mesures ] ] —®—mesure

34F  —e— Simulation 1 —e— simulation
32} .

3.0 L 1 L 04
7.0 7.5 8.0 8.5 9.0 6 7 8 9 10

Fréquence, GHz F‘req(Ghz}
Facteur de bruit LNA 6.8-8.8GHz Facteur de bruit LNA 6-10GHz

NF, dB

Figure 14 Photographie et comparaison simulation/mesure de 2 LNA large bande a
adaptation LC.
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4 CONTRIBUTIONS A L'ETUDE DES AMPLIFICATEURS
DISTRIBUES CMOS

Les amplificateurs distribués présentent une architecture qui permet les bandes
passantes les plus étendues en regard de la performance intrinseque des composants
actifs utilisés. En outre leurs performances en terme de bruit sont tres bonnes.
Cependant ils sont généralement pénalisés pour ce qui concerne l'occupation de surface
et la consommation de puissance. Nous présentons dans ce paragraphe notre étude
concernant les potentialités des amplificateurs distribués pour systemes de

communication a trés haut débit.

4.1 Architecture et contraintes de conception

L'architecture de base d'un amplificateur distribué est décrite sur la Figure 15. Deux
lignes de transmission artificielles d'entrée et de sortie sont couplées par des
amplificateurs élémentaires. La ligne artificielle d'entrée est composée des inductances
Liv et des capacités d'entrée des amplificateurs €lémentaires. La ligne artificielle de
sortie est composée des inductances Loyt et des capacités de sortie des amplificateurs
élémentaires. Les inductances peuvent étre localisées ou bien synthétisées a partir de
troncons de lignes de transmission. Lorsque la condition (48) est satisfaite 1'excitation
d'entrée se propage a la méme vitesse que le signal de sortie et les contributions de

chaque étage s'ajoutent.

\/LINCIN = \/LOUTCOUT (48)

Lorsque une impédance d'entrée et de sortie identique est requise la condition (49) doit

—_ Lm/ — —_ L{mt/
Zcin - V Cin - anut - V Cout (49)

La réalisation simultanée des conditions (48) et (49) impose I'égalité entre les

étre satisfaite :

inductances des lignes d'entrée et de sortie, et entre les capacités d'entrée et de sortie des

amplificateurs élémentaires :

LIN = LOUT (50)

v = “our
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I‘out/2 I‘out Lout I‘out I‘out/2
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d'entrée LIN/ 2 Lin Lin Lin LIN/ 2
Figure 15 Architecture d'un amplificateur distribué

La fréquence de cassure associée au lignes d'entrée et de sortie est alors identique et

donnée par :

1

Fp = . /—Lm Cm

Le probléme majeur limitant les performances des amplificateurs distribués est lié aux

61y

différentes pertes dans les lignes artificielles d'entrée et de sortie. Lorsque ces pertes
sont prises en compte on montre qu'il existe un nombre d'étages qui conduit a une

amplification maximale. Ce nombre optimal d'étages Nopr est donné par [30]:

=ln(ax)—ln(ae) (52)
a, -a,

opt

ou og et o sont les coefficients d'atténuation des lignes artificielles d'entrée et de sortie
donnés par (53) et (54) lorsque les pertes associées a la partie réelle de I'impédance

d'entrée des amplificateurs élémentaires sont négligées :

&, =Re(\[[R, o+ Ly0)(JCer) | 53

&, = B[ (R our + L) (R + C) | (59
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4.2 Minimisation des pertes dans les lignes artificielles

Minimisation des pertes liées aux inductances

Les pertes dans les inductances des lignes artificielles sont responsables des parametres
R v et Ry our des expressions (53) et (54). Des inductances localisées a facteur de
qualité élevé utilisables aux fréquences millimétriques sont rarement disponibles en
technologie CMOS standard. De plus lorsque des bandes passantes supérieures a
quelques dizaines de GHz sont recherchées comme dans les systemes de
communication a treés haut débit, une synthese réalisée a partir de lignes de transmission
conduit a des performances comparables ou supérieures en terme d'occupation de

surface et d'atténuation.

Dans les technologies CMOS standard on peut implémenter sans difficulté des lignes de
transmission de type micro-strip (MSL) et coplanaires (CPW). L'implémentation d'une
ligne coplanaire a pour avantage de pouvoir utiliser pour réaliser les rubans de masse et
de signal le niveau de métal supérieur qui est le plus épais, alors que l'implémentation
d'une ligne microbande utilise pour son plan de masse le niveau de métal inférieur,

généralement plus mince, mais qui permet d'isoler le substrat conducteur des champs

électromagnétiques.
|Signa| Ground I’Signal Ground
Si3N4 EI=7 Si3N4 8f=7 Gap _n! Gap
| 50, ¢ =4 el
substrate substrate
Si Ground Si
£,=11.9 e=11.9
MSL CPW

Figure 16 Implémentation de lignes microbande et coplanaire en technologie CMOS
standard

Dans le but de minimiser les pertes dans les inductances nous avons comparé les pertes
en dB/nH associées a chaque type de ligne de transmission et pour toutes les
impédances caractéristiques réalisables. La Figure 17 montre les résultats obtenus par
simulation électromagnétique 3d avec une technologie CMOS standard 0.13um [10].
On constate sur la Figure 17 que dans cette technologie les lignes microbandes de faible

impédance caractéristique permettent des coefficients d'atténuation plus faibles que les
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lignes coplanaires. Néanmoins, pour synthétiser une inductance de valeur donnée, une
impédance caractéristique de valeur élevée conduit a une ligne plus courte. Avec ce
dernier critere, qui est le plus pertinent dans notre cas, on s'apercoit qu'une ligne

coplanaire d'impédance caractéristique élevée est le meilleur choix de conception.

9-0 T T T T T T T T T T T T 3-0
o 5 aMSL

750 - or o CPW 125
T I —=— att. pour InH MSL &
c 6.0F —e—att. pour InH CPW 120
g R
g 45 11582
2 .l | 1.3
(_3 3.0 o & “o 0000 OOOOOO'O_. 1.0
3 15| ese9o7° 105
£ I |

0.0 (X

20 30 40 50 60 70 80 90

Zc, Q

Figure 17 Atténuation correspondant a une ligne synthétisant une inductance de 1nH,
et coefficient d'atténuation en fonction de I'impédance caractéristique.
Résultats obtenus par simulation électromagnétique dans une technologie
CMOS 0.13um a la fréquence de 40GHz.

Minimisation des pertes liées aux amplificateurs élémentaires

L'autre source de pertes dans les lignes de transmission artificielles provient de la partie
réelle de 1'impédance de sortie des amplificateurs élémentaires. Les pertes lies a la
partie réelle de l'impédance d'entrée sont en effet négligeables jusqu'aux fréquences
millimétriques dans les technologies CMOS submicroniques dés lors que le transistor

est dessiné avec un degré d'interdigitation suffisant.

Dans le but de réduire les pertes associées a la partie réelle de I'impédance de sortie des
amplificateurs élémentaires nous avons utilisé une architecture d'amplificateur
élémentaire basée sur les travaux de Kimura [31] concernant les amplificateurs
distribués réalisés en technologie InP. La cellule amplificatrice que nous utilisons est
représentée sur la Figure 18. C'est une topologie de type cascode ou 3 inductances ont
été rajoutées afin de diminuer la partie réelle de la résistance de sortie tout en

conservant la stabilité de 'amplificateur global.

Le dimensionnement est conduit de la maniére suivante :
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(1) L'inductance L3z est dimensionnée pour minimiser la partie réelle de l'impédance de
sortie Re(Zs) tout en gardant une valeur positive. La Figure 19 donne un exemple des

résultats obtenus en simulation dans une technologie 0.13um.

(i1) L'inductance L, est dimensionnée afin d'obtenir une valeur positive de Re(Zs) dans

tout le domaine de fréquence (Cf. Figure 20).

(iii) L'inductance L; est dimensionnée afin d'obtenir la stabilité de 1'amplificateur final

(Cf. Figure 21).

La Figure 22 montre I'augmentation sur la partie réelle de 1'admittance de sortie obtenue
par l'utilisation de cette technique. Ces résultats ont été obtenus en simulation dans le

cadre d'une technologie CMOS 0.13um.

Output line

Input line

Figure 18 Architecture de l'amplificateur élémentaire a compensation de pertes

Figure 19 Influence de l'inductance L3 sur la partie réelle de 'impédance de sortie de
I'amplificateur élémentaire.
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Figure 20 Influence de l'inductance L, sur la partie réelle de I'impédance de sortie de
I'amplificateur élémentaire.

20
15 f——u

L S S S

40 45 50 55 60
Frequency, GHz

Figure 21 Influence de l'inductance L; sur la stabilit¢ de l'amplificateur distribué
finalisé.
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Figure 22 Effet de la compensation des pertes sur la partie réelle de 1'admittance de
sortie.

4.3 Dimensionnement des amplificateurs distribués a bande
passante maximale

Lorsque des bandes passantes tres élevées sont requises il est fondamental de respecter
I'égalité des vitesses de phase dans les lignes artificielles d'entrée et de sortie. Nous
avons vu au paragraphe 4.1 que lorsque cette égalité était associée a 1'égalité des
impédances caractéristiques des lignes il était nécessaire d'utiliser des cellules
élémentaires d'amplification dont les capacités d'entrée et de sortie étaient égales. La
capacité d'entrée des étages d'amplification courants utilisant des transistors a effet de
champ étant plus élevée que celle de sortie diverses solutions d'équilibrage ont été
étudiées. La technique la plus utilisée avec les transistors HEMT est la division
capacitive dans la ligne d'entrée qui consiste a attaquer les grilles du transistor d'attaque
par un diviseur capacitif permettant de réduire la valeur de capacité vue par chaque
inductance [32]. Cette technique a en outre 1'avantage de réduire les pertes associées a la
ligne d'entrée qui ne sont plus négligeables en tres hautes fréquences. L'inconvénient
principal est la division d'amplitude qui est réalisée sur le signal d'excitation du
transistor. Cette réduction de l'amplification de chaque étage se répercute directement

sur I'amplification globale de l'amplificateur.

Pour atteindre une amplification suffisante sans consommation prohibitive avec une
technologie CMOS standard nous avons préféré équilibrer les capacités d'entrée et de

sortie en utilisant une cellule d'amplification de type cascode avec un transistor grille
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commune dessiné avec un développement de grille plus important que celui du
transistor en source commune. La configuration cascode a en outre l'avantage de
minimiser le couplage sortie-entrée ainsi que les pertes liées a la partie réelle de

l'impédance de sortie.

Le dimensionnement du développement de grille nécessaire s'obtient aisément en
combinant les relations (48), (50), et (51) qui montrent que la valeur de la capacité
d'entrée et de sortie des étages doit satisfaire la relation :

Cs= !
TR, f

(55)

lorsque une bande passante de valeur fc est recherchée avec des valeurs d'impédance
d'entrée et de sortie égales a Ry. Lorsque une bande passante maximale est recherchée il
convient alors d'utiliser pour chaque amplificateur €lémentaire un courant de

polarisation qui maximise la fréquence maximale d'oscillation fp,x.

Une fois la cellule d'amplification élémentaire dimensionnée on peut déterminer la
valeur des inductances nécessaires et les coefficients d'atténuation de lignes d'entrée et
de sortie ag et og qui doivent prendre en compte la technique de réduction des pertes
présentée au 0.0. On peut alors en déduire le nombre d'étage optimal qui permet de
maximiser l'amplification a l'aide de (52) si aucune contrainte de consommation de

puissance n'est imposée.

44 Résultats

Cette démarche a été appliquée a la réalisation d'un amplificateur distribué a bande
passante et a gain maximum. L'objectif de ce travail de type exploratoire était d'étudier
les potentialités des technologies CMOS standard pour la réalisation de composants

pour les systemes de communication a tres haut débit.

La description électrique est donnée sur la Figure 23. Cet amplificateur comporte 7
étages pour maximiser 1'amplification de puissance. La technique de compensation des
pertes décrite au paragraphe 0.5 a été utilisée pour les étages d'amplification élémentaire
de type cascode asymétrique. Afin de minimiser les pertes dans les inductances, toutes

les inductances ont été synthétisées par des trongons de lignes coplanaires d'impédance
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caractéristique de 88Q. La photographie du circuit représentée sur la Figure 24 montre

une surface de 2.5x0.8 mm?Z.

7 stages
Al
00 (889 88 Q 88 Q 88 Q 7
3pF | 300 ym 300 ym 300 ym 300 ym
}7

‘\}7

88 Q
50 ym

Input

88 Q 88 Q
300 ym 300 ym

Figure 23 Description électrique de 'amplificateur distribué a amplification maximale.

Figure 24 Photographie de l'amplificateur distribué a amplification maximale.

Les caractéristiques €lectriques simulées et mesurées pour une consommation de 55 mA
sous 2.5 V sont représentées sur la Figure 25. Comme on peut le voir en examinant la
Table 1 du paragraphe 2.1 présentant 1'état de I'art de 'amplification distribuée CMOS,
cet amplificateur distribué présente les meilleures performances en terme de produit

gain-bande passante en technologie CMOS standard [10].
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Figure 25 Comparaison simulation expérience des parametres S de l'amplificateur
distribué.

5 METHODOLOGIES D'INTERFACAGE ET DE MISE EN
BOITIER DES CIRCUITS ET SYSTEMES INTEGRES LARGE
BANDE ET FAIBLE COUT

Pour les applications hautes fréquences et large bande l'utilisation des techniques
d'interfagages conventionnelles conduit a des colits de production relatifs aux boitiers et
carte-support exagérés en regard du cofit du silicium. En effet la bande passante requise
pour les systetmes de communication large-bande actuels exige des boitiers de grandes
bandes passantes jusqu'alors réservés a des applications ne nécessitant pas des
composants de tres faible colit. Dans ce paragraphe nous présentons des techniques
d'interfagage permettant d'augmenter la bande passante des transitions carte — boitier —

circuit intégré qui autorisent 1'emploi de boitiers a faible cofit pour ces applications.

51 Intégration de la transition carte-boitier-circuit intégré dans
un filtre de type passe bas

Lorsque la fréquence est suffisamment basse, le schéma équivalent d'une
transition carte — boitier — circuit intégré se réduit a une topologie en it de type passe-

bas [33]. La Figure 26 montre le modele électromagnétique d'une transition carte-
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boitier-circuit intégré d'un boitier de type MLF faible colit. En utilisant les parametres S
obtenus par la simulation électromagnétique de ce modele on peut obtenir la valeur des

éléments du schéma équivalent localisé représenté sur la Figure 27 a partir des

équations :
. 1 1
L,...(f)=-imag((—+—)/2)/2x.f) (56)
Y(I,Z) Y(Z,l)
Cdie—exzracted (f) = lmag ()](1,1) + )/(1,2) ) /(2ﬂf) (57)
Cpcb—extracted (f) = imag(Y(Z,Z) + Y(Z,l) ) /(Zﬂf) (58)
Figure 26 Modele électromagnétique d'une transition carte-boitier-circuit intégré
d'un boitier de type MLF.
DIE port Lexracted PCB port
O oo O
C
die_extracted peb_extracted
Figure 27 Schéma équivalent localisé d'une transition carte-boitier-circuit intégré
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En examinant les variations normalisées des parametres extraits obtenus a partir des

équations (59)-(61) on peut appréhender le domaine de validité du modele localisé.

ll(f) = 2ﬂ‘f'Lextracted (f)/ZO (59)
Cl(f) = 2‘7-[f 'ZOCdie—exzracted (f) (60)
C2(f) = 2ﬂf 'ZOCpcb—exzracted (f) (61)

La Figure 28 montre les variations des valeurs normalisées du modele localisé en
fonction de la fréquence. On s'apercoit sur cette figure que le modele localisé présente
une bonne approximation de la transition jusqu'a la fréquence de 9GHz notée fjieqr sur la
Figure 28. Cette fréquence correspond a une déviation de 10% par rapport a la valeur

extraite en basse fréquence pour le cas le plus défavorable.

2,0 =20
1 —®*—¢, 1
1,8 418
] ——1 R
e _
1,61 vY—C linear Lo 1,6
| o
1,4 et 414
— ] a”
c 1,24 s —H 1,2
=} _ 'E(
g _ < -1,0
§ 101 A ,
= s
g o8- o 08
‘6 4 4
< 0,6 06
4 'g 4
0,4 s H04
| o |
'I
0,2 /: Ho02
0,0 = ——————— , 0,0

—TT T T T T
0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

Freq, GHz

Figure 28 Valeurs normalisées des éléments du modele équivalent d'une transition

carte-boitier-circuit intégré d'un boitier de type MLF.

A partir de la topologie du modele équivalent localisé de la transition carte-boitier-

circuit intégré de la Figure 27 on peut rajouter des capacités 0C, et 0C,sur les deux

acces de la transition selon le schéma de la Figure 29 afin d'obtenir un filtre passe bas
du troisieéme ordre répondant a un gabarit standard de type Tchebycheff ou Butterworth

par exemple. La capacité SC, coté circuit intégré peut étre intégrée sous forme de

capacité MIM sans surcolit notable en terme de surface et avec des performances
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suffisantes. La capacité 0C, coté carte peut étre réalisée par une section de ligne de

faible impédance caractéristique au prix d'une augmentation de la surface de la carte et

sans adjonction d'un élément supplémentaire.

Nous avons appliqué cette technique pour augmenter la bande passante des boitiers a
faible colit. A titre d'illustration nous présentons dans la suite de ce paragraphe les
résultats que nous avons obtenus sur un boitier de type MLF. Afin d'augmenter sa bande
passante nous avons synthétisé un filtre passe bas de Chebyshev d'ordre 3 et
d'ondulation 0.01dB et de fréquence de cassure 10.3 GHz autour du schéma équivalent

localisé de la transition carte-boitier-circuit intégré.

Cette synthese nécessite d'implémenter des capacités additionnelles de valeur :

5C, =200 fF
5C, = 145 fF

La Figure 30 montre le modele électromagnétique de la transition modifiée et la Figure
31 les résultats obtenus pour la transition de référence et pour la transition modifiée. On
peut constater que la transition modifiée permet d'étendre notablement la plage de

fréquence correspondant a des pertes en réflexion acceptables (-15dB ou -20dB par

exemple).
equivalent® ,  ,cell
uncompensated PCB to DIE transition
DIE port Lo PCB port
s ' A : 20
7711 ! 770 Cpcb extram; B : 77_@
‘C1 : die_extracted B ' -Cz
Figure 29 Filtre passe bas intégrant la transition carte-boitier-circuit intégré
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Figure 30 Modele électromagnétique de la transition modifiée correspondant a une
réponse de Chebyshev d'ordre 3 et d'ondulation 0.01dB et de fréquence de
cassure 10.3 GHz.

04 ——RL_w_comp 10
—e—RL_w/o_comp

-50 T T T T T T T T T T T T T T -50

frequency, GHz

Figure 31 Réponses comparées de la transition initiale et de la transition modifiée.
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52 Intégration de la transition carte-boitier-circuit intégré dans
un filtre de type passe bande

Une deuxieme approche, intéressante pour la mise en boitier de systemes de type
passe bande, consiste a intégrer la transition carte — boitier — circuit intégré dans un
filtre passe bande global faisant intervenir de éléments localisés coté circuit intégré, et
des éléments distribués coté carte incluant la présence d'inverseurs d'admittances [35].
Cette approche permet, comme la précédente, d'obtenir un gain de performance
significatif en terme de bande passante, de fréquence maximale d'utilisation, et de
valeur d'adaptation, sans ajout de composants annexes sur la carte. En outre on obtient
une fonction de filtrage supplémentaire sans modification significative des pertes
d'insertion car la synthese du filtre se fait par 'utilisation d'éléments a fort coefficient de

qualité (bonding wires, troncons de lignes sur la carte).

La Figure 32 montre le schéma électrique de la transition carte-boitier-circuit intégré
modifiée permettant de synthétiser un filtre passe bande d'ordre 3 dont la topologie est

donnée sur la Figure 33.

PCB side « PCBWDIEE _ | DIEside
transition
Z,,90° | eeecececcacdececacaa- -
27 .
(i?werter) ’ LC1 alg, %
l,=g,/a '
1791 | '
YT
l~ ‘ "
REEETE RO . ecslresdacdas PP S 1 G
2 : ¥ :
) L. C
' 90° : 2 PRV
‘ ' - P Y=0@f
T . X ' ¢
O . S e A .
O
Figure 32 Schéma électrique normalisé de la transition carte-bofitier-circuit intégré

modifiée.
Le filtre est synthétisé par trois résonateurs notés LC1 LC2 LC3 sur la Figure 32. Un
troisiéme résonateur de faible coefficient de qualité (c;//1/c;) permet d'annihiler I'effet
de la capacité du plot d'entrée du circuit intégré c; dans la bande passante recherchée.
Ce résonateur nécessite 1'implémentation de 1'inductance 1/c; dans le circuit intégré. Le
résonateur série LC1 est constitué par l'inductance 1; qui est fixée par la topologie du

boitier utilisé et par une capacité MIM de valeur normalisée 1/1; sur le circuit intégré.
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Les deux autres résonateurs du filtre, LC2 et LC3, sont constitués par des lignes quart
d'onde en court circuit. La capacité parasite ¢, de la transition coté carte est absorbée
dans le résonateur quart d'onde LC2 en modifiant la fréquence d'accord de ce dernier.
L'équivalence avec la topologie représentée sur la Figure 33 est obtenue en utilisant la
lignes quart d'onde d'impédance ZC?2 qui joue le role d'un inverseur d'admittance autour

de sa fréquence centrale.

POB pot DIE port
o 5
| 0,2 /
- al, -
al, 2 aly 4/
0 0
Figure 33 Schéma normalisé du filtre passe bande équivalent a la transition

modifiée.
La Figure 34 montre le modele électromagnétique d'une transition modifiée de ce type
dans le cas du boitier MLF présenté au paragraphe précédent et pour une utilisation dans
la bande UWB ECC 6-8.5GHz. Les lignes de transmission sont de type coplanaires et le
filtre passe bande correspond a une réponse de Chebyshev d'ordre 3 de bande relative
35%. Les performances obtenues en simulation sont données sur la Figure 35. Ces
résultats utilisent les résultats de la simulation électromagnétique pour ce qui concerne
le circuit imprimé et le boitier et les modeles de la technologie pour ce qui concerne le
circuit intégré. Tous les détails concernant les matériaux et la technologie du boitier sont
donnés dans la référence [35]. Les pertes d'insertion dans la bande passante présentent
une 1éger accroissement de 0.5dB par rapport a celles de la transition brute. Néanmoins
la transition modifiée permet d'intégrer le filtre passe bande et permet d'obtenir un

coefficient de réflexion bien inférieur ( Cf. Figure 31).
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Figure 34 Modele électromagnétique de la transition modifiée.
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Figure 35 Coefficients de réflexion et de transmission de la transition modifiée.
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6 CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre nos travaux concernant I'amplification large bande

pour systemes intégrés CMOS.

Pour ce qui concerne les amplificateurs large bande a adaptation LC nous avons proposé
une nouvelle architecture d'amplificateurs qui permet de contrdler des bandes passantes
relatives de faibles étendues. Cela permet de répondre aux besoins la nouvelle norme
ECC 6-8.5GHz dont la bande passante ne pouvait étre obtenue avec l'architecture
traditionnelle proposée dans la référence [22]. Pour les grandes bandes relatives qui
correspondent a la norme FCC 3.1-10.6GHz nous avons proposé une amélioration de
l'architecture donnée dans [22]. Pour ces deux types d'amplificateurs nous avons
propos€ une méthode de dimensionnement qui permet d'optimiser le facteur de bruit et
I'amplification en tension. Les résultats obtenus avec ces architectures ont été comparés
aux divers résultats publiés a ce jour et montrent des performances intéressantes en

terme de compromis amplification/bruit/consommation.

Pour ce qui concerne les amplificateurs distribués CMOS nous avons cherché a
maximiser les performances réalisables en terme de produit gain-bande passante dans
les technologies standard. Une méthode de conception basée sur la minimisation des
pertes dans les lignes artificielles dans le contexte de ces technologies nous a permis
d'obtenir un prototype qui présente 1'état de I'art des performances en terme de produit

gain-bande passante pour une technologie CMOS standard.
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Chapitre 3 Convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréguence en RFID

1 INTRODUCTION

Les besoins en terme de distance de communication des applications d'identification
sans contact (RFID) ont conduit a la mise en ceuvre récente de nouvelles normes dans la
bande de fréquence UHF. Une des clefs de l'augmentation de la distance de
fonctionnement dans les étiquettes RFID passives est la performance du circuit de télé-
alimentation. Les premiers circuits industriels ont utilis€ pour ces circuits une
architecture de multiplieur de tension de type Dikson réalisée avec des diodes Schottky.
Malgré les trés bonnes performances dynamiques des diodes Schottky et leur faible
tension de déchet les distances de fonctionnement mesurées sur les étiquettes de
premiere génération étaient insuffisantes. De nombreux efforts de recherche ont été
développés ces dernieres années pour (i) optimiser le fonctionnement de ces circuits
multiplieurs de tension, (ii) utiliser des composants actifs a plus faible colit de

fabrication, (iii) proposer de nouvelles architectures.

La topologie des multiplieurs de tension de type Dikson étant connue
I'amélioration de leurs performances résulte d'une meilleure modélisation de ceux-ci a
partir des parametres pertinents maitrisés par le concepteur. En effet, le comportement
fortement non linéaire de ces circuits, dont les éléments actifs travaillent en
commutation, limite I'intérét de I'utilisation des techniques d'optimisation souvent mises
en ceuvre en conception de circuit. Une des difficultés résulte du fait que le multiplieur
est directement attaqué par l'antenne de 1'étiquette sans contact. On peut montrer qu'en
terme de transfert de puissance et de tension, cette antenne doit étre adaptée en
impédance au circuit. L'impédance d'entrée du circuit ayant un comportement fortement
non linéaire, toute variation de parametre se traduit par une modification de l'antenne
optimale permettant d'évaluer les performances du circuit étudié. Cette difficulté
entraine la quasi impossibilité d'effectuer des analyses systématiques pour obtenir
l'influence des parametres de conception. En outre toute analyse de type temporel
consomme un temps de calcul conséquent puisque la période de la porteuse qui attaque
le multiplieur est inférieure de plusieurs décades aux constantes de temps des circuits
d'alimentation. Ces difficultés ont longtemps retardé la réalisation de multiplieurs
optimaux. Ce verrou a été levé en 2005 pour les composants bipolaires et les diodes

Schottky par une modélisation des multiplieurs faisant intervenir les fonctions de Bessel
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[1], la non linéarité intervenant en fonction du rapport de l'amplitude de 1'onde de

tension d'attaque du multiplieur a la tension thermodynamique.

2 ETAT DE L'ART

De nombreuses études sur les circuits de conversion RF/DC ont été effectuées dans le
passé en particulier dans le domaine des micro-ondes. Toutefois dans le domaine de la
RFID les puissances et les technologies mises en jeu sont tres différentes. A quelques
metres d'un lecteur la puissance recue par 1'étiquette est de l'ordre d'une dizaine de uW
et les technologies de réalisation doivent satisfaire a des exigences séveres en terme de
colit de production. Les premier circuits spécifiques a la RFID ont été dimensionnés et

optimisés en utilisant des modeles sommaires [2],[3],[4].

Dans la référence [1] les auteurs proposent une modélisation des convertisseurs RE/DC
intégrés a plusieurs étages ou multiplieurs de tension utilisant des diodes bipolaires ou
des diodes shottky comme composants actifs. Cette modélisation prend en compte la
non linéarité de la caractéristique courant-tension et permet d'obtenir I'équation

caractéristique du multiplieur suivante :

Iu w\_ . (W
() i) =)

ou Iy est le courant statique délivré en sortie, Is le courant de saturation de la diode, Vy

la tension statique de sortie, Vo l'amplitude créte de la tension RF d'attaque, N le
nombre d'étages du multiplieur, Vt la tension thermodynamique, et By le terme d'ordre

0 de la fonction de Bessel modifiée de premiere espece.

Cette équation caractéristique permet de déterminer l'amplitude de la tension RF
nécessaire a I'obtention des conditions de sortie désirées, en fonction du nombre d'étages

et de la dimension des composants actifs au travers du courant de saturation.

Cette modélisation permet en outre d'obtenir la partie réelle de 1'admittance d'entrée
pour le premier harmonique. L'impédance d'entrée complete s'obtient en ajoutant 1'effet
des capacités de jonction des diodes. Il convient de remarquer que la détermination de
I'impédance d'entrée correspondant a des conditions de sortie données est fondamentale

pour la conception du multiplieur ainsi que pour la conception de l'antenne de
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I'étiquette. En effet le caractere fortement non linéaire des multiplieurs de tension fait
qu'il est difficile d'obtenir en simulation des conditions d'attaque qui correspondent a un

point de fonctionnement désiré.

Enfin a partir des données précédentes on peut déterminer le rendement en puissance du
multiplieur. Ce rendement étant affecté par les pertes liées au substrat conducteur des
technologies a faible colit de fabrication la modélisation de I'impédance d'entrée
proposée integre les pertes substrat des diodes. Malheureusement I'étude trés complete
présentée dans cette publication n'est pas validée par des mesures et ne s'applique pas

aux multiplieurs réalisés avec des diodes congues a base de transistors MOS.

Dans la référence [5] les auteurs proposent une modélisation des multiplieurs de tension
a base de transistors MOS. Les grandeurs caractéristiques du multiplieur s'obtiennent de
maniere phénoménologique a partir des caractéristiques mesurées ou simulées sur les

diodes constitutives du multiplieur. La tension de polarisation de chaque diode MOS
notée ﬁ s'obtient a partir de I'équation caractéristique du régime statique du

multiplieur :

T
/"'.-D [vp(t)]dt = 15T
0 (2
ol ip et vp sont respectivement le courant et la tension appliquée a la diode MOS, Ioyr

le courant statique de sortie et T la période du signal RF.

A partir de la caractéristique statique courant tension de la diode MOS, on peut

construire des abaques (Cf.Figure 1) qui permettent de relier la valeur de la polarisation
de chaque diode a I'amplitude v,, pour des valeurs fixées du courant de sortie Ioyt. La
tension de sortie du multiplieur s'obtient alors en fonction du nombre d'étages par

I'équation :

Vour = 4NV, (3)
Une procédure similaire permet de déterminer les éléments du schéma équivalent non
linéaire du multiplieur donné sur la Figure 2. Le principal inconvénient de ce modele
tient a son caractere phénoménologique qui ne permet pas d'obtenir de maniere directe

l'effet des parametres de conception que sont les dimensions des transistors et le nombre

90



Chapitre 3 Convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréguence en RFID

d'étages. Ce modele montre une bonne concordance avec les mesures et a été appliqué a
la réalisation d'un multiplieur pour une application RFID dans une technologie CMOS
sur substrat saphir qui présente un rendement d'une valeur de 37% tres supérieur a ceux

atteints dans les technologies a faible coft [6].

0.4 |
-
0.35 1 Tout = 0 A
?r:nt. — ';,U.ft - 3 )
3} out = v L “m e ; ) |
. Iout = 5 pA
> 025 | Tout = 10 uA |
g -4
e
015 # |
0.1
0.05
0 - : L L - I
0 0.1 02 0.3 0.4 0.5 0.6

Input voltage oy, V

Figure 1 Abaque reliant la polarisation d'une diode MOS a l'amplitude de la tension RF
[5].

’ifin ROllt I()nt

Vin Rin =Ci11 “b ('Ui n ) v;)llt

O O

Figure 2 Schéma équivalent non linéaire du multiplieur

Dans la référence [7] les auteurs développent un modele des multiplieurs de tension a
base de diodes MOS qui permet de décrire l'influence des parametres de conception sur
la tension de sortie et le rendement du multiplieur. Ce modele rend compte de
lI'influence du courant inverse circulant dans la diode MOS qui peut devenir important
lorsque des transistors a tres faible valeur de tension de seuil sont utilisés. L'effet des
non linéarités est pris en compte classiquement au travers d'une caractéristique courant
tension quadratique des transistors en régime de forte inversion mais avec une
simplification valide pour les petits angles de conduction. Le modele integre 1'effet des
capacités parasites liées aux transistors ainsi qu'aux armatures des capacités MIM. Les

équations caractéristiques du multiplieur pour le régime statique sont données par :
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2/5
, 157 Loer/2V7 \
Ifbow:)st = I’; - Vé n =

i
I W ey
Tog =L+ -2 22 (1= eV (14 AV
. 2 i il ) ( bVa) 5)
C
Vi=—+—V,
C + Cpar (6)

Dans ces expressions Vpeos €St la tension statique produite par chaque étage du
multiplieur, V, et V,' respectivement I'amplitude du signal RF et la valeur effective vue
par chaque diode compte tenu des capacités parasites (Cf. équation (6)), Vi, la tension
de seuil des transistors MOS, W et L leurs dimensions, Ip le courant de sortie du
multiplieur et Ipess le courant statique compte tenu des fuites liées au courant inverse
dans les diodes. La principale faiblesse de ce modele provient de ce que les pertes liées
au substrat ne sont pas prises en compte. En outre aucun commentaire n'est donné sur la
modélisation de l'impédance d'entrée. Les auteurs annoncent des rendements de
conversion de l'ordre de 25% pour des multiplieurs comportant un nombre d'étages
élevés (voisin de 10) dans une technologie CMOS de 0.18um. C'est un résultat excellent
pour une technologie standard et pour des puissances d'attaque typiques des application
RFID. Toutefois aucun renseignement n'est fourni sur la tension de seuil des MOS
utilisés ni sur la présence de circuits de protection pour les décharges électrostatiques
sur les prototypes mesurés. En outre le bilan de puissance qui sert de base au calcul du

rendement est fait dans des conditions de trés forte désadaptation.

3 ETUDE DES MULTIPLIEURS DE TENSION INTEGRES

Nous limiterons cette étude aux multiplieurs de tension intégrés basés sur la topologie
proposée par DIKSON fonctionnant en hautes fréquences, et plus particulierement aux

multiplieurs réalisables dans les technologies CMOS standard.

3.1 Architecture

L'architecture d'un convertisseur de tension RF/DC de type DIKSON (multiplieur de
DIKSON) est représentée sur la Figure 3. Dans I'hypoth¢se de diodes idéales
(interrupteurs unidirectionnels sans seuil) et de capacités de valeurs infinies, la tension

continue de sortie vaut en régime permanent :
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Ve =2NV,, (7)
N est le nombre d'étages du multiplieur, et Vrr I'amplitude de la tension sinusoidale

d'entrée.

DC
VRFT

Figure 3 Architecture d'un convertisseur RF/DC de type DIKSON.

Lorsque le multiplieur est chargé il fournit un courant continu utile de valeur Ipc et 1'on

définit son rendement de conversion comme :

Bpc
Ne=—" (8)
Ber

ou Pgp est la puissance RF absorbée a l'entrée du multiplieur et Ppc la puissance utile en
sortie. Dans les multiplieurs réels et dans la gamme de fréquence UHF ce rendement est
nettement inférieur a 1'unité en raison du seuil des redresseurs utilisés et des éléments
parasites des divers composants. Les composants qui sont généralement utilisés pour
réaliser la fonction de redressement sont les diodes schottky en raison de leur faible
tension de déchet, et les transistors MOS montés en diode car ils ne nécessitent pas

d'étape technologique supplémentaire dans une technologie CMOS standard.

3.2 Modgélisation des multiplieurs a base de diodes Bipolaires ou
Shottky

Description du modele développé

La modélisation des multiplieurs a base de composants bipolaires pour les
convertisseurs RF/DC UHF a été développée dans la référence [1]. La transposition de

ces résultats aux diodes Shottky est immédiate puisque la relation courant-tension de
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ces deux composants est décrite par la méme loi non linéaire au coefficient de non
idéalité pres. Nous proposons ci-apres une modélisation simplifiée de ces multiplieurs
permettant de déterminer directement la valeur de I'excitation Vgp nécessaire a
I'obtention d'un point de fonctionnement donné en sortie. En outre cette modélisation
donne la valeur de 1'impédance d'entrée dans les mémes conditions, ce qui permet de
connaitre la puissance disponible nécessaire a 1'obtention d'un point de fonctionnement
donné, ou bien la distance de fonctionnement lorsque la puissance d'émission est fixée
par une norme. Cette modélisation simplifiée est valide lorsque l'amplitude de
I'excitation est grande devant l'unité thermodynamique Vr, ce qui correspond a la

plupart des cas pratiques.

L'analyse du multiplieur en régime permanent montre que le courant continu Ipc qui
alimente la charge Ry circule depuis la masse au travers de toutes les diodes Dy qui se
trouvent en série pour ce régime. Si l'on consideére que ces diodes sont identiques, on
peut montrer que la tension continue Vpc se répartit également sur chaque diode dont la

polarisation vaut :

Vv
v, —_ Yoc 9
bias 2N ()

Pour ce qui concerne le régime variable on peut considérer que la tension sinusoidale
d'entrée s'applique sur chaque diode si les valeurs des capacités C du multiplieur ont une
impédance négligeable a la fréquence RF. En utilisant le modele de diode donné sur la

Figure 4 et la relation courant-tension classique :

1))

i, =1 e" -1 (10)

ou Ig est le courant de saturation de la diode et n le coefficient de non idéalité, on

obtient :

+.

~Yoe L YRE o)

iy =I|e "Vre -1 (11)

La décomposition du courant ip en série de Fourrier permet de déterminer la relation

entre le courant Ipc, la tension Vpc et I'amplitude de la tension alternative d'entrée Vgp:
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Vb
I = IS(IO(x)e Nt -1]

VRF

nVv,

(12)

avec X =

Dans cette relation I(x) est la fonction de Bessel modifiée de premiere espece.

A
Y ——C
IqSUB_Diode b
BW
| | |
|| K
CSUB,Diode

Figure 4 Modele simplifié de la diode Schottky.

Lorsque 1'on s'intéresse aux fonctionnement de multiplieurs qui alimentent des charges
absorbant un courant trés supérieur au courant de saturation on peut négliger le
deuxieme terme de 1'équation (12). En outre, lorsque l'amplitude de la tension Vgp est

grande devant 'unité thermodynamique V-, on peut utiliser les simplifications :

=~1 lorsque x=Vi>>1 (13)
Io(x) nv;

lorsque x = Ver. >>1 (14)
2rx nv,

Dans ce cadre d'hypothese 1'équation caractéristique d'un multiplieur a N étages
permettant de relier la tension de sortie Vpc et son courant utile Ipc a I'amplitude de

I'excitation Vgg est donnée par :

I % 1%
Ln D/)=x— p¢__ 1/ 1n(27x) avec x =8 >>1 15
( I NnV, V) Ln(2x) nv (1>

T

Pour un objectif donné en terme de courant et de tension de sortie (Vpc,Ipc), I'équation
(15) permet de déterminer, pour un nombre d'étage N donné, I'amplitude de la tension

Vgrr nécessaire.
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Dans le méme cadre d'hypothése l'amplitude Ip; du premier harmonique du courant

circulant dans les diodes vaut :

e =21, (16)

On peut donc déterminer la valeur de la partie réelle de 1'admittance d'entrée pour le

premier harmonique d'une diode :

Ry = = Ve (17)

Diode — Im - 2 IDC
L'admittance d'entrée compléte s'obtient en ajoutant les éléments parasites des diodes et
des capacités MIM. En utilisant le schéma équivalent de la Figure 5 pour les capacités C
du multiplieur et de la Figure 4 pour les diodes, on obtient pour la configuration
optimale (en raison de la dissymétrie du modele) I'admittance de sortie ci-dessous ou

l'effet des harmoniques d'ordre supérieur a 1 du courant ont été négligés :

Y, =R, /C, avec
CIN =N (ZCD + CSUB—Diode + CSUB—MIM )

R, =R///R, (18)
Rl = RDiode R2 = i RSUB—Diode RSUB—MIM
2N N RSUB—Diode + RSUB—MIM
C
||
|
RSUB?MIM —
CSUB?MIM

Figure 5 Schéma équivalent simplifié¢ d'une capacité¢ MIM.

Validation du modele a partir de modeles "fondeur"

La modélisation présentée au paragraphe précédent a été validée en comparant les
résultats prévus par le modele analytique aux résultats de simulation obtenus en utilisant
la bibliotheque d'une technologie CMOS représentative des applications visées. Les

modeles de la technologie incluent les éléments parasites vers le substrat. Les éléments
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du schéma équivalent des diodes et des capacités MIM ont été caractérisés a partir de
simulations en utilisant les modeles de la bibliotheque. Le modele de la diode Schottky
est un modele ELDO de niveau 3. L'objectif des comparaisons modele analytique
simulation que nous présentons est de vérifier que les hypotheses faites pour le calcul

des différents éléments non linéaires du schéma équivalent du multiplieur sont fondées.

Les comparaisons présentées sur les figures ci-dessous montrent que notre modélisation
permet de prévoir avec une bonne précision l'amplitude nécessaire a 1'obtention d'un
point de fonctionnement donné en sortie de multiplieur, ainsi que la partie réelle de son

admittance d'entrée pour différents nombre d'étages.

Figure 6 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes Schottky a 2 étages pour différentes charges.

Figure 7 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes Schottky a 3 étages pour différentes charges.
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Figure 8 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes Schottky a 4 étages pour différentes charges.

Figure 9 Comparaison modele-design kit de la partie réelle de 1'admittance d'entrée d'un
multiplieur a diodes Schottky pour différents nombres d'étages.

33 Modélisation des multiplieurs a base de "diodes MOS"

Description du modele

Les diodes Schottky sont des composants performants pour la réalisation de multiplieurs
de tension dans la gamme de fréquence UHF car elles présentent un courant de
saturation élevé en regard de leur surface active. On arrive donc a des diodes présentant
un rapport courant/tension €levé pour le courant nominal associé a des valeurs de
capacités et de pertes substrat faibles. Le principal inconvénient est le fait que ces
composants ne sont pas disponibles dans les technologies standard car elles "coltent"
des étapes technologiques supplémentaires. Ce dernier inconvénient a motivé de
nombreux travaux de recherche destinés a réaliser des multiplieurs dans des

technologies standard en remplacant les diodes Schottky par des transistors MOS
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montés en diode. Nous décrivons dans la suite de ce paragraphe un modele de
multiplieur de tension a base de transistor MOS qui prend en compte la non linéarité de
la caractéristique courant tension de cet élément actif et qui permet d'obtenir l'influence

des parametres de conception sur les caractéristiques du multiplieur [8].

Le schéma d'un multiplieur de tension a N étages a base de transistors MOS est donné
sur la Figure 10. L'architecture est identique a celle du multiplieur a base de diodes

Schottky donnée sur la Figure 3.

f ] . | 1
. cm
Z . [
A Tl C AT, e
o, o, I [ . i ] - Oy
Vi Tc.-.-. cm== (V. 7RI
Figure 10 Schéma électrique d'un multiplieur a base de transistors MOS.

La différence essentielle provient de ce que la caractéristique courant-tension d'une
diode a base de transistors MOS ne suit pas une loi de type exponentielle, mais plut6t
quadratique lorsque les longueurs de grille sont élevées, ou bien quasi linéaire pour les

transistors a grille submicroniques.

Nous nous plagcons, pour la suite du paragraphe sur la modélisation des multiplieurs
MOS, dans I'hypotheése de transistors a canal long dont le courant en régime de forte
inversion sera décrit par la loi simplifiée donnée en (19). Néanmoins la modélisation
présentée est aisément transposable aux transistors submicroniques en utilisant une loi
de type linéaire. Nous présentons notre modele dans ce cadre d'hypothese car la
technologie qui nous a permis de le valider interdit le dessin des transistors a faible
tension de seuil (MOS naturels) avec des longueurs de canal submicroniques.

I, = KDE(VG -v,) (19)

DS

Dans la relation (19) Kp est une constante qui dépend de la technologie, et V- la tension

de seuil du transistor.

En faisant la méme analyse du multiplieur a MOS que celle qui a été faite pour les

multiplieurs bipolaires au paragraphe précédent, on peut déterminer le signal
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d'excitation des diodes MOS qui est représenté sur la Figure 11. La tension Vpg est ainsi
la superposition d'une polarisation Vs donnée par la relation (9) avec le signal

sinusoidal d'amplitude Vgg.

vds A

Vi {\ NEI

N|§l

Vbias %
«»
y/2
Figure 11 Excitation de la diode MOS dans le multiplieur de tension.

On peut déterminer a partir de la Figure 11 l'angle de conduction y du transistor défini

comme l'intervalle ou la tension grille source Vs dépasse le seuil Vr.

y = 2 arccos (Mj (20)

RF

Cet angle de conduction est reli¢ a 'amplitude de la tension RF par la relation :

— Ve = Vs

=0

En considérant que le courant de drain est nul en dehors de la période de conduction, un

Ve 1)

développement en série de Fourrier permet de calculer la composante continue et les
harmoniques du courant circulant dans les diodes MOS. On obtient, en utilisant la loi
courant-tension (19), I'expression (22) qui permet de relier la tension de sortie Vpc et le

courant utile Ipc du multiplieur a 'amplitude de 1'excitation Vgg:

I, = ILI;—VZV;F [(1+ 2x2)arccos(x) —3x\/1—x2}

VT - VBIAS
VRF

(22)

avec X=

L'amplitude Vgp étant connue on peut calculer la valeur du fondamental du courant

circulant dans chaque diode :
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2
I, = KW Ve, {\/1 -x’ (4 +32x J — 2xarccos (x)} (23)

2L

ainsi que la résistance équivalente de chaque diode pour le premier harmonique :

\%
RMOS =
IDSI

(24)

L'admittance d'entrée complete s'obtient, comme pour le multiplieur a diodes Schottky,
en ajoutant les éléments parasites des diodes MOS et des capacités MIM. En utilisant le
schéma équivalent de la Figure 12 pour la diode MOS, on obtient pour la configuration
optimale 1'admittance de sortie ci-dessous ou l'effet des harmoniques d'ordre supérieur a

1 du courant a été négligé :

Yy =R, /C, avec

C = N(ZCD +2Csup_nos + Csus-rm )

R, =R /IR, (25)
I R,R R

MOS ~ “SUB-MOS R = SUB-MIM

= 2
2N Ry05 + Ryyp_vios N

1

L

CSUB CSUB

Rsus Rsue

Figure 12 Modele d'une diode MOS.

Validation du modele a partir de modeles "fondeur"

La modélisation présentée au paragraphe précédent a été validée en comparant les
résultats prévus par le modele analytique aux résultats de simulation obtenus en utilisant
la bibliotheque d'une technologie CMOS représentative des applications visées. Les
modeles de la technologie incluent les éléments parasites vers le substrat. Comme pour
la comparaison effectuée au paragraphe 0.0 les éléments du schéma équivalent des
diodes MOS et des capacités MIM ont été caractérisés a partir de simulations en

utilisant les modeles de la bibliotheque. Le modele des transistors MOS est un modele

de type MMO. L'objectif des comparaisons modele analytique simulation que nous
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présentons est de vérifier que les hypotheses faites pour le calcul des différents éléments

non linéaires du schéma équivalent du multiplieur sont fondées.

Les comparaisons présentées sur les figures ci-dessous montrent que notre modélisation
permet de prévoir avec une bonne précision l'amplitude nécessaire a 1'obtention d'un
point de fonctionnement donné en sortie de multiplieur, ainsi que la partie réelle de son

admittance d'entré pour différents nombres d'étages.

Figure 13 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes MOS a 2 étages pour différentes charges.

Figure 14 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes MOS a 3 étages pour différentes charges.
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Figure 15 Comparaison modele-design kit de la caractéristique en tension d'un
multiplieur a diodes MOS a 4 étages pour différentes charges.

Figure 16 Comparaison modele-design kit de la partie réelle de I'admittance
d'entrée d'un multiplieur a diodes MOS pour différents nombres d'étages.

34 Conception d'un multiplieur de tension UHF a base de MOS

Nous avons utilisé le modele développé au paragraphe 3.3 pour dimensionner un
multiplieur de tension a MOS. Nous avons cherché a optimiser les parametres
accessibles au "designer" dans l'objectif d'atteindre un point de fonctionnement donné
pour une puissance disponible en entrée minimale. Cet objectif revient a maximiser la
distance de fonctionnement de I'étiquette UHF puisque la puissance disponible en sortie
d'antenne dépend directement de la distance a I'émetteur dont la puissance d'émission
est limitée par la norme. Les parametres accessibles au "designer" sont principalement

la longueur et la largeur des transistors MOS, et le nombre d'étages.
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Les valeurs des éléments parasites, qui sont déterminés pour une taille donnée a partir
du design kit de la technologie, suivent ensuite les lois d'échelle suivantes pour les

transistors MOS et les capacités MIM :

Copp * WL
1 (26)

Par ailleurs, une capacité additionnelle correspondant a la capacité du plot d'entrée et a
celle du dispositif de protection aux surcharges électrostatiques a été rajouté a

I'expression de 'admittance d'entrée donnée en (25).

Influence du dimensionnement des transistors

Le modele analytique développé permettant d'accéder a la valeur de I'amplitude de la
tension RF nécessaire a l'obtention d'un point de fonctionnement et a 1'impédance
d'entrée du multiplieur pour ce méme point, nous pouvons aisément en déduire la
puissance d'entrée nécessaire et la distance de fonctionnement pour une norme donnée.
Nous avons pu faire des études systématiques de I'influence des parametres
géométriques du transistor sur les caractéristiques du multiplieur de maniere directe
sans avoir a faire d'itérations comme cela aurait été nécessaire avec un simulateur et un
design kit. La Figure 17 montre l'effet du dimensionnement du transistor sur la
puissance d'entrée nécessaire a l'obtention d'une puissance continue en sortie

caractéristique de la consommation d'applications RFID UHF.

Figure 17 Effet de la longueur L et du développement de grille W sur la puissance
nécessaire a I'obtention du point de fonctionnement Ppc=1.2V .3y A sur un
multiplieur a 3 étages.
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Influence du nombre d'étages

La table 1 présente l'influence du nombre d'étages du multiplieur sur la puissance
nécessaire a l'obtention d'un point de fonctionnement Ppc donné. On peut constater que
cette puissance croit avec le nombre d'étages du multiplieur en raison des différentes
pertes vers le substrat qui affectent le rendement en puissance. Les multiplieurs a faible
nombre d'étages nécessitent, pour travailler dans la condition d'adaptation d'impédance,
des valeurs tres élevées de la partie réelle du générateur équivalent d'attaque dans une
configuration parallele. Ces valeurs correspondent a des coefficients de qualité
importants pour I'impédance interne de 1'antenne ou pour la cellule d'adaptation qui ne

sont pas réalisables dans des technologies a faible colt.

Table 1 Influence du nombre d'étages du multiplieur sur la puissance nécessaire a
I'obtention d'un point de fonctionnement Ppc donné.

Nombre d'étages 1 2 3 4 3
P (uW)

pour 12Vx3uA | O 524 65.7 79.61 93.7
Py (uW)

pour 1.7Vx3uA - 03.9 76.35 89.73 103.5

Prototype de multiplieur a base de diodes MOS

Nous avons congu un prototype de multiplieur de tension pour une technologie CMOS
0.18um. Il a été optimisé pour obtenir le point de fonctionnement 1.2V, 3uA avec le
minimum de puissance disponible d'entrée. La longueur des transistors et leur
développement de grille ont été optimisés comme indiqué au 0.5 et en respectant les
limitations imposées par la technologie utilisée. Les contraintes sur la faisabilité de
I'antenne de 1'étiquette ont conduit a choisir un nombre d'étages égal a 3. La
photographie du prototype est donnée sur la Figure 18 et la surface occupée par le

multiplieur est de 180 gm x 90 ym.
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Figure 18 Photographie du circuit intégré incluant le prototype de multiplieur MOS.

La Table 2 présente les résultats de mesure sous pointes effectués au point de
fonctionnement désiré ainsi que les résultats prévus par notre modele analytique et par
la simulation non linéaire avec le design kit de la technologie. On peut constater une
bonne concordance pour les caractéristiques principales du multiplieur que sont

I'impédance d'entrée et le rendement de conversion.

Table2  Comparaison des résultats pour le point de fonctionnement 3 A, 1.2V

modele mesures Simulation (DK)
Partie réelle 8.5KQ 10 KQ 8.666 KQ
Partie imaginaire 503 fF 579 {fF 509 fF
Rendement 55 % 6.3% 5.3%

Des mesures ont été effectuées en chambre anéchoide sur un prototype assemblé avec
une antenne adaptée a l'impédance du multiplieur pour le point de fonctionnement
désiré. La Figure 19 montre qu'une téléalimentaion est possible a partir d'une distance
de 4.75m. La prévision calculée a partir du modele analytique et d'une antenne de gain
1dB montre une différence notable par rapport aux mesures. Les performances
inférieures obtenues en mesure peuvent provenir des pertes li€es au matériau utilisé
pour réaliser l'antenne, a une différence de gain par rapport au gain d'antenne de 1dB

prévu en simulation, et enfin a I'assemblage antenne/puce du prototype.
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Figure 19 Tension de sortie du multiplieur en charge mesurée en chambre
anéchoique et prévue par le modele analytique.

35 Nouvelles architectures pour la conversion RF/DC UHF

L'étude menée au paragraphe 0.5 montre que le rendement des multiplieurs diminue
avec le nombre d'étages dans les technologies CMOS standard. A partir de ce constat
nous avons évalué l'intérét d'une architecture de convertisseur RF/DC plus complexe
décrite sur la Figure 20 ou la conversion RF/DC s'effectue avec un seul étage et ou le
niveau requis pour la tension continue de sortie VDC est ensuite atteint en utilisant une
pompe de charge travaillant en basse fréquence [9],[10]. L'architecture proprement dite
du convertisseur est encadrée en pointillé sur la Figure 20. Le multiplieur de tension a
un seul étage ou rectifieur, sert a générer une tension continue qui alimente d'une part
un oscillateur VCO et une pompe de charge cyclée par ce VCO. La pompe de charge
sert a élever la tension DC fournie par le rectifieur avec un rendement élevé de manicre
a atteindre les exigences requises pour l'alimentation du micro-controleur qui pilote
I'étiquette UHF. Il convient de noter que dans une architecture classique d'étiquette UHF

un VCO est requis également mais uniquement pour le cyclage de la partie numérique.

Les performances mesurées sur la nouvelle architecture et sur un multiplieur
conventionnel a 3 étages dans une méme technologie CMOS 0.18um sont données sur

les figures ci-dessous.

La Figure 21 compare les rendements mesurés sur une charge de 400K qui permet
d'émuler la consommation du circuit intégré de 1'étiquette. Au-dela de la puissance de -

12dBm, qui correspond a la mise en route du VCO, la nouvelle architecture présente un
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rendement plus important qui peut permettre d'alimenter une partie numérique de

consommation plus élevée autorisant plus de fonctionnalités et de débit d'information.

Figure 20 Architecture de convertisseur RF/DC utilisant une fréquence RF et une
fréquence basse.

Figure 21 Rendement mesurés sur un multiplieur classique et sur la nouvelle
architecture. La charge est une résistance de 400K €.

Sur la Figure 22 on peut comparer les tensions de sortie continue des deux multiplieurs.
Nous avons également fait figurer la tension de sortie du rectifieur qui atteint 1V pour la
puissance de -12dBm. Cette puissance correspond, en simulation, a la mise en route du

VCO qui alimente la pompe de charge.

La Table 3 compare les performances en terme de puissance disponible pour le circuit
intégré en fonction de la distance a 1'émetteur. Cette distance est calculée a partir de la

puissance nécessaire au convertisseur et en considérant une liaison en espace libre avec
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une puissance d'émission de 4W et des gains d'antenne unitaires. On peut constater que

la nouvelle architecture autorise des consommations nettement plus importantes.

Figure 22 Tensions de sortie mesurées sur un multiplieur classique et sur la
nouvelle architecture. La charge est une résistance de 400K€2.

Table 3 ~ Récapitulatif des performances mesurées sur les deux architectures.

Distance 8m Tm 6m

Puissance utile avec la nouvelle architecture SuW | 14.5uW | 20uW

Puissance utile avec le multiplieur a 3 étages (VCO déduit) | 5uW | 8uW | 13uW

4 CONCLUSION

Nous avons proposé une modélisation non linéaire des multiplieurs a base de transistors
MOS qui permet au concepteur d'évaluer I'impact des parametres de conception sur les
principales performances du multiplieur. Avec ce modele analytique le concepteur peut
évaluer rapidement et sans optimisation (i) la distance de fonctionnement de 1'étiquette
sans contact, (ii) I'impédance optimale de l'antenne de 1'étiquette, (iii) le rendement en
puissance du multiplieur. Les parametres de conception pris en compte dans le modele
sont : (1) le nombre d'étages du multipleur, (ii) le développement de grille et la longueur
des MOST constitutifs. Cette méthode nous a permis de réaliser un circuit de télé-

alimentation dans une technologie CMOS compatible EEPROM sans surcolit de niveau

109



Chapitre 3 Convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréquence en RFID

de masques induit. Ce circuit autorise des distances de télé-alimentation de l'ordre de

Sm validées par des mesures.

Notre travail a aussi porté sur I'évaluation de nouvelles architectures de
convertisseurs RF/DC. Considérant que les multiplieurs fonctionnant avec une
fréquence de porteuse élevée avaient un rendement en puissance faible en raison des
pertes substrat, nous avons proposé une architecture constituée par un multiplieur a un
seul étage, un oscillateur basse fréquence et basse tension d'alimentation alimenté par le
multiplieur, et une pompe de charge a haut rendement. Une réalisation en technologie
CMOS 0.18um a démontré l'intérét de cette architecture lorsque la charge du circuit est

importante.
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1 CONCLUSION.

Ce mémoire synthétise les activités de recherche que nous avons développé depuis 2001

au L2MP en conception de circuits et systemes intégrés analogiques sur les thémes :
- Amplificateurs faible bruit accordés pour systémes intégrés communicants,
- Amplificateurs bas niveau large bande,
- Convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation haute fréquence en RFID,

- Me¢éthodes d'interfagage Circuit Intégré/Boitier/Carte.

Dans le premier chapitre consacré aux amplificateurs faible bruit accordés pour
systetmes intégrés CMOS nous avons proposé une nouvelle méthode de conception
basée sur une analyse des expressions analytiques des parametres de bruit qui permet de
minimiser le facteur de bruit a I'adaptation en puissance. Cette méthode contrairement
aux méthodes traditionnelles n'impose pas que la partie réelle présentée par 1'élément
actif soit égale a 50Q. L'utilisation de ce degré de liberté supplémentaire autorise
I'emploi de cellules d'adaptation totalement intégrables et qui peuvent €tre optimisées
dans le but de réduire les pertes et de diminuer le facteur de bruit. Cette méthode de
conception a été utilisée pour la réalisation, dans une technologie CMOS standard
0.28um, d'un prototype fonctionnant a 2.45GHz. Les mesures montrent que le facteur

de bruit est a 1'état de 1'art pour un LNA enti¢rement intégré.

Dans le deuxieme chapitre, consacré a l'amplification large bande pour systemes
intégrés CMOS, nous avons proposé¢ une nouvelle architecture d'amplificateurs a
adaptation LC qui permet de contrdler des bandes passantes relatives de faibles étendues
répondant aux besoins de la nouvelle norme ECC 6-8.5GHz dont la bande passante ne
pouvait €tre obtenue avec les architectures traditionnelles. Pour les grandes bandes
relatives, qui correspondent a la norme FCC 3.1-10.6GHz, nous avons proposé une
amélioration de l'architecture traditionnelle. Pour ces deux types d'amplificateurs nous
avons développé une méthode de dimensionnement permettant d'optimiser le facteur de

bruit et 'amplification en tension.
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Pour ce qui concerne les amplificateurs distribués CMOS nous avons cherché a
maximiser les performances réalisables en terme de produit gain-bande passante dans
les technologies standard. Une méthode de conception basée sur la minimisation des
pertes dans les lignes artificielles dans le contexte de ces technologies nous a permis
d'obtenir un prototype qui présente 1'état de l'art des performances en terme de produit
gain-bande passante pour une technologie CMOS standard.

Enfin concernant la mise en boitier des circuits et systeémes intégrés faible cofit nous
avons développé une méthodologie permettant d'accroitre notablement la bande
passante des interfaces Circuit Intégré/Boitier/Carte. De cette maniere la mise en boitier
des applications hautes fréquences et large bande, comme les applications utilisant les
standard UWB de la bande 3-10GHz, peut s'effectuer en utilisant des boitiers a faible
colt de fabrication qui ne pénalisent pas les avantages résultant de l'emploi des

technologies CMOS standard en terme de cofit.

Dans le troisieme chapitre consacré aux convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation
haute fréquence nous avons proposé une modélisation non linéaire des multiplieurs a
base de transistors MOS qui permet au concepteur d'évaluer 1'impact des parametres de
conception sur les principales performances du multiplieur. Cette méthode nous a
permis de réaliser un circuit de téléalimentation dans une technologie CMOS
compatible EEPROM sans surcolit de niveau de masques induit qui autorise des
distances de télé-alimentation de 1'ordre de Sm validées par des mesures dans le cadre
des normes en vigueur en RFID UHF. Notre travail a aussi porté sur 1'évaluation de
nouvelles architectures de convertisseurs RF/DC. Nous avons proposé une architecture
constituée par un multiplieur a un seul étage, un oscillateur basse fréquence et basse
tension d'alimentation alimenté par le multiplieur, et une pompe de charge a haut
rendement. Une réalisation en technologie CMOS 0.18um a démontré 1'intérét de cette

architecture lorsque la consommation de 1'étiquette électronique est importante.

Dans ces différents domaines de recherche nous nous sommes attaché a dégager des
méthodologies générales de conception qui ont pu étre appliquées avec succes a la
réalisation de différents prototypes répondants aux besoins d'applications industrielles.

Ces méthodologies s'appuient sur une analyse approfondie de 1'état de 1'art et sur la prise

en compte des besoins spécifiques au domaine particulier des objets communicants a
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faible cofit de fabrication et d'exploitation.

La majeure partie des travaux présentés dans ce mémoire a ét€ publiée sous forme
d'articles dans des journaux et dans des conférences de référence dans notre domaine de

recherche.
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