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Après une thèse 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 

l'Equipe de recherche en Micro-Ondes de l'E.N.S.E.A. de Cergy-Pontoise en tant que 

Maître de Conférences. Après deux années consacrées à l'étude des effets thermiques 

sur les composants à effet de champ (MESFET, HEMT) et à leurs procédures de 

caractérisation, j'ai participé à la mise en place d'une activité de recherche dans l'équipe 

Micro-ondes consacrée aux transistors bipolaires à hétérojonction. Mes travaux de 

recherche ont porté sur  le développement de modèles électriques et de procédures de 

caractérisation du Transistor Bipolaire à Hétérojonction (TBH) pour la CAO 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 à la création d'une nouvelle activité de 

recherche au sein du laboratoire consacrée aux circuits et systèmes intégrés 

radiofréquences. L’intérêt de cette activité a été suscité par les potentialités offertes par 

les nouvelles filières  technologiques de fabrication  de circuits intégrés Silicium qui 

offraient, pour un faible coût de fabrication, la possibilité de réaliser des circuits dont les 

performances étaient auparavant exclusivement  réalisables avec les technologies 

dédiées aux applications hyperfréquences. L'intérêt industriel et le verrou technologique 

à lever étaient de réaliser sur une même "puce" la partie réception/émission des signaux 

hautes fréquences ainsi que la partie traitement de l’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 Systèmes Intégrés 

Radiofréquences", "Circuits Radiofréquences à Identification RFID", "Interfaces 

Analogiques et Numériques BF".  

Mes activités de recherche concernent les thématiques  "Circuits et Systèmes Intégrés 

Radiofréquences " et "Circuits Radiofréquences à Identification RFID". Dans ce cadre 

et dans le contexte des systèmes intégrés CMOS  pour objets communicants à faible 

coût de fabrication et d'exploitation, mes travaux de recherche concernent 

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

- Les amplificateurs bas niveau large bande, 

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

- Les  méthodes d'interfaçage Circuit Intégré/Boîtier/Carte. 

 

Mon mémoire en vue d'obtenir une Habilitation à Diriger des Recherches portera 

exclusivement sur les thèmes 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 

systèmes intégrés CMOS" s'intéresse aux méthodes de conception permettant 

l’intégration complète de l'amplificateur faible bruit d'une (LNA) depuis la gamme des 

radiofréquences jusqu'à la gamme des fréquences millimétriques. Ces travaux ont été 

menés dans le cadre de la Thèse 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 Rhône. 

Le deuxième chapitre est intitulé "Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes 

intégrés CMOS". Ce chapitre présente les solutions que nous avons développées au 

laboratoire qui permettent de contrôler la bande passante des amplificateurs faible bruit 

pour systèmes intégrés destinés aux applications utilisant les normes UWB ainsi que des 

études plus prospectives sur l'amplification distribuée CMOS pour des applications à 

très grandes bandes passantes. Dans la dernière partie de ce chapitre nous décrivons nos 

travaux concernant la mise en boîtier des circuits et systèmes intégrés haute fréquence et 

large bande. Ces différents travaux ont été réalisés d'une part dans le cadre des Thèses 

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 Rhône, 
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et d'autre part dans le cadre de la thèse de Romen Cubillo avec le soutien de la 

plateforme conception du Centre Intégré de Microélectronique de la région PACA 

(CIMPACA). 

Le troisième 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 Thèse de Emmanuel Bergeret dans le cadre d'une convention de 

recherche avec la société ST-Microélectronics soutenue par le Conseil Général des 

Bouches du Rhône.  

Dans ce mémoire nous nous attacherons à décrire l'état de l'art des différents thèmes de 

recherche abordés et à situer nos travaux vis-à-vis de cet état de l'art. Le détail de nos 

travaux de recherche étant disponible dans les différents articles et thèses référencés, 

nous donnerons dans ce mémoire uniquement les grandes lignes de nos études et les 

principaux résultats obtenus.        

   



Chapitre 1 

Amplificateurs faible bruit 

accordés pour systèmes intégrés 

CMOS 

______________________________________________ 



Chapitre 1                 Amplificateurs faible bruit accordés pour systèmes intégrés CMOS  

 6 

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 

coûteuses 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 

croître et a permis l’essor considérable des technologies de communication sans fil pour 

le grand public. L’effort de recherche initialement dévolu à l’intégration de fonctions 

simples s’est progressivement reporté vers l’intégration de systèmes de plus en plus 

complets regroupant sur une même puce toutes les fonctions analogiques et numériques. 

Dans le domaine des radiofréquences un des besoins de recherche concerne les systèmes 

à très faible coût 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 critère de performance tout 

aussi important pour des systèmes fonctionnant sur batteries est la consommation de 

puissance. Dans ce contexte la conception des amplificateurs à faible bruit des 

récepteurs est un des points centraux de la partie analogique des systèmes de 

communications intégrés radiofréquences car il représente dans les architectures 

permettant des faibles coûts, comme les récepteurs à conversion directe par exemple, 

une part importante de la consommation de surface de semiconducteur et de la 

puissance consommée dans le système intégré. Nous explicitons dans la première partie 

de ce chapitre notre contribution à l’amélioration des performances de cette fonction clé 

dans le contexte des technologies CMOS standard. Notre travail vise à définir une 

méthode de conception destinée à permettre l’intégration complète 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 dernières années a suscité l’ouverture de bandes de fréquences élevées dévolues 

aux communications sans fils grand public. Ce besoin correspond à la disponibilité de 

technologies silicium dont les transistors de longueurs de grille maintenant à l’échelle 

nanomètrique 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 deuxième partie de ce chapitre nous 

proposons quelques contributions visant à améliorer les performances des LNA CMOS 

hautes fréquences.         

2 ANALYSE DE L’ETAT DE L’ART 
L’analyse de l’état de l’art proposée dans cette section se limite aux amplificateurs 

faible bruit et à leur méthodes de conception en technologie CMOS standard. En outre 

cette analyse est faite dans la perspective d’une utilisation pour la réalisation de 

systèmes intégrés. 

2.1 Architectures et méthodes de conception 
Dans la mesure où les éléments passifs sont idéaux le facteur de bruit minimal que l’on 

peut atteindre avec un transistor MOS ne dépend pas de la topologie et augmente au fur 

et à mesure que la fréquence de fonctionnement se rapproche de la fréquence de 

transition [1]. Les différentes topologies se différentient par leur aptitude à 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 à partir d’un modèle de bruit du MOS à canal long [1] 

lorsque la fréquence de fonctionnement est située loin de fT. 

 

Table 1 Caractéristiques des amplificateurs faible bruit CMOS de topologies usuelles d’après 
D. Gee-Wai Yee [1]. α=0.8, δ=4, γ=2, c=j 0.395  
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Les méthodes de conception des amplificateurs accordés qui permettent de 

dimensionner les éléments de l’amplificateur en vue de minimiser le facteur de bruit 

sont nombreuses. Certaines méthodes sont basées sur le modèle de bruit du transistor et 

sur la dépendance des éléments de ce modèle avec la polarisation et les dimensions 

physiques du transistor. D’autres méthodes plus empiriques considèrent l’élément actif 

comme une quadripôle linéaire possédant des paramètres de bruit qui ne sont pas 

explicitement reliés au dimensionnement.  

La méthode la plus simple permettant d’obtenir le facteur de bruit minimal FMIN d’un 

quadripôle consiste à présenter au port d’entrée une impédance optimale ZOPT. Cette 

impédance peut être déterminée par la connaissance d’une des matrices linéaires du 

quadripôle et des sources de bruits du quadripôle [2]. L’inconvénient de cette méthode 

résulte du fait que ZOPT est généralement différent de l’impédance ZIN* qui assure 

l’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 manière pratique le concepteur synthétise un réseau d’adaptation qui 

transforme l’impédance du générateur d’attaque en une impédance ZS assurant le 

compromis désiré entre les performances en bruit et l’adaptation d’impédance en entrée. 

Avec ce type de méthode le dimensionnement optimal de l’amplificateur est fastidieux 

puisque les paramètres de bruit de l’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 à une procédure d’optimisation associée à un modèle en bruit précis. Ce type 

d’approche est le plus souvent utilisé en conception non intégrée où le composant actif 

est imposé de manière arbitraire et par conséquent son dimensionnement n’est pas un 

paramètre d’optimisation. 

Le but ultime de toute méthode de conception d’amplificateur faible bruit consiste à 

atteindre simultanément l’adaptation en puissance et l’adaptation en bruit. Pour les 

amplificateurs intégrés où le concepteur maîtrise, outre le dimensionnement de la cellule 

d’adaptation, les tailles et la polarisation du transistor cette adaptation simultanée peut 

être approchée en technologie CMOS pour certaines valeurs de longueur de grille avec 

la topologie source commune à dégénération inductive [3]. Cette topologie qui est 
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représentée sur la figure 1 est la plus largement utilisée à l’heure actuelle car elle permet 

d’excellentes performances lorsqu’une adaptation en puissance à un générateur 

d’impédance 50Ω est requise. Néanmoins aucune méthode n’assure de manière exacte 

cette adaptation simultanée en bruit et en puissance car le lieu de ZOPT est différent de 

l’impédance ZIN* malgré la présence de LS. En effet l’analyse faite dans la référence [3] 

montre que cette adaptation simultanée n’est atteinte que pour des valeurs particulières 

des paramètres des sources de bruit  du transistor α, δ, γ, c. Les valeurs de ces 

paramètres pour une technologie donnée peuvent différer sensiblement de ces valeurs 

particulières surtout pour les technologies actuelles où les longueurs de grille sont 

nettement inférieures à 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 

l’adaptation d’impédance est atteinte et ce pour un budget de puissance consommée 

donné. La première méthode de ce type a été établie par D. Schaeffer à partir du modèle 

de bruit du transistor MOS et avec la topologie source commune à 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 modèle 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 où le concepteur maîtrise 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 l’ajout d’une 

capacité Cp en parallèle entre la grille et la source du MOS comme l’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 fT qui résulte de cette augmentation de 

la valeur de CGS n’est pas trop pénalisante en terme de gain et permet de relâcher 

certaines contraintes imposées par la méthode de D. Shaeffer. On peut de cette manière 

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 à l’adaptation 

d’impédance même pour des consommations de puissance faibles. 

Ls

Lg
M1

M2

b

Lg

Ls

Cp

M1

M2

a
 

Figure 1     Topologies de LNA à 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 l’on s’intéresse 

aux LNA entièrement intégrés, provient du fait qu’elles négligent l’impact du facteur de 

qualité de l’inductance LG sur le facteur de bruit. En effet lorsque l’impact de ce facteur 

de qualité est ignoré ces deux méthodes conduisent à 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 l’on veut atteindre de faibles valeurs de facteur 

de bruit. Ces méthodes restent donc, malgré ces révisions, peu adaptées aux LNA 
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entièrement intégrés. De fait les réalisations de LNA conçues à partir de ces méthodes 

utilisent généralement des inductances externes ou des fils d’interconnexions. Dans le 

but d’éviter l’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 

parallèle à la place de l’inductance LG. Le principe repose sur l’équivalence de ce circuit 

avec un circuit LC série, à une fréquence donnée inférieure à la fréquence de résonance 

propre du circuit LC parallèle. On peut de cette manière synthétiser une inductance LG 

de valeur élevée à 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 manière explicite à partir de la modélisation en bruit du transistor 

quelques études basées sur la modélisation de type quadripolaire de l’élément actif ont 

été publiées. La référence [10] présente une étude approfondie de la topologie source 

commune à dégénération inductive en se limitant aux possibilités offertes par une 

adaptation d’impédance présentant une partie réelle égale à 50Ω au niveau du transistor. 

Cette limitation revient à se restreindre à des cellules d’adaptation équivalentes à 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 

l’influence du dimensionnement des éléments actifs en incluant la dégradation des 

performances en bruit découlant de l’utilisation d’un montage cascode. Bien 

évidemment l’influence des paramètres sur les performances n’est pas donnée de 

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

Il 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 Π constituée d’éléments LC permet 

de relâcher de nombreuses contraintes [11]. Avec ce type de cellule la partie réelle 

synthétisée par l’inductance de dégénération LS peut être choisie différente de 50Ω. Ce 

degré de liberté permet de minimiser le facteur de bruit à l’adaptation d’impédance tout 

en choisissant la consommation de puissance de manière arbitraire. En outre le choix 
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d’une cellule en Π comportant une inductance et deux capacités permet de fixer la 

valeur de l’inductance de manière 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 entièrement intégrés cet avantage est 

déterminant car beaucoup d’autres méthodes conduisent à des valeurs de LG non 

intégrables ou peu performantes.   

La majorité des LNA radiofréquences accordés utilisent la topologie source commune à 

contre réaction inductive avec des transistors montés en configuration cascode. 

Toutefois quelques réalisations utilisent le montage grille commune. Les propriétés de 

ce montage liées à sa stabilité et à sa facilité d’adaptation sont intéressantes en hautes 

fréquences [12].  

2.2 Réalisations dans le domaine des radiofréquences  
Les réalisations de LNA entièrement intégrés sont peu nombreuses dans le domaine des 

radiofréquences. En effet la majorité des nombreux LNA publiés à ce jour utilisent les 

architectures et méthodes de dimensionnement décrites dans les références [4][6]. Le 

tableau 2 rassemble la plupart des résultats publiés à ce jour sur des LNA entièrement 

intégrés fabriqués dans des technologies CMOS standard. On peut noter que les 

performances en terme de facteur de bruit restent modestes même avec les technologies 

récentes utilisant des transistors de très faible longueur de grille. Ces performances sont 

nettement en deçà des performances que l’on peut atteindre en utilisant des passifs 

externes ou des fils d’interconnexions au boîtier [3],[10],[13],[14]. Paradoxalement un 

des meilleurs facteurs de bruit mesuré a été obtenu en 1998 avec une technologie 0.8 

µm. Cette bonne performance s’explique par la bonne qualité des inductances 

disponibles dans cette technologie possédant des niveaux d’interconnexions d’épaisseur 

supérieure à 3 µm. 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 systèmes intégrés la qualité des 

passifs est primordiale et que par conséquent l’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 manière arbitraire afin 
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de tirer profit des meilleurs performances des passifs disponibles dans la technologie à 

la fréquence de travail. 

Table 2 Performances de LNA entièrement intégrés dans le domaine des radiofréquences. 
Ref, 

année 
Technologie Fréquence de 

fonctionnement 
S21 NF Consommation 

[15] CMOS 
0,8 µm 1.9 GHz 15 dB  2.8 dB 54 mW 

[16] CMOS 
0,18 µm 2.4 GHz 23 dB 3,8 dB 13 mW  

[17] CMOS   
90 nm 5.5 GHz 12.3 dB 2.7 dB 9.72 mW 

[9] CMOS 
018 µm 2.4 GHz 25 dB 2.7 dB 15 mW 

[12] CMOS 
0,18 µm 6 GHz 7.1 dB 3 dB 6.5 mW  

[7] CMOS 
0,18 µm 10 GHz 11.2 dB 2.9 dB 17.6 mW 

2.3 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 l’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 où l’on peut constater que les 

performances obtenues sont à l’heure actuelle encore faibles. Remarquons que la 

meilleure performance relevée en terme de facteur de bruit [22] n’utilise pas l'une des 

topologies décrites figure 1 contrairement à 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 où la 

contre réaction inductive n’est pas dimensionnée pour fournir une impédance de 50Ω 

mais plutôt pour stabiliser le transistor sans faire chuter le gain de manière excessive.   

Table 3 Performances de LNA entièrement intégrés en hautes fréquences et en fréquences 
millimétriques. 

 Ref Technologie Fréquence de 
fonctionnement 

S21 NF Surface du 
circuit 

Consommation 

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

[19] CMOS 
0,18 µm 17 GHz 12 dB 5.2 dB - 100 mW 

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

[20] CMOS 
0,18 µm 24 GHz 13 dB 5.6 dB 0.73 mm2 54 mW 

[21] CMOS 
90 nm 20 GHz 6 6.4 dB 0.56 mm2 10 mW 

[22] CMOS 
0,18 µm 24 GHz 13.1 dB 3.9 dB 0.34 mm2 14 mW 

 

2.4 Conclusion sur l’état de l’art 
L’analyse de l’état de l’art montre qu’il existe très 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, à partir des paramètres de bruit du transistor.  Ces  méthodes, qui ne prennent 

pas en compte les pertes dans les inductances de la maille d’adaptation, sont limitées à 

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 50Ω à l’entrée 

du transistor. Ces méthodes ont été corrigées récemment pour rendre compte de 

l’influence des pertes de l’inductance série dans le dimensionnement du LNA. Enfin 

une adaptation de ces méthodes consistant à substituer l’inductance série par un réseau 

LC parallèle a été proposée récemment dans le but de réduire la valeur d’inductance 

fournie par le dimensionnement optimal qui conduisait auparavant à des valeurs non 

intégrables en technologies CMOS standard. 

Les réalisations de LNA entièrement 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 entièrement intégrés et leurs conceptions ne font pas appel aux méthodes de 

dimensionnement utilisées en radiofréquences mais plutôt aux règles 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 l’étude 
L’objectif de cette étude est de dégager des règles de conception pour les amplificateurs 

faible bruit dans le contexte des technologies CMOS standard et des systèmes intégrés à 

faible coût. On s’intéresse donc aux LNA entièrement intégrés pouvant être assemblés 

sur des supports à faible coût par un montage « flip chip » par exemple. Les domaines 

de fréquences considérés sont celui des radiofréquences ainsi que celui des fréquences 

millimétriques. 

3.2 Etude en bruit de l'architecture source commune à 
dégénération inductive 

L’analyse de l’état de l’art a montré que l'architecture source commune à 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 à des topologies particulières pour les cellules 

d'adaptation qui ne sont généralement pas bien adaptées aux LNA entièrement intégrés 

qui nous intéressent ainsi qu’aux LNA fonctionnant aux fréquences millimétriques. 

Dans ce paragraphe nous étudions la topologie source commune à dégénération 

inductive sans se limiter à une cellule d'adaptation particulière ni s'imposer une 

contrainte de 50Ω pour la partie réelle de du quadripôle amplificateur.  

3.2.1. Modélisation des quadripôles bruyants 

De manière générale en régime de fonctionnement linéaire les propriétés pour le bruit 

d'un quadripôle peuvent s'étudier à partir de sa matrice de représentation linéaire 

associée à deux sources de bruit corrélées [24],[25],[26]. Dans le cas de la matrice 

chaîne on obtient l'association représentée sur la Figure 2 où une source de tension de 

bruit en et une source de courant de bruit in sont ramenées en entrée du quadripôle. Cette 

représentation est particulièrement bien adaptée à l'étude des quadripôles en cascade. 
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Cin
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Figure 2    Représentation linéaire d'un quadripôle bruyant avec la matrice chaîne. 

Les propriétés pour le bruit du quadripôle se déduisent de la matrice de corrélation 

associée dont l'expression est donnée par la relation (1). Cette matrice peut s'exprimer à 

partir des grandeurs usuelles définissant le facteur de bruit du quadripôle comme 

indiqué dans la relation (2). Dans ces relations K est la constante de Boltzmann, T la 

température absolue, Δf la bande de fréquence, Fmin le facteur de bruit minimal 

réalisable avec le quadripôle, Rn la résistance équivalente de bruit, et Yopt l'admittance 

de source permettant de minimiser le facteur de bruit.   

* *

* *

. .1
. .
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C
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e e e i
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 =

Δ  
 

 (1) 

*min

2min

1
24

1
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c

n opt n opt

FR R Y
C KT

F R Y R Y

− − 
=  

− −  

 (2) 

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

d'intérêt concernant toutes les propriétés en bruit du quadripôle. 

3.2.2. Modèle du transistor MOS bruyant. 

Le modèle 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].  

ing indCgs
gmVgs

D

S

G

1/gg
1/gd

S
 

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

2 2
2

0

4
5

gs
ng

d

C
i KT f

g
ω

δ= Δ   (3) 

2
04nd di KT f gγ= Δ   (4) 

*

2 2
,   0.395ng nd

ng nd

i i
c j c c

i i
= ≤ ≤   (5) 

Dans les transistors à canal long les paramètres γ, δ et |c| sont égaux à 2/3, 4/3 et 0.395. 

Pour les transistors actuels à canaux ultra courts γ est beaucoup plus grand (plus du 

double par rapport à un canal long), mais le rapport γ/δ reste à peu près constant et 

voisin de 2. Les variations de gd0 sont modélisées par le paramètre α dont la valeur 

décroît avec la diminution de la longueur de grille :  

0

m

d

g
g

α =  (6) 

3.2.3. Etude analytique du montage source commune à dégénération inductive 

A partir d'un schéma équivalent simplifié du montage source commune à dégénération 

inductive donné sur la Figure 4 on peut déterminer l'expression analytique des deux 

sources de bruit in et en 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).  

ing indCgs
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Figure 4    Schéma équivalent en bruit simplifié du montage source commune à 

dégénération inductive. 
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On peut ensuite, à partir des expressions (8) et (9) déterminer la matrice de corrélation 

définie en (1) et par conséquent les paramètres de bruit du quadripôle.  

Lorsque la fréquence est suffisamment faible par rapport à la fréquence de coupure fS, 

on obtient les expressions analytiques suivantes : 
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  (14) 

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

dépendent uniquement des valeurs des paramètres α, γ, δ et |c|. Au premier ordre on 

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

Les expressions (10) à (14) associées à 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. 

( ) ( )2 2
min

n
i opt i opt

i

GF F R R X X
R
 = + − + −  

  (15) 

( ) ( )2 2

min
n

i opt i opt
i

RF F G G B B
G

 = + − + −  
  (16) 

( )

2

min 2 2
4

1 1N

i opt

opt i

F F R
Γ −Γ

= +
+ Γ − Γ

  (17) 

Dans ce expressions Ri et Xi, Gi et Bi, et Γi sont respectivement les parties réelles et 

imaginaires de l'impédance de la source d'attaque, les parties réelles et imaginaires de 

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

L'examen des relations (10) à (14) montre que l'inductance de source n'agit que sur la 

valeur de la réactance optimale Xopt les autres valeurs étant identiques à 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 ωT qui peut être approximée par la 

relation : 

m
T

gs

g
C

ω =   (18) 

La valeur de la transconductance peut être approximée à partir de la relation (19), et la 

capacité CGS par la relation (20).  

( )m ox GS T
Wg C V V
L

α µ= −   (19) 

2
3GS oxC W LC=   (20) 
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On peut donc conclure que, dans ce cadre d'hypothèses, le facteur de bruit minimum de 

cette topologie est indépendant de la largeur du transistor et de la valeur de l'inductance 

de source LS.  

3.2.4. 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 maîtrise le 

choix des dimensions du transistor, de la valeur de l'inductance de source LS, et des 

conditions de polarisation du transistor. Les critères de performance principaux sont le 

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

L'obtention du facteur de bruit minimal Fmin suppose de présenter une impédance au 

quadripôle égale à : 

opt opt optZ R j X= +   (21) 

L'impédance à présenter pour obtenir l'adaptation d'impédance a pour expression : 

1m s
ip s

gs gs

g LZ j L
C C

ω
ω

 
= + −  

 
  (22) 

L'expression (22) qui a été obtenue, à partir du schéma électrique simplifié de la figure 

Figure 4, néglige la résistance parasite d'accès à 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.    

3.2.4.1 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 à réaliser sans 

inductance de source LS. On peut obtenir néanmoins le facteur de bruit minimal en 

présentant Zopt au quadripôle au prix d'une désadaptation d'entrée importante. 

3.2.4.2 Amplificateur source commune à dégénération inductive 

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

d'adaptation simultanée 

m s

gs gs

g LB
C Cω

=   (23) 

1
gs gs

C
C Cω ω

=   (24) 

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 à l'unité. Pour les 

transistors à canal long la valeur des paramètres α, γ, δ et |c| conduisent à une valeur de 

C voisine de 0.6, alors que dans les technologies submicroniques la valeur des 

paramètres α, γ, δ et |c| observés conduisent à une valeur de C proche de l'unité [3]. Il 

résulte de ces considérations que la condition (24) est quasiment remplie de manière 

automatique et qu'une adaptation en puissance associée à la relation (23) conduit à un 

facteur de bruit proche de la valeur minimale Fmin. 

En présentant au transistor l'impédance Zip avec une partie réelle qui satisfait (23) on 

obtient à la fréquence d'accord ω0, un facteur de bruit proche de Fmin dont l'expression 

est donnée ci-dessous. 
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  (25) 

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

relation (26) : 

0
Sopt

m

BL
g ω

=   (26) 

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 à des 

valeurs de gm faibles entraînent des valeurs d'inductances LS élevées.  

3.2.4.3 Amplificateur source commune à 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 parallèle 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 quadripôle est adapté en puissance 

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

'

0
Sopt

T T

BL
Cω ω

=   (27) 

avec :  

( )
'

25 1
B

C
δ

α
γ

=
−

  (28) 

Dans la relation (27) CT correspond à 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 : 

( )
( ) '

S GS T

S T GS

L C CB
L C B C

=   (29) 

3.2.5. Limitations de la modélisation analytique simplifiée 

L'analyse des différents paramètres de bruit, déterminés à partir du schéma analytique 

simplifié de l'architecture source commune à dégénération inductive et en nous limitant 
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à des fréquences petites devant la fréquence de transition fT du transistor et devant la 

fréquence fS définie par la résonance de LS et CGS, nous a permis de dégager des règles 

de dimensionnement qui permettent d'approcher une adaptation simultanée en bruit et 

en puissance. Nous allons dans ce paragraphe analyser de manière plus précise les 

limitations de cette analyse en utilisant un modèle analytique implanté dans un 

simulateur de circuits. Le modèle 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 CGD. 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 à partir des données d'une 

technologie CMOS 0.28µm sur laquelle a été réalisé un prototype dont les résultats 

seront présentés à la fin du chapitre [23]. Les valeurs des paramètres α, γ, δ et |c|  

décrivant le comportement des sources de bruit du transistor ont été obtenues en 

utilisant les lois de variations décrites dans [1]. 

3.2.5.1       Effet de l'inductance de source LS sur les paramètres 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 LS donnent une fréquence de 

résonance fS donnée par la relation (7) grande devant la fréquence de travail.  
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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 50µm et 500µm. 
La tension de polarisation VGS est maintenue à la valeur de 0.7V et la fréquence de 

simulation à 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 

l'impédance de source optimale obtenues avec les expression (11) et (12) sont 

comparées aux résultats obtenus en simulation avec le modèle analytique implémenté 

présenté au paragraphe précédent. Un bon accord est obtenu lorsque les conditions de 

validité des expressions analytiques sont remplies (ie : f0<<fS). 
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Figure 6  Comparaison entre l'expression (11) et le modèle analytique concernant 
l'évolution de la partie réelle de l'impédance optimale pour le bruit en fonction de 

l'inductance de source LS. La tension de polarisation VGS est maintenue à la valeur de 
0.7V et la fréquence de simulation à 2.4GHz. 
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Figure 7   Comparaison entre l'expression (12) et le modèle analytique concernant 
l'évolution de la partie imaginaire de l'impédance optimale pour le bruit en fonction de 
l'inductance de source LS. La tension de polarisation VGS est maintenue à la valeur de 

0.7V et la fréquence de simulation à 2.4GHz. 
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3.2.5.2       Effets liés aux canaux courts et à 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 gm 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-à-vis de VGS. Nous avons représenté sur la Figure 8 les valeurs 

du facteur de bruit minimum Fmin obtenues à partir du modèle analytique implémenté. 

On peut constater que pour les fortes polarisations (VGS-VT) on observe une saturation 

de Fmin, et même une remontée aux très forts niveaux de polarisation.    
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Figure 8  Evolution du facteur de bruit minimum de la topologie source commune avec 
Vgs. W = 100 µm, L = 0.28 µm, VT = 0.35 V, Estat=4 106 V/m. 

3.2.5.3       Influence de l'architecture cascode sur le facteur de bruit minimum  

Le bruit rajouté par le deuxième 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 deuxième transistor devient sensible au-delà de la fréquence 

fT/10. 
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Figure 9  Comparaison entre le facteur de bruit minimal Fmin de la topologie source 
commune et de la topologie cascode en fonction de la fréquence. L=0.13µm, 

W=100µm, I0=10mA, VDD=1.2V. 

3.2.6. Conclusions sur l'étude en bruit de l'architecture source commune à 
dégénération inductive 

Nous avons étudié l'architecture source commune à dégénération inductive à partir des 

expressions analytiques de ses paramètres de bruit. Nous avons pu dégager une méthode 

de dimensionnement de l'élément actif permettant d'aboutir simultanément à une 

adaptation en puissance et à un facteur de bruit proche du facteur de bruit minimal 

permis par la technologie. L'utilisation d'un modèle analytique plus complet implémenté 

dans un simulateur de circuits nous a permis de valider les résultats précédents dans la 

gamme des basses fréquences.    

3.3 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 à la fréquence de transition de la technologie pour laquelle les 

expressions analytiques des paramètres 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 où le montage cascode pénalise les 

performances en bruit. 
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3.3.1. Méthode de conception d'amplificateurs faible bruit accordés 
fonctionnant en deçà de fT/10  

La gamme de fréquences communément dénommée RF aujourd'hui correspond pour les 

technologies usuelles à des fréquences de fonctionnement très inférieures à 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 à 

réaliser une adaptation en puissance avec une valeur d'impédance de source définie par 

la relation (26) rappelée ci-dessous :  

0
Sopt

m

BL
g ω

=  

Dans le cas courant où la source d'attaque possède une impédance interne réelle égale à 

50Ω, la cellule d'adaptation aura pour rôle de transformer cette résistance en 

l'impédance ZS de valeur : 

0
0 0

1
ip s

gs gs

BZ j L
C C

ω
ω ω

 
= + −  

 
  (30) 

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

réécrit comme : 

0 0

1 T
ip

gs m

BZ j B
C g

ω
ω ω

 
= + − 

 
  (31) 

3.3.1.1       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): 

0
0

50
gs

BR
C ω

= Ω =   (32) 

La valeur du facteur de bruit étant définie uniquement par la pulsation de transition ωT 
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(cf. (25)), elle même contrôlée par la polarisation VGS, cette cellule d'adaptation ne 

permet pas de maîtriser la consommation de puissance et le facteur de bruit de manière 

indépendante.  

En utilisant la topologie modifiée proposée par Andréani [6] on obtient un degré de 

liberté supplémentaire grâce à la capacité additionnelle entre grille et source. La taille 

du transistor est alors fixée à partir de l'équation : 

'

0
0

50 gs

T T

CBR
C Cω

= Ω =   (33) 

Toutefois il n'est pas possible de choisir des valeurs de CT très 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 à l'inconvénient 

d'avoir une valeur d'inductance qui ne peut être choisie de manière arbitraire. Sa valeur 

est donnée par l'expression : 

0 0

1 T
G

m

L B
g

ω
ω ω

 
= − 

 
  (34) 

qui peut conduire à 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 problèmes 

[11]. Cette cellule représentée sur la Figure 10 est un quadripôle en Π 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 manière arbitraire. La valeur de cette inductance est donc choisie de manière à être 

intégrable et à présenter les meilleures performances en terme de facteur de qualité à la 

fréquence de travail. Ces avantages sont déterminants pour les LNA entièrement 

intégrés compte tenu des faibles performances des inductances intégrées en technologie 

CMOS standard. 
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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 ωT, qui croit avec VGS lorsque la tension de polarisation (VGS-VT) 

n'est pas trop importante. Pour une même polarisation VGS le choix d'un transistor à 

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 à 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 être augmentée au-delà 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 à un dimensionnement optimal de 

l'amplificateur dans un cadre d'hypothèses donné. A partir de cette conception, servant 

de valeurs initiales proches de l'optimum, on peut utiliser un logiciel de CAO associé à 

une "bibliothèque fondeur", procurant des modèles intégrant tous les effets de deuxième 

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

On peut aussi adopter une démarche purement phénoménologique qui repose sur 

l'analyse de la relation (17) rappelée ci-dessous : 
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Nous avons proposé une méthode de conception adaptée à ce type d'approche basée sur 

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

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

La première étape de cette méthode consiste à optimiser la valeur du développement de 

grille W, dans l'objectif de réduire à la fois les valeurs de Fmin et de RN, pour une valeur 

fixée de consommation de puissance. 

La deuxième étape consiste à déterminer la valeur d'inductance de source LS 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 Γopt et le coefficient de 

réflexion qui conduit à l'adaptation de puissance ΓE*. 

*
opt Edist = Γ −Γ   (35) 

La Figure 11 montre les variations de RN et de NFmin, en fonction de W, d'une topologie 

cascode à dégénération inductive, lorsque la tension d'alimentation du circuit et le 

courant de polarisation sont maintenus constants. Dans ces conditions l'augmentation de 

W se traduit par une diminution de la polarisation VGS des transistors. Les variations de 

Fmin sont conformes à celles prévues par l'équation (10). D'après (13) RN ne dépend que 

de gm qui varie avec W et avec la polarisation VGS. A partir de différentielle du courant 

de polarisation qui doit être nulle à courant constant, on peut montrer que les variations 

de W et de VGS sont liées, et que RN décroît avec W à courant constant. Ces résultats, 

qui ont été obtenus avec un modèle de transistor intégrant les effets de canaux courts, 

confirment la pertinence de relations analytiques décrivant l'évolution de ces paramètres 

décrits au paragraphe 3.2.3. 

De manière phénoménologique une faible valeur de RN permet d'augmenter le rayon des 

cercles qui représentent les coefficients de réflexion présentés à l'entrée du quadripôle 

entraînant un facteur de bruit constant [31]. Une faible valeur de RN permettra donc un 
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facteur de bruit plus faible pour une désadaptation donnée.    
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Figure 11  Evolution de la résistance de bruit RN et du facteur de bruit minimal d'une 
architecture Cascode à dégénération inductive en fonction du développement de grille. 

Les résultats sont obtenus avec les modèles de la bibliothèque d'une technologie CMOS 
0.28µm. Le courant de polarisation est maintenu constant à 4mA. 

La Figure 12 représente les variations du module de la différence entre Γopt et ΓE* en 

fonction de l'inductance de source LS pour un transistor et une polarisation donnés. On 

constate bien que la valeur de LS permet de minimiser la valeur du paramètre dist et par 

consèquent le facteur de bruit à l'adaptation d'impédance. 
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Figure 12  Evolution du critère dist (cf. équation (35) ) en fonction de l'inductance de 
source. Les résultats sont obtenus avec les modèles de la bibliothèque d'une technologie 

CMOS 0.28µm. Le courant de polarisation est maintenu constant à 4mA. 
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3.3.2. Conception d'amplificateurs faible bruit accordés fonctionnant au-delà 
de fT/10 

Pour les technologies CMOS actuelles la gamme de fréquences correspondant à des 

valeurs supérieures au dixième de la fréquence de transition de la technologie 

correspond aux fréquences millimétriques. Dans cette gamme de fréquences l'analyse du 

paragraphe 3.2.5 a montré que l'utilisation d'une topologie cascode entraîne 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 modèles intégrant tous les effets de 

deuxième 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 à faibles pertes est critique dans cette gamme de 

fréquence, et la mauvaise qualité des passifs localisés peut conduire à l'utilisation de 

cellules d'adaptation distribuées dont l'encombrement n'est plus rédhibitoire aux 

fréquences millimétriques. 

Dans cette gamme de fréquence l'utilisation de la méthode de conception assistée par 

ordinateur décrite au paragraphe 3.3.1.3 avec une architecture source commune à 

dégénération inductive comme premier étage permet d'obtenir des facteurs de bruit 

modérés [32]. En revanche le choix de la valeur de l'inductance de source LS ne doit pas 

être conduit avec pour seul objectif de réduire la valeur du critère dist défini 

précédemment mais doit tenir compte de la réduction d'amplification qui découle d'une 

augmentation de LS. 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 critère de performance tout aussi important que le 

facteur de bruit puisque plusieurs étages sont souvent nécessaires pour atteindre 

l'amplification requise.  

4 RESULTATS 
La méthode de conception présentée au paragraphe 3.3.1 a été appliquée pour la 

conception d'un LNA destiné à un système 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 1mm2. 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 à 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 l'état de l'art pour un LNA 

entièrement intégré dans une technologie CMOS standard.  
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Figure 13 Schéma électrique du LNA 2.4GHz 

 

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

Table 4 Résumé des caractéistiques du LNA 2.4 GHz  
Parameters Values 

Fréquence centrale 2.45 GHz 

Technologie 0,28 µm 

Facteur de bruit 2,4 dB 

S21 10 dB 

Puissance consommée 10 mW 

Surface 0,95 mm² 

 

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

bruit accordés en technologie CMOS standard.  

L'analyse de l'état de l'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 à l'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 quadripôle amplificateur présente une partie réelle de 50Ω, 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 paramètres de bruit nous a permis de 
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montrer que, lorsque aucune contrainte n'existe sur  la partie réelle du quadripôle 

amplificateur, le facteur de bruit minimum réalisable à l'adaptation en puissance ne 

dépend pas du développement de grille. La seule condition à réaliser est de fixer 

l'inductance de dégénération de source LS à une valeur optimale qui permet d'obtenir 

l'égalité entre la partie réelle de l'impédance optimale de bruit et la partie réelle du 

quadripôle amplificateur. L'adaptation en puissance du transistor, qui ne présente plus 

une impédance de partie réelle égale à 50Ω, peut être réalisée avec des inductances 

intégrées en utilisant une cellule d'adaptation en Π. 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 

0.28µm, d'un prototype fonctionnant à 2.45GHz. Les mesures réalisées montrent que le 

facteur de bruit est à l'état de l'art pour un LNA entièrement intégré. 

Concernant les LNA intégrés destinés aux gammes de fréquences millimétriques la 

méthode de conception analytique présentée ne peut être appliquée car ces fréquences 

correspondent à des valeurs proches des fréquences de transition des transistors dans les 

technologies CMOS actuelles. La prise en compte de tous les phénomènes 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 manière classique conduit à une réduction 

notable de l'amplification.    
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1 INTRODUCTION 
Il existe actuellement une forte demande concernant des systèmes de transmissions à 

bas coût et à débit élevé. Pour répondre à cette demande des bandes de fréquence ont été 

récemment allouées. On peut citer à 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 à courte portée pour 

communications à l’intérieur des bâtiments, systèmes d’imagerie, systèmes radars pour 

l'automobile, …. Concernant les nombreuses applications grand public envisagées un 

des principaux critères de performance est le coût de fabrication. Un haut niveau 

d'intégration de ces systèmes 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 même 

puce les parties analogiques haute fréquence  et les parties nécessaires au traitement 

numérique de l'information, offrent naturellement les meilleures potentialités pour 

l’industrialisation de masse de ces nouvelles applications. Dès lors que l’intégration de 

fonctions analogiques performantes aura été 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 à celui 

permis par les technologies de type BiCMOS SiGE par exemple, les premières 

réalisations de systèmes ou sous systèmes 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 systèmes de 

communications large bande et haute fréquence performants dans ces technologies à 

court terme.  

L’intégration de l’amplificateur faible bruit de la chaîne de réception constitue un bon 

démonstrateur de l’aptitude d’une technologie à 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 l’amplification large bande en technologie CMOS 

se sont multipliés depuis l’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 déjà été publiées jusqu'à 60 GHz. 

Les résultats publiés à 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 à adaptation 

par cellule LC passe bande. Une partie du travail concerne la gamme de fréquence 

UWB 3-10 GHz principalement pour des systèmes utilisant des signaux informatifs de 

type impulsionnel. L'autre partie s'intéresse à l'utilisation des technologies CMOS 

standard vers les fréquences millimétriques. Nous présentons dans un premier 

paragraphe l'état de l'art des amplificateurs faible bruit large bande réalisés en 

technologie CMOS standard. Un deuxième 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 à éléments LC. Un troisième paragraphe traite de 

l'amplification distribuée en technologie CMOS pour les applications à très 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, 

(ii) les amplificateurs à contre réaction, 
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(iii) la topologie à grille commune, 

(iiii) la topologie source commune adaptée par une cellule LC passe bande. 

A ces architectures peuvent être 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 

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

2.1 Amplificateurs distribués CMOS 

Le principe de l'amplificateur distribué consiste à 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 tronçons de 

lignes de transmission. Dans cette topologie les étages d'amplification ne sont pas 

cascadés mais mis en parallèle. L'amplification obtenue résulte donc de l'addition des 

amplifications des étages élémentaires et non de leur produit comme dans les 

amplificateurs à étages cascadés. On obtient donc comparativement des gains plus 

faibles avec ces architectures dont le principal avantage est leur capacité à obtenir des 

bandes passantes très étendues approchant les performances intrinsèques 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 très 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 à l'obtention de produits gain bande élevés. Les 

limitations principales concernant les technologies CMOS pour ce type d'architecture 

proviennent de la difficulté à réaliser ou à 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 distribués 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 l'amplification en 

tension est donné au premier ordre par : 

0
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2

. .
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N g ZA e α

ω
ω

−=

−

       (1) 

où N est le nombre d'étages, gm la transconductance de chaque étage, Z0 l'impédance 

caractéristique des lignes de transmission artificielles supposée identique, α la constante 

d'atténuation des lignes artificielles, et ωC la fréquence de cassure de la ligne d'entrée 

définie par (3). LE, LS, CE, CS sont les inductances et capacités permettant de synthétiser 

les lignes d'entrée et de sortie qui doivent être égales dans ce cadre d'hypothèse.   
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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) où fT est la fréquence de transition du transistor.  
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Si l'on tient compte des pertes dans les lignes artificielles d'accès on peut montrer qu'il 

existe un nombre d'étages optimal donné par : 

( ) ( )ln lns e
opt
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α α

α α

−
=

−
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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 gênant 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 

l'utilisation de transistors dont la fréquence de transition est très supérieure à la bande 

passante visée. Dans ces conditions la bande passante et l'amplification recherchées 

peuvent être 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 intérêt certain pour la réalisation d'amplificateurs destinés à la bande de fréquence 

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

Lorsque des bandes passantes très 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 à très haut débit. Ces résultats confirment l'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] 0.6µm 4  7.4dB 0.5-4GHz  8.2dB 

@2GHz 

1.4x0.8mm2 104mW@3V 

[4] 0.6µm   7dB 1 1.5-7.5GHz  13dB@2GHz 1.3x2.2mm2 216mW@3V 

[5] 0.18µm   11.5dB 0.5-14GHz  3.5-5.4dB 1.6mm2 52mW 

[6]          

[7] 0.18µm  MSL 4dB 40GHz    140mW 

[8] 0.18µm 3 lumped 8.6dB 0.03-7GHz  4.2-6.2dB 1.45x0.8mm2 9mW@1.3V 

[9] 0.18µm 5  9.5dB  96GHz  0.94x0.86mm2 95mW 

[10] 0.13µm 7 CPW 8.5dB 3-52GHz 145GHz  0.8x2.2mm2 137mW@2.5V 

 

1 Gain en puissance différentiel. 

 



Chapitre 2             Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes intégrés CMOS 
 

45 

2.2 Amplificateurs à contre réaction résistive parallèle 

L'utilisation d'une contre réaction permet d'élargir la bande passante des amplificateurs. 

Nous considérons uniquement la contre réaction parallèle résistive qui a montré son 

intérêt 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/gm lorsque la valeur de cette transconductance est élevée 

comme le montre l'expression (8).  

 
Figure 1 Amplificateur à contre réaction parallèle résistive. 
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Dans les conditions d'adaptation d'impédance en basses fréquences RIN doit être égale à 

RS l'impédance de la source d'attaque et la fréquence de cassure à 3dB est alors reliée à 

la capacité CIN par la relation (9). 

1
. .C

S IN

f
R Cπ

=  (9) 



Chapitre 2             Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes intégrés CMOS 
 

46 

CIN étant directement reliée à la taille du MOS M1, la largeur maximale W1 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 M1, la valeur de gm1 

est limitée. Avec l'architecture donnée sur la Figure 1 l'amplification est alors limitée 

par la tension d'alimentation en raison de la chute de tension statique dans la résistance 

de charge RL. Ce problème 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 l'amplification en utilisant la 

transconductance du PMOS qui est excitée par le signal d'entrée en même 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 l'adaptation d'impédance en haut de bande. Le deuxième 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 à contre réaction résistive à réutilisation du courant de 

polarisation [16]. 

Du point de vue du facteur de bruit la topologie donnée sur la Figure 1 conduit à 

l'expression (10) si l'on néglige les contributions des résistances RF et RL [11]. Ce 

facteur de bruit est élevé compte tenu que le rapport entre les deux paramètres γ et α est 

sensiblement égal à 1.33 [12] et que la valeur du produit gm.RS est proche de l'unité si 

une impédance d'entrée de 50Ω est requise. 
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Afin de s'affranchir de la contrainte de taille du transistor imposée par une adaptation 

sur 50Ω 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 où l'on ne recherche pas une réponse de type passe bas on peut utiliser la 

contre réaction résistive pour contrôler 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 50Ω, 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 être amélioré en utilisant la technique 

d'annulation du bruit. Le principe consiste à prélever une tension proportionnelle à une 

source de bruit, et de générer en sortie une tension de même 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 à la réalisation d'un LNA à contre 

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

La topologie à contre réaction résistive parallèle peut aussi être utilisée pour réaliser des 

amplificateurs large bande à forte amplification en cascadant de nombreux étages 

compensés par une inductance série [19]. Les applications visées par les auteurs 

concernent les communications optiques à haut débit.  

Le tableau 2 résume les principaux résultats de mesure obtenus en technologie CMOS 

standard avec l'architecture à contre réaction résistive parallèle et ses variantes. Comme 

le montrent les résultats obtenus dans la référence [15] cette topologie peut conduire à 

des facteurs de bruit acceptables avec des consommations de surface et de puissance 

intéressantes lorsque ces architectures sont réalisées avec des transistors dont la 

fréquence de transition est très supérieure à la fréquence maximale visée. 
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Figure 3 Amplificateur accordé dont la largeur de bande est contrôlée par une contre 

réaction parallèle [17]. 
 

 

Figure 4 Principe de l'annulation du bruit 
 

Table 2 Performances obtenues en technologie CMOS standard avec l'architecture à 
contre réaction résistive parallèle et ses variantes 

 

Ref Techno S11max GMAX BW3dB NF Conso Surface 

[14] 0.13µm -9dB 16dB 5.9GHz 4.7-5.7dB 38mW 0.24mm2 

[15] 0.13µm -10dB 13dB 0.1-0.93GHz 4dB 7.2mW  

[16] 0.18µm -8.5dB 13.5dB 2-9GHz 2.5-5.4dB 25.2mW 0.87mm2 

[17] 0.18µm  9.8dB 2-4.6GHz 2.3-5.2dB 12.6mW 0.9mm2 

[18] 0.18µm -8dB 13.7dB 0.002-1.8GHz <2.4dB 35mW 0.075mm2 
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2.3 Architecture large bande à grille commune 

La topologie grille commune décrite sur la Figure 5 permet naturellement de fournir une 

impédance d'entrée de 50Ω en basses fréquences lorsque le courant de polarisation 

choisi assure la condition : 

1 50in
m

R
g

= = Ω   (11) 

Le facteur de bruit obtenu est alors donné par l'expression (12) lorsque le courant de 

bruit induit dans la grille est négligé : 

 
41 S

L

RF
R

γ
α

= + +   (12) 

Compte tenu de la valeur du rapport γ/α le facteur de bruit lié à cette topologie est 

nettement plus élevé que celui d'une topologie source commune à 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 l'intérêt au niveau de l'occupation 

de surface. La référence [20] propose un LNA de type passe bande basé sur un premier 

étage de type grille commune dont l'architecture est décrite sur la Figure 6. Les mesures 

montrent un facteur de bruit inférieur à 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 être 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 à 5.1dB et une consommation de 20mW.  

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

2.4 Amplificateurs à 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 à celle désirée pour l'amplificateur. 

La capacité CGS du transistor d'attaque est intégrée à un résonateur LC et la terminaison 

du filtre est réalisée à 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 

à 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 être amélioré en utilisant 

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

Lorsque des bandes passantes relatives inférieures à 50% sont requises la méthode de 

conception précédente n'est plus utilisable en raison des fortes valeurs d'inductances 

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

localisés réalisés à 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 à l'effet 

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

 
Figure 7 Architecture typique d'un LNA à 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 à adaptation LC passe-bande  

Réf. Tech. Bande 
(GHz) Interfaces Surface

(mm2) 
Conso. 
(mW) 

Amplif. 
(dB) 

NF 
(dB) 

S11 
(dB) 

[22] 0.18µm 2.3-9.2 sgle/sgle 1.1 9 10 4-9 <-10 
[24] 0.13µm 2-4.6 dif/dif 1.1 16.5 9.5 3-6 <-10 

[26] 0.13µm 6.8-8.8 single 0.4 15 29.5 
(tension) 4-4.9 <-10.1 

[28] 0.13µm 6.8-8.8 sgle/diff. 0.5 22 30.6 
(tension) - <-7.5 

[26] 0.13µm 6-10 sgle 0.4 16 27 
(tension) 3.5-5 <-11 

[27] 0.18µm 3-5 sgle 0.6 7.7 16 <2.2 <-10 

2.5 Conclusions sur l'analyse de l'état de l'art 

L'analyse de l'état de l'art concernant l'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 à 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 très larges bandes passantes requises pour les composants pour 

communication à très 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 systèmes intégrés utilisant la 

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

Les LNA à 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 l'unité et une architecture classique du type de celle utilisée dans 

la référence [22] peut être utilisée. En revanche pour des bandes passantes relatives 

inférieures à 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 à faible bande relative 

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

Le schéma équivalent de la cellule d'adaptation à élément LC traditionnelle est 

représenté sur la Figure 8 en éléments normalisés dans le cas d'une cellule d'ordre 3. Les 

valeurs de g1, g2, g3 et g4 sont fixées par les caractéristiques souhaitées pour la bande 
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passante, l'ondulation, et le type de réponse. Leurs valeurs, qui peuvent être trouvées 

dans les ouvrages de filtrage [29], sont proches de l'unité. On s'aperçoit donc, à 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 parallèles. En conséquence les inductances série ne sont pas 

intégrables car elles présentent des fréquences de résonance propre qui peuvent être 

inférieures à la bande de fréquence UWB et les inductances parallèles présentent des 

facteurs de qualité très faibles.    
 

b/g2

g2/b1 g3

g1/b b/g1 g3/b b/g3

 
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 

problèmes [25]. Le schéma électrique de cette cellule d'adaptation est donné sur la 

Figure 9.a. Cette cellule est équivalente à un filtre passe bande d'ordre 2. L'utilisation 

d'un ordre 2 est intéressant dans le contexte des LNA entièrement intégrés dans 

l'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 où des éléments 

externes de facteur de qualité important sont disponibles. 

 La dégénération inductive de M1 par LS est utilisée pour synthétiser la terminaison 

résistive du filtre. En négligeant la capacité CGD, l'impédance ZIN présentée au niveau de 

la grille du MOS d'attaque M1 a pour expression : 
  

1m S
IN S IN IN

GS GS

g L
Z j L R j X

C j C
ω

ω
= + + = +   (13) 

Dans la gamme de fréquences où la partie inductive liée à LS est faible en regard de la 

partie capacitive liée à CGS, l'impédance ZIN correspond à une capacité de valeur CGS en 

série avec une résistance de valeur RIN. 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. 

 

(c)

rIN
λ21

γJ1
J2 γGS

1/λ2

λ1

1/λ1
-J1 -J3-J2-J2

inverter J2inverter J1 inverter J3

(a)

CJ1

Input

Cblock

CP2

LP2LP1

CJ2

ΖΖΖΖIN

M1

LS
CP1

rIN=RIN/R0

λ2λ1 γP1
γP2

1

γJ1 γJ2 γGS=CGSR0 ω0

(b)

g1/b b/g1

b/g2

g2/b g3
1

(d)  

Figure 9 : Cellule d’adaptation pour bandes passantes relatives (b<25%). a) Topologie. 
b) schéma équivalent en éléments normalisés. c)  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 où les 

quadripôles capacitifs en Π (encadrés en pointillés sur la figure) sont équivalents autour 

de la fréquence centrale à des inverseurs d'admittance. Finalement, dans le même cadre 

d'hypothèses, 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) à (21) sont vérifiées et 

lorsque les valeurs normalisées des inverseurs J1 et J3 sont petites devant l'unité. 

 

1

1 1

b
J

g λ
=   (14) 

2

1 2 1 2

J
b

g g λ λ
=   (15) 
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3

2 3 2IN

b
J

g g r λ
=   (16)   

( )2

1 1 1
1

J
J Jγ = +   (17) 

2 2J Jγ =   (18) 

( )2 2
3 31GS INJ J rγ = +   (19) 

1 1 2
1

1
P J Jγ

λ
= − −   (20) 

2 2 3
2

1
P J Jγ

λ
= − −   (21) 

Dans ces relations, b=(fP2-fP1)/f0 est la bande passante relative du filtre équivalent, fP1 et 

fP2 sont les fréquences de cassure basse et haute, et f0 la fréquence centrale. g1, g2, g3 

sont les valeurs normalisées du filtre passe-bas équivalent, et J1, J2, J3 les valeurs 

normalisées des inverseurs d'admittance. Ces inverseurs d'admittance permettent d'une 

part de transformer les résonateurs parallèles en résonateur série et d'autre part de 

pouvoir choisir la valeur des inductances de manière arbitraire. De cette manière 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 l'amplificateur dans l'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 rIN arbitraire. Cela 

donne un degré de liberté qui permet d'optimiser la valeur de LS et la taille de M1 pour 

réduire le bruit à l'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 I01 donné.  

(i) g1, g2, g3 et b sont déterminés pour synthétiser un filtre passe-bande du deuxième 

ordre avec la bande passante et l'ondulation désirée. Dans un filtre sans pertes 

l'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 manière définir l'ondulation 

qui correspond à la valeur souhaitée pour le coefficient de réflexion d'entrée S11.  

(ii) Les valeurs λ1 et λ2 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 à l'utilisation des inverseurs 

d'admittance.  

(iii) Nous avons montré au chapitre 1 que la partie réelle de l'impédance optimale ZOPT 

qui minimise le facteur de bruit de la topologie source commune à dégénération 

inductive est donnée par la relation :  

( )
( )

25 11
5 2 5

opt
gs

gs

c
R

C c

B
C

α γδ

ω γ α αδ γδ

ω

−
=

+ −

=

  (22) 

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

_G S opt
IN

B
r

γ =
Ω

  (23) 

Cette capacité peut aussi s'exprimer en fonction de J3 à partir de la relation (19). Comme 

nous l'avons indiqué la valeur de J3 doit être faible devant l'unité et par conséquent on 

peut approximer (19) par l'expression approchée : 

3G S Jγ ≈   (24) 

En reportant (24) dans la relation (16) on obtient la valeur optimale de CGS en fonction 

des paramètres du filtre, de la valeur des inductances du résonateur, et des paramètres 

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

2 3 2
GS

b
g g B

γ
λ

=
Ω   (25) 

(iiii) Finalement, pour la valeur de courant de polarisation I01 choisie, la valeur de 

l'inductance de dégénération qui permet de minimiser le facteur de bruit à une valeur de 

pulsation ω donnée vaut : 
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( )SOPT
m

BL
g

ω
ω

=   (26) 

En prenant une inductance de dégénération de valeur : 

( )0
0

SOPT SOPT
m

BL L
g

ω
ω

==  (27) 

LS=LSOPT(ω0), la différence avec la valeur optimale restera inférieure (b/2)% dans toute 

la bande passante du LNA. 

 Optimisation de l'amplification en tension 

Dans les systèmes intégrés UWB l'amplificateur faible bruit est le plus souvent chargé 

par un étage à haute impédance d'entrée de type capacitive où une valeur importante de 

tension est requise. Le LNA assure donc une fonction d'interfaçage entre l'antenne 

généralement adaptée en puissance et l'étage suivant situé au cœur du circuit intégré qui 

nécessite une tension d'amplitude élevée. L'architecture du LNA que nous avons 

développée pour répondre aux besoins des systèmes 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 deuxième étage à 

charge active qui permet d'augmenter l'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 RIN du filtre équivalent qui est synthétisée par la 

dégénération inductive du transistor M1. Par conséquent, dans la bande passante, 

l'amplitude du courant i1 qui traverse la grille de M1 est donnée par l'expression (28).  

1

2 IN

IN

P
i

R
=   (28) 

Dans cette expression PIN est la puissance disponible aux bornes de l'antenne où de 

l'étage précédent. 

Dans les conditions d'adaptation en bruit définies par (23) et (27), et si l'on néglige 

l'effet de la capacité CGD, on peut déterminer l'expression du courant de sortie i2 du 

premier étage. On obtient  à un terme de déphasage près l'amplitude complexe : 
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0 1
2

1

2 1IN m

G S

P gi
B jC

ω
ω

=   (29) 

Cette expression conduit, pour une loi de courant drain source quadratique, à une 

amplitude du courant de sortie indépendante du développement de grille W1 et 

proportionnelle à la racine carré du courant de polarisation I01.  

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

courant i2 avec la fréquence qui doit être compensée par une charge de type inductive.  

Cb
M3

M4

VOut2CL

VDD

RL

RP1

RP2

Numériseur ou
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d'impulsion
L3
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M2

i1
VOut1R3
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Figure 10 Architecture de l'amplificateur large bande. 
Le schéma équivalent simplifié du deuxième étage est donné sur la Figure 11. Cet étage 

présente une charge essentiellement capacitive au premier étage dont la valeur peut être 

approximée par :  

2 2 3 3 33 (1 )GD DB GS GD m EQc c c c c g r≅ + + + +   (30) 

L'amplification AV2 du deuxième étage peut être approximée par l'expression (31) où 

1/rDS3 et 1/rDS4 sont les conductances de sortie des transistors M3 et M4, et rEQ, CEQ, et 

ωC3 sont donnés par les relations (32), (33), et (34).  

CDB4+CGD4+CDB3+CL VOut2

CGS3

CGD3

gm3.VS1 rEQ

VOut1

CEQ

 
Figure 11 Schéma équivalent du deuxième étage 
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2 1 /

Out
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jω ω
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  (31) 

3 4// //EQ DS DS Lr r r R=   (32) 
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( )3 3 4 4EQ DB GD DB GD Lc c c c c c= + + + +   (33) 

3 3
1 2C C

EQ EQ

f
r c

ω π= =   (34) 

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 PIN dans la bande passante de l'amplificateur : 

30 1 3
2 2

1

3
3 03 03

2

11

m EQIN m
Out
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g rP g L
v

jB C j
Q

ω

ωω ω
ωω ω

=

++ −
 
 
 

  (35) 

Dans cette expression Q3 et ω03 sont respectivement le coefficient de qualité et la 

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

3
3

3 0

Q
R

Lω
=   (36) 

03
3 3

1
L C

ω =   (37) 

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 RIN, 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 à RIN. De manière qualitative, la réponse globale de 

l'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 l'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 

l'amplificateur et de maximiser son amplitude. Cette expression montre que vOUT2 

résulte du produit d'une fonction de tranfert de type passe-bas du deuxième ordre par 

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

Une valeur élevée de REQ conduit à de fortes valeurs d'amplitude de sortie mais conduit 

aussi à une valeur faible pour la pulsation de cassure ωC3 associée au deuxième étage. 
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Le meilleur compromis consiste à choisir une valeur de REQ qui conduit à une fréquence 

de cassure fC3 du deuxième étage inférieure à la fréquence de coupure basse fP1 désirée 

pour le LNA. La pente décroissante induite par le deuxième étage peut alors être 

compensée par un facteur de qualité Q3 supérieur à la valeur 1 / 2  et par le choix d'une 

fréquence de résonance f03 supérieure à la fréquence de coupure haute fP2 du LNA. 

Pour maximiser vOUT2 (35) montre qu'il faut choisir une valeur de L3 maximale tout en 

maintenant f03 supérieure fP2. Par conséquent C3 doit être minimisée en choisissant un 

développement de grille W3 très inférieur à W2. En outre, toujours dans le but de 

maximiser L3 en gardant f03 supérieure fP2, W2 doit être égal à la valeur minimum 

permettant de conduire le courant statique I01 du premier étage afin de minimiser les 

valeurs de CGD2 et CDB2. 

Le dimensionnement est conduit de la manière suivante : 

(i) La longueur de grille de M3 est fixée à la valeur minimale permise par la technologie 

pour maximiser la transconductance gm3 et minimiser son bruit. CGS3 devant être 

négligeable devant CDB2+CGD2 pour maintenir f03>fP2, W3 est fixée à la valeur maximale 

satisfaisant W3<<W2. En conséquence la consommation en courant du deuxième étage 

I02 est négligeable devant celle du premier étage I01. 

 (ii) I02 et la longueur de M4 sont fixés pour définir une valeur de REQ élevée et qui 

conduit à la condition fC2<fP1. Par conséquent l'amplitude de la tension de sortie dans la 

bande passante sera maximisée et constante si la décroissance de l'amplification du 

deuxième étage est compensée par la surtension générée au niveau du deuxième étage 

avec une valeur du coefficient de qualité Q3 suffisante. 

(iii) La largeur W4 est ensuite fixée à une valeur suffisante pour conduire le courant I02. 

(iiii) Finalement la valeur de R3 est ajustée pour obtenir une valeur du coefficient de 

qualité Q3 qui permet de compenser la pente de la fonction de transfert du deuxième 

étage dans la bande passante. 

 Méthode de dimensionnement pour maximiser l'amplification  

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

LNA. A partir de la relation (28) rappelée ci-dessous : 
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1
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=  

on peut déterminer l'amplitude du courant de sortie i2 : 

1
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2 IN
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i
j
ω
ω

=   (38) 

et en utilisant la relation : 

1IN T SR Lω=   (39) 

on aboutit à l'expression : 

1
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2 1IN T
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P
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i
j

ω

ω
=   (40) 

Cette expression montre que l'amplitude du courant i2 peut être maximisée pour une 

puissance disponible d'entrée PIN 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 LS. 

Les limitations à l'utilisation de valeur trop faibles de LS proviennent de ce que d'après 

(39) elles impliquent, pour une même pulsation de transition qui est limitée dans une 

technologie donnée, des valeurs de RIN faibles qui conduisent d'après (16) et (19) à des 

valeurs de CGS et de développement de grille importants. Cela se traduit alors, à 

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

3.2 Amplificateurs large bande à 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 

l’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 maîtrise 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 l’impact de ces inconvénients nous utilisons une cellule d’adaptation 

d’entrée du 2eme 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 LS2 et LS. En outre l'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-delà de la fréquence 

maximale de la bande passante du LNA.  
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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 à la topologie d’un filtre passe bande LC du deuxième 

ordre. Les valeurs normalisées de la cellule d’adaptation sont données par les relations 

ci-dessous : 

1 1 /g bγ =   (41) 

1 1/b gλ =   (42) 

2 2/b gγ =   (43) 
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2 2 /S S g bλ λ+ =   (44) 

31/INr g=   (45) 
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�
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Figure 13 Schéma équivalent de la cellule d’adaptation en éléments normalisés. 

En se référant à la Table 4 qui donne les valeurs permettant d’obtenir une réponse de 

Tchebytcheff d’ondulation 1dB on peut constater que l’inductance série obtenue λS2+λS 

à une valeur g2/b beaucoup plus faible que la valeur g3/b obtenue avec un ordre 3. En 

outre cette topologie ne nécessite qu’une seule inductance supplémentaire par rapport à 

la topologie bande étroite couramment utilisée.  

Table 4 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) à (45) sont satisfaites on obtient 

une adaptation d’impédance dans la bande passante relative b=(fP2-fP1)/f0 où fP1, fP2 et f0 

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 vérifiée : 

_ .G S opt
IN

B
r

γ =
Ω

 

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

est alors lié par la relation : 

0
m

S

Bg
L ω

=   (46) 
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Par ailleurs la condition (23) ne peut être satisfaite que pour des valeurs de bande 

relative b qui satisfont la relation : 

2 3b g g B<   (47) 

Avec les relations précédentes et les expressions (41) à (45) on peut dimensionner la 

cellule d'adaptation et la largeur du transistor d'attaque pour un fonctionnement optimal 

en bruit. Le dimensionnement du deuxième étage et des autres éléments du premier 

étage est conduit de manière similaire à celui décrit au paragraphe 0.0.  

3.3 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 0.13µm. Les 

performances obtenues sont comparées à l'état de l'art dans la Table 3 du paragraphe 2.4 

de l'analyse de l'état de l'art. La Figure 14 donne les principales caractéristiques 

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

 

 
Photographie LNA 6.8-8.8GHz 

 
Photographie LNA 6-10GHz 

4 6 8 10 12 14

-40

-30

-20

-10

0

10

20

30

 Simulation S11

 Mesures S11

 Simulation Gv

 Mesures Gv

S 11
, G

v, 
dB

Fréquence, GHz  
Gain en tension et adaptation LNA 6.8-

 
Gain en tension LNA 6-10GHz 



Chapitre 2             Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes intégrés CMOS 
 

65 

8.8GHz 

7.0 7.5 8.0 8.5 9.0
3.0
3.2
3.4
3.6
3.8
4.0
4.2
4.4
4.6
4.8
5.0

 Mesures
 Simulation

N
F,

 d
B

Fréquence, GHz  
Facteur de bruit LNA 6.8-8.8GHz 

 
Facteur de bruit LNA 6-10GHz 

 
Figure 14 Photographie et comparaison simulation/mesure de 2 LNA large bande à 

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 intrinsèque des composants 

actifs utilisés. En outre leurs performances en terme de bruit sont très 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 systèmes de 

communication à très 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 

LIN et des capacités d'entrée des amplificateurs élémentaires.  La ligne artificielle de 

sortie est composée des inductances LOUT et des capacités de sortie des amplificateurs 

élémentaires. Les inductances peuvent être localisées ou bien synthétisées à partir de 

tronçons de lignes de transmission. Lorsque la condition (48) est satisfaite l'excitation 

d'entrée se propage à la même vitesse que le signal de sortie et les contributions de 

chaque étage s'ajoutent. 

IN IN OUT OUTL C L C=   (48) 

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

être satisfaite : 

 in out
cin cout

in out

L LZ ZC C= = =   (49) 

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

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

amplificateurs élémentaires : 

IN OUT

IN OUT

L L
C C

=

=
  (50) 



Chapitre 2             Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes intégrés CMOS 
 

67 

Lout/2

Lin

Lout Lout Lout

Ligne de
sortie

G G G

Cin

Cout

Rout

Rin

C
in

-o
ut

Lin Lin

CinRinCinRin
C in

-o
ut

C in
-o

ut

Cout

Rout

Cout

Rout

Ligne
d'entrée

Lout/2

LIN/2 LIN/2

Zout

ZIN

 
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 : 

3
1

dB
in in

F
L Cπ

=   (51) 

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

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 NOPT est donné par [30]:  

( ) ( )ln lns e
opt

s e

N
α α

α α

−
=

−
  (52) 

ou αE et αS sont les coefficients d'atténuation des lignes artificielles d'entrée et de sortie 

donnés par (53) et (54) lorsque les pertes associées à la partie réelle de l'impédance 

d'entrée des amplificateurs élémentaires sont négligées : 

( )( )( )_e L IN IN INe R jL jCα ω ω=ℜ +   (53) 

( )( )( )1
_s L OUT out out oute R jL R jCα ω ω−=ℜ + +   (54) 
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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 paramètres 

RL_IN et RL_OUT des expressions (53) et (54). Des inductances localisées à facteur de 

qualité élevé utilisables aux fréquences millimétriques sont rarement disponibles en 

technologie CMOS standard. De plus lorsque des bandes passantes supérieures à 

quelques dizaines de GHz sont recherchées comme dans les systèmes de 

communication à très haut débit, une synthèse réalisée à partir de lignes de transmission 

conduit à 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. 

MSL

substrate
 Si

εeff=11.9
Ground

Signal

Si3N4 εr=7
SiO2 εr=4

substrate
 Si

εeff=11.9

GroundGround Signal

Si3N4 εr=7

SiO2 εr=4 W

Gap Gap

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 à 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 0.13µm [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 à une ligne plus courte. Avec ce 

dernier critère, qui est le plus pertinent dans notre cas, on s'aperçoit qu'une ligne 

coplanaire d'impédance caractéristique élevée est le meilleur choix de conception. 
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Figure 17 Atténuation correspondant à une ligne synthétisant une inductance de 1nH, 

et coefficient d'atténuation en fonction de l'impédance caractéristique. 
Résultats obtenus par simulation électromagnétique dans une technologie 
CMOS 0.13µm à 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 l'impédance de sortie des amplificateurs élémentaires. Les pertes liées à 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 à  la partie réelle de l'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 où 3 inductances ont 

été rajoutées afin de diminuer la partie réelle de la résistance de sortie tout en 

conservant la stabilité de l'amplificateur global. 

Le dimensionnement est conduit de la manière suivante :  
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(i) L'inductance L3 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 0.13µm. 

(ii) L'inductance L2 est dimensionnée afin d'obtenir une valeur positive de Re(ZS) dans 

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

(iii) L'inductance L1 est dimensionnée afin d'obtenir la stabilité de l'amplificateur final 

(Cf. Figure 21). 

La Figure 22 montre l'augmentation sur la partie réelle de l'admittance de sortie obtenue 

par l'utilisation de cette technique. Ces résultats ont été obtenus en simulation dans le 

cadre d'une technologie CMOS 0.13µm.  

L3

L1

M1

M2

L2

W2

W1

Output line

Input line

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

 
Figure 19 Influence de l'inductance L3 sur la partie réelle de l'impédance de sortie de 

l'amplificateur élémentaire. 
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Figure 20 Influence de l'inductance L2 sur la partie réelle de l'impédance de sortie de 

l'amplificateur élémentaire. 

 
Figure 21 Influence de l'inductance L1 sur la stabilité de l'amplificateur distribué 

finalisé. 
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Figure 22 Effet de la compensation des pertes sur la partie réelle de l'admittance de 

sortie. 

4.3 Dimensionnement des amplificateurs distribués à bande 
passante maximale 

Lorsque des bandes passantes très élevées sont requises il est fondamental de respecter 

l'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 à l'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 à 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 à 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 l'avantage de réduire les pertes associées à la 

ligne d'entrée qui ne sont plus négligeables en très 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 l'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 à 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 : 

0

1
C

C
R fπ

≤   (55) 

lorsque une bande passante de valeur fC est recherchée avec des valeurs d'impédance 

d'entrée et de sortie égales à R0. Lorsque une bande passante maximale est recherchée il 

convient alors d'utiliser pour chaque amplificateur élémentaire un courant de 

polarisation qui maximise la fréquence maximale d'oscillation fmax. 

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 αE et αS 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 à l'aide de (52) si aucune contrainte de consommation de 

puissance n'est imposée. 

4.4 Résultats 

Cette démarche a été appliquée à la réalisation d'un amplificateur distribué à bande 

passante et à 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 systèmes de communication à très haut débit. 

La description électrique est donnée sur la Figure 23. Cet amplificateur comporte 7 

étages pour maximiser l'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 tronçons de lignes coplanaires d'impédance 
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caractéristique de 88Ω. La photographie du circuit représentée sur la Figure 24 montre 

une surface de 2.5x0.8 mm². 
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Figure 23 Description électrique de l'amplificateur distribué à amplification maximale.  

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

Les caractéristiques électriques 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 l'état de l'art de l'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 paramètres 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'interfaçages conventionnelles conduit à des coûts de production relatifs aux boîtiers et 

carte-support exagérés en regard du coût du silicium. En effet la bande passante requise 

pour les systèmes de communication large-bande actuels exige des boîtiers de grandes 

bandes passantes jusqu'alors réservés à des applications ne nécessitant pas des 

composants de très faible coût. Dans ce paragraphe nous présentons des techniques 

d'interfaçage permettant d'augmenter la bande passante des transitions carte – boîtier – 

circuit intégré qui autorisent l'emploi de boîtiers à faible coût pour ces applications.  

5.1 Intégration de la transition carte-boîtier-circuit intégré dans 
un filtre de type passe bas 

 Lorsque la fréquence est suffisamment basse, le schéma équivalent d'une 

transition carte – boîtier – circuit intégré se réduit à une topologie en π de type passe-

bas [33]. La Figure 26 montre le modèle électromagnétique d'une transition carte-
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boîtier-circuit intégré d'un boîtier de type MLF faible coût. En utilisant les paramètres S 

obtenus par la simulation électromagnétique de ce modèle on peut obtenir la valeur des 

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

équations : 

 
(1,2) (2,1)

1 1( ) (( ) / 2) /(2. . )extractedL f imag f
Y Y

π= − +   (56) 

 (1,1) (1,2)( ) ( ) /(2. . )die extractedC f imag Y Y fπ− = +   (57) 

 (2,2) (2,1)( ) ( ) /(2. . )pcb extractedC f imag Y Y fπ− = +   (58) 

 
Figure 26 Modèle électromagnétique d'une transition carte-boîtier-circuit intégré 

d'un boîtier de type MLF. 
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Figure 27 Schéma équivalent localisé d'une transition carte-boîtier-circuit intégré 
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En examinant les variations normalisées des paramètres extraits obtenus à partir des 

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

 1 0( ) 2 . . ( ) /extractedl f f L f Zπ=  (59) 

 1 0( ) 2 . . ( )die extractedc f f Z C fπ −=   (60) 

 2 0( ) 2 . . ( )pcb extractedc f f Z C fπ −=   (61) 

La Figure 28 montre les variations des valeurs normalisées du modèle localisé en 

fonction de la fréquence. On s'aperçoit sur cette figure que le modèle localisé présente 

une bonne approximation de la transition jusqu'à la fréquence de 9GHz notée flinear sur la 

Figure 28. Cette fréquence correspond à une déviation de 10% par rapport à la valeur 

extraite en basse fréquence pour le cas le plus défavorable.  

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
0,0

0,2

0,4

0,6

0,8

1,0

1,2

1,4

1,6

1,8

2,0

0,0

0,2

0,4

0,6

0,8

1,0

1,2

1,4

1,6

1,8

2,0

flinear

 c2
 l1
 c1

 

no
rm

al
ize

d 
un

it

Freq, GHz

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

carte-boîtier-circuit intégré d'un boîtier de type MLF. 
A partir de la topologie du modèle équivalent localisé de la transition carte-boîtier-

circuit intégré de la Figure 27 on peut rajouter des capacités 1Cδ  et 2Cδ sur les deux 

accès de la transition selon le schéma de la Figure 29 afin d'obtenir un filtre passe bas 

du troisième ordre répondant à un gabarit standard de type Tchebycheff ou Butterworth 

par exemple. La capacité 1Cδ  coté circuit intégré peut être intégrée sous forme de 

capacité MIM sans surcoût notable en terme de surface et avec des performances 
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suffisantes. La capacité 2Cδ  coté carte peut être 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 boîtiers à 

faible coût. A titre d'illustration nous présentons dans la suite de ce paragraphe les 

résultats que nous avons obtenus sur un boîtier 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-boîtier-circuit intégré. 

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

fFC
fFC

145
200

2

1

=

=

δ

δ
 

La Figure 30 montre le modèle 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 à des pertes en réflexion acceptables (-15dB ou -20dB par 

exemple). 
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Figure 29 Filtre passe bas intégrant la transition carte-boîtier-circuit intégré 
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Figure 30 Modèle électromagnétique de la transition modifiée correspondant à une 

réponse de Chebyshev d'ordre 3 et d'ondulation 0.01dB et de fréquence de 
cassure 10.3 GHz.  
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Figure 31 Réponses comparées de la transition initiale et de la transition modifiée. 
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5.2 Intégration de la transition carte-boîtier-circuit intégré dans 
un filtre de type passe bande 

 Une deuxième approche, intéressante pour la mise en boîtier de systèmes de type 

passe bande, consiste à intégrer la transition carte – boîtier – 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 synthèse du filtre se fait par l'utilisation d'éléments à fort coefficient de 

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

La Figure 32 montre le schéma électrique de la transition carte-boîtier-circuit intégré 

modifiée permettant de synthétiser un filtre passe bande d'ordre 3 dont la topologie est 

donnée sur la Figure 33. 
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Figure 32 Schéma électrique normalisé de la transition carte-boîtier-circuit intégré 

modifiée. 
Le filtre est synthétisé par trois résonateurs notés LC1 LC2 LC3 sur la Figure 32. Un 

troisième résonateur de faible coefficient de qualité (c1//1/c1) permet d'annihiler l'effet 

de la capacité du plot d'entrée du circuit intégré c1 dans la bande passante recherchée. 

Ce résonateur nécessite l'implémentation de l'inductance 1/c1 dans le circuit intégré. Le 

résonateur série LC1 est constitué par l'inductance l1 qui est fixée par la topologie du 

boîtier utilisé et par une capacité MIM de valeur normalisée 1/l1 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 c2 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 ZC2 qui joue le rôle d'un inverseur d'admittance autour 

de sa fréquence centrale.    

g3/a a/g1
a/g2 g1/aa/g3

g2/a

PCB port' DIE port'

 
Figure 33 Schéma normalisé du filtre passe bande équivalent à la transition 

modifiée. 
La Figure 34 montre le modèle électromagnétique d'une transition modifiée de ce type 

dans le cas du boîtier 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 à 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 boîtier et les modèles de la technologie pour ce qui concerne le 

circuit intégré. Tous les détails concernant les matériaux et la technologie du boîtier sont 

donnés dans la référence [35]. Les pertes d'insertion dans la bande passante présentent 

une léger accroissement de 0.5dB par rapport à 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).  



Chapitre 2             Amplificateurs bas niveau large bande pour systèmes intégrés CMOS 
 

82 

 
Figure 34 Modèle 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 l'amplification large bande 

pour systèmes intégrés CMOS.  

Pour ce qui concerne les amplificateurs large bande à adaptation LC nous avons proposé 

une nouvelle architecture d'amplificateurs qui permet de contrôler 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 être obtenue avec l'architecture 

traditionnelle proposée dans la référence [22]. Pour les grandes bandes relatives qui 

correspondent à 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 

proposé une méthode de dimensionnement qui permet d'optimiser le facteur de bruit et 

l'amplification en tension. Les résultats obtenus avec ces architectures ont été comparés 

aux divers résultats publiés à 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 à 

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 à permis 

d'obtenir un prototype qui présente l'état de l'art des performances en terme de produit 

gain-bande passante pour une technologie CMOS standard.    
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1 INTRODUCTION 
Les besoins en terme de distance de communication des applications d'identification 

sans contact (RFID) ont conduit à la mise en œuvre 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 utilisé pour ces circuits une 

architecture de multiplieur de tension de type Dikson réalisée avec des diodes Schottky. 

Malgré les très bonnes performances dynamiques des diodes Schottky et leur faible 

tension de déchet les distances de fonctionnement mesurées sur les étiquettes de 

première génération étaient insuffisantes. De nombreux efforts de recherche ont été 

développés ces dernières années pour (i) optimiser le fonctionnement de ces circuits 

multiplieurs de tension, (ii) utiliser des composants actifs à plus faible coût de 

fabrication, (iii) proposer de nouvelles architectures. 

 La topologie des multiplieurs de tension de type Dikson étant connue 

l'amélioration de leurs performances résulte d'une meilleure modélisation de ceux-ci à 

partir des paramètres pertinents maîtrisés par le concepteur. En effet, le comportement 

fortement non linéaire de ces circuits, dont les éléments actifs travaillent en 

commutation, limite l'intérêt de l'utilisation des techniques d'optimisation souvent mises 

en œuvre en conception de circuit. Une des difficultés résulte du fait que le multiplieur 

est directement attaqué par l'antenne de l'étiquette sans contact. On peut montrer qu'en 

terme de transfert de puissance et de tension, cette antenne doit être adaptée en 

impédance au circuit. L'impédance d'entrée du circuit ayant un comportement fortement 

non linéaire, toute variation de paramètre se traduit par une modification de l'antenne 

optimale permettant d'évaluer les performances du circuit étudié. Cette difficulté 

entraîne la quasi impossibilité d'effectuer des analyses systématiques pour obtenir 

l'influence des paramètres 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 l'onde de 

tension d'attaque du multiplieur à 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 très différentes. A quelques 

mètres d'un lecteur la puissance reçue par l'étiquette est de l'ordre d'une dizaine de µW 

et les technologies de réalisation doivent satisfaire à des exigences sévères en terme de 

coût de production. Les premier circuits spécifiques à la RFID ont été dimensionnés et 

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

Dans la référence [1] les auteurs proposent une modélisation des convertisseurs RF/DC 

intégrés à 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 l'équation 

caractéristique du multiplieur suivante : 

         (1) 
où IU est le courant statique délivré en sortie, IS le courant de saturation de la diode, VU 

la tension statique de sortie, V0 l'amplitude crête de la tension RF d'attaque, N le 

nombre d'étages du multiplieur, VT la tension thermodynamique, et B0 le terme d'ordre 

0 de la fonction de Bessel modifiée de première espèce. 

Cette équation caractéristique permet de déterminer l'amplitude de la tension RF 

nécessaire à l'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 l'admittance d'entrée 

pour le premier harmonique. L'impédance d'entrée complète s'obtient en ajoutant l'effet 

des capacités de jonction des diodes. Il convient de remarquer que la détermination de 

l'impédance d'entrée correspondant à 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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l'étiquette. En effet le caractère fortement non linéaire des multiplieurs de tension fait 

qu'il est difficile d'obtenir en simulation des conditions d'attaque qui correspondent à un 

point de fonctionnement désiré. 

Enfin à 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 à faible coût de fabrication la modélisation de l'impédance d'entrée 

proposée intègre les pertes substrat des diodes. Malheureusement l'étude très complète 

présentée dans cette publication n'est pas validée par des mesures et ne s'applique pas 

aux multiplieurs réalisés avec des diodes conçues à base de transistors MOS. 

Dans la référence [5] les auteurs proposent une modélisation des multiplieurs de tension 

à base de transistors MOS. Les grandeurs caractéristiques du multiplieur s'obtiennent de 

manière phénoménologique à partir des caractéristiques mesurées ou simulées sur les 

diodes constitutives du multiplieur. La tension de polarisation de chaque diode MOS 

notée DV  s'obtient à partir de l'équation caractéristique du régime statique du 

multiplieur : 

  (2) 
où iD et vD sont respectivement le courant et la tension appliquée à la diode MOS, IOUT 

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 à l'amplitude INv  pour des valeurs fixées du courant de sortie IOUT. La 

tension de sortie du multiplieur s'obtient alors en fonction du nombre d'étages par 

l'équation : 

 4OUT DV NV=  (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 modèle 

tient à son caractère phénoménologique qui ne permet pas d'obtenir de manière directe 

l'effet des paramètres de conception que sont les dimensions des transistors et le nombre 
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d'étages. Ce modèle montre une bonne concordance avec les mesures et a été appliqué à 

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% très supérieur à ceux 

atteints dans les technologies à faible coût [6].   

 
Figure 1 Abaque reliant la polarisation d'une diode MOS à l'amplitude de la tension RF 

[5]. 

 
Figure 2 Schéma équivalent non linéaire du multiplieur 

Dans la référence [7] les auteurs développent un modèle des multiplieurs de tension à 

base de diodes MOS qui permet de décrire l'influence des paramètres de conception sur 

la tension de sortie et le rendement du multiplieur. Ce modèle rend compte de 

l'influence du courant inverse circulant dans la diode MOS qui peut devenir important 

lorsque des transistors à très 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 modèle intègre l'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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  (4) 

   (5) 

   (6) 
Dans ces expressions Vboost est la tension statique produite par chaque étage du 

multiplieur, Va et Va' respectivement l'amplitude du signal RF et la valeur effective vue 

par chaque diode compte tenu des capacités parasites (Cf. équation (6)), Vtn la tension 

de seuil des transistors MOS, W et L leurs dimensions, I0 le courant de sortie du 

multiplieur et I0eff le courant statique compte tenu des fuites liées au courant inverse 

dans les diodes. La principale faiblesse de ce modèle 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 0.18µm. 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 très 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 particulièrement 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 l'hypothèse 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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 2DC RFV N V=  (7) 

N est le nombre d'étages du multiplieur, et VRF l'amplitude de la tension sinusoïdale 

d'entrée.  

VRF

VDC

RL

 

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

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

définit son rendement de conversion comme : 

 DC
C

RF

P
P

η =  (8) 

où PRF est la puissance RF absorbée à l'entrée du multiplieur et PDC la puissance utile en 

sortie. Dans les multiplieurs réels et dans la gamme de fréquence UHF ce rendement est 

nettement inférieur à l'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 Modélisation des multiplieurs à base de diodes Bipolaires ou 
Shottky 

 Description du modèle développé 

La modélisation des multiplieurs à 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 même loi non linéaire au coefficient de non 

idéalité près. Nous proposons ci-après une modélisation simplifiée de ces multiplieurs 

permettant de déterminer directement la valeur de l'excitation VRF nécessaire à 

l'obtention d'un point de fonctionnement donné en sortie. En outre cette modélisation 

donne la valeur de l'impédance d'entrée dans les mêmes conditions, ce qui permet de 

connaître la puissance disponible nécessaire à l'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 

l'excitation est grande devant l'unité thermodynamique VT, ce qui correspond à la 

plupart des cas pratiques. 

L'analyse du multiplieur en régime permanent montre que le courant continu IDC qui 

alimente la charge RL circule depuis la masse au travers de toutes les diodes DI qui se 

trouvent en série pour ce régime. Si l'on considère que ces diodes sont identiques, on 

peut montrer que la tension continue VDC se répartit également sur chaque diode dont la 

polarisation vaut : 

 
2

DC
bias

VV
N

= −   (9) 

Pour ce qui concerne le régime variable on peut considérer que la tension sinusoïdale 

d'entrée s'applique sur chaque diode si les valeurs des capacités C du multiplieur ont une 

impédance négligeable à la fréquence RF. En utilisant le modèle de diode donné sur la 

Figure 4 et la relation courant-tension classique : 

 1
D

T

v
nV

D Si I e
 

= −  
 

  (10) 

où IS est le courant de saturation de la diode et n le coefficient de non idéalité, on 

obtient :  

 
( )0cos

1
DC RF

T T

V V t
N n V n V

D Si I e e
ω− ± 

= −  
 

  (11) 

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

entre le courant IDC, la tension VDC et l'amplitude de la tension alternative d'entrée VRF : 
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N n V
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T

I I I x e

Vavec x
nV

− 
= −  

 

=

  (12) 

Dans cette relation I(x) est la fonction de Bessel modifiée de première espèce. 

 

A

K

B

RSUB_Diode

CSUB_Diode

CD

 
Figure 4 Modèle simplifié de la diode Schottky. 

Lorsque l'on s'intéresse aux fonctionnement de multiplieurs qui alimentent des charges 

absorbant un courant très supérieur au courant de saturation on peut négliger le 

deuxième terme de l'équation (12). En outre, lorsque l'amplitude de la tension VRF est 

grande devant l'unité thermodynamique VT, on peut utiliser les simplifications : 

 ( )
( )

1

0

1 1RF

T

I x Vlorsque x
I x nV

≈ = >>   (13) 

 ( )0 1
2

x
RF

T

VeI x lorsque x
nVxπ

≈ = >>   (14) 

Dans ce cadre d'hypothèse l'équation caractéristique d'un multiplieur à N étages 

permettant de relier la tension de sortie VDC et son courant  utile IDC à l'amplitude de 

l'excitation VRF est donnée par :  

 ( )1 2 12
DC RFDC

S T T

V VILn x Ln x avec xI N nV nV
π  = − − = >> 

 
  (15) 

Pour un objectif donné en terme de courant et de tension de sortie (VDC,IDC), l'équation 

(15) permet de déterminer, pour un nombre d'étage N donné, l'amplitude de la tension 

VRF nécessaire.  
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Dans le même cadre d'hypothèse l'amplitude ID1 du premier harmonique du courant 

circulant dans les diodes vaut :  

 ( )
( )

1
1

0

2 2D DC DC

I x
I I I

I x
≈ ≈   (16)  

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

premier harmonique d'une diode : 

 
1 2

RF RF
Diode

D DC

V VR
I I

= =   (17) 

L'admittance d'entrée complète 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 modèle) l'admittance de sortie ci-dessous où 

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

 
( )

1 2

1 2

//
2

//
1

2

IN IN IN

IN D SUB Diode SUB MIM

IN

Diode SUB Diode SUB MIM

SUB Diode SUB MIM
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R R R

R R RR R
N N R R

− −

− −

− −

=

= + +

=

= =
+

  (18)  
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RSUB_MIM
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Figure 5 Schéma équivalent simplifié d'une capacité MIM. 

 Validation du modèle à partir de modèles "fondeur" 

La modélisation présentée au paragraphe précédent a été validée en comparant les 

résultats prévus par le modèle analytique aux résultats de simulation obtenus en utilisant 

la bibliothèque d'une technologie CMOS représentative des applications visées. Les 

modèles 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 à partir de 

simulations en utilisant les modèles de la bibliothèque. Le modèle de la diode Schottky 

est un modèle ELDO de niveau 3. L'objectif des comparaisons modèle analytique 

simulation que nous présentons est de vérifier que les hypothèses 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 à l'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 modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes Schottky à 2 étages pour différentes charges.  

 
Figure 7 Comparaison modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes Schottky à 3 étages pour différentes charges. 



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

98 

 
Figure 8 Comparaison modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes Schottky à 4 étages pour différentes charges. 

 
Figure 9 Comparaison modèle-design kit de la partie réelle de l'admittance d'entrée d'un 

multiplieur à diodes Schottky pour différents nombres d'étages. 

3.3 Modélisation des multiplieurs à base de "diodes MOS" 

 Description du modèle 

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 à des diodes présentant 

un rapport courant/tension élevé pour le courant nominal associé à 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 "coûtent" 

des étapes technologiques supplémentaires. Ce dernier inconvénient a motivé de 

nombreux travaux de recherche destinés à réaliser des multiplieurs dans des 

technologies standard en remplaçant les diodes Schottky par des transistors MOS 
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montés en diode. Nous décrivons dans la suite de ce paragraphe un modèle de 

multiplieur de tension à 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 paramètres de conception sur les caractéristiques du multiplieur [8]. 

Le schéma d'un multiplieur de tension à N étages à base de transistors MOS est donné 

sur la Figure 10. L'architecture est identique à celle du multiplieur à base de diodes 

Schottky donnée sur la Figure 3.  

 
Figure 10 Schéma électrique d'un multiplieur à base de transistors MOS. 

La différence essentielle provient de ce que la caractéristique courant-tension d'une 

diode à base de transistors MOS ne suit pas une loi de type exponentielle, mais plutôt 

quadratique lorsque les longueurs de grille sont élevées, ou bien quasi linéaire pour les 

transistors à grille submicroniques. 

Nous nous plaçons, pour la suite du paragraphe sur la modélisation des multiplieurs 

MOS, dans l'hypothèse de transistors à 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 modèle dans ce cadre d'hypothèse car la 

technologie qui nous a permis de le valider interdit le dessin des transistors à faible 

tension de seuil (MOS naturels) avec des longueurs de canal submicroniques.  

 ( )2
DS D GS T

WI K V V
L

= −  (19) 

Dans la relation (19) KD est une constante qui dépend de la technologie, et VT la tension 

de seuil du transistor. 

En faisant la même analyse du multiplieur à 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 VDS est ainsi 

la superposition d'une polarisation VBIAS donnée par la relation (9) avec le signal 

sinusoïdal d'amplitude VRF. 

Vds

vt

θ
0

y/2

Vbias

2
π

− 2
πVrf

 
Figure 11 Excitation de la diode MOS dans le multiplieur de tension. 

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

comme l'intervalle où la tension grille source VGS dépasse le seuil VT. 

 2 arccos T BIAS

RF

V Vy
V

 −
=  

 
  (20) 

Cet angle de conduction est relié à l'amplitude de la tension RF par la relation : 

 
( )cos 2

T BIAS
RF

V VV
y

−
=   (21) 

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

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), l'expression (22) qui permet de relier la tension de sortie VDC et le 

courant  utile IDC du multiplieur à l'amplitude de l'excitation VRF: 

 
( ) ( )2 2 21 2 arccos 3 1

4
D

DC RF

T BIAS

RF

K WI V x x x x
L
V Vavec x

V

π
 = + − − 

−
=

  (22) 

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

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

 
1

RF
MOS

DS

VR
I

=   (24) 

L'admittance d'entrée complète s'obtient, comme pour le multiplieur à 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 l'admittance de sortie ci-dessous où l'effet des harmoniques d'ordre supérieur à 

1 du courant a été négligé :  
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CSUBCSUB
RSUB RSUB

 

Figure 12 Modèle d'une diode MOS. 

 Validation du modèle à partir de modèles "fondeur" 

La modélisation présentée au paragraphe précédent a été validée en comparant les 

résultats prévus par le modèle analytique aux résultats de simulation obtenus en utilisant 

la bibliothèque d'une technologie CMOS représentative des applications visées. Les 

modèles 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 à partir de simulations en 

utilisant les modèles de la bibliothèque. Le modèle des transistors MOS est un modèle 

de type MM9. L'objectif des comparaisons modèle analytique simulation que nous 
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présentons est de vérifier que les hypothèses 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 à l'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 modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes MOS à 2 étages pour différentes charges. 
 

 
Figure 14 Comparaison modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes MOS à 3 étages pour différentes charges. 
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Figure 15 Comparaison modèle-design kit de la caractéristique en tension d'un 

multiplieur à diodes MOS à 4 étages pour différentes charges. 
 

 
Figure 16 Comparaison modèle-design kit de la partie réelle de l'admittance 

d'entrée d'un multiplieur à diodes MOS pour différents nombres d'étages. 

3.4 Conception d'un multiplieur de tension UHF à base de MOS 

Nous avons utilisé le modèle développé au paragraphe 3.3 pour dimensionner un 

multiplieur de tension à MOS. Nous avons cherché à optimiser les paramètres 

accessibles au "designer" dans l'objectif d'atteindre un point de fonctionnement donné 

pour une puissance disponible en entrée minimale. Cet objectif revient à maximiser la 

distance de fonctionnement de l'étiquette UHF puisque la puissance disponible en sortie 

d'antenne dépend directement de la distance à l'émetteur dont la puissance d'émission 

est limitée par la norme. Les paramètres accessibles au "designer" sont principalement 

la longueur et la largeur des transistors MOS, et le nombre d'étages. 



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

104 

Les valeurs des éléments parasites, qui sont déterminés pour une taille donnée à partir 

du design kit de la technologie, suivent ensuite les lois d'échelle suivantes pour les 

transistors MOS et les capacités MIM : 

 1
SUB

SUB

C W L

R
W L

∝

∝
  (26) 

Par ailleurs, une capacité additionnelle correspondant à la capacité du plot d'entrée et à 

celle du dispositif de protection aux surcharges électrostatiques a été rajouté à 

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

 Influence du dimensionnement des transistors 

Le modèle analytique développé permettant d'accéder à la valeur de l'amplitude de la 

tension RF nécessaire à l'obtention d'un point de fonctionnement et à l'impédance 

d'entrée du multiplieur pour ce même 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 l'influence des paramètres 

géométriques du transistor sur les caractéristiques du multiplieur de manière directe 

sans avoir à 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 à 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 à l'obtention du point de fonctionnement PDC=1.2V.3µA sur un 
multiplieur à 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 à l'obtention d'un point de fonctionnement PDC donné. On peut constater que 

cette puissance croît avec le nombre d'étages du multiplieur en raison des différentes 

pertes vers le substrat qui affectent le rendement en puissance. Les multiplieurs à faible 

nombre d'étages nécessitent, pour travailler dans la condition d'adaptation d'impédance, 

des valeurs très élevées de la partie réelle du générateur équivalent d'attaque dans une 

configuration parallèle. Ces valeurs correspondent à des coefficients de qualité 

importants pour l'impédance interne de l'antenne ou pour la cellule d'adaptation qui ne 

sont pas réalisables dans des technologies à faible coût.   

 
Table 1 Influence du nombre d'étages du multiplieur sur la puissance nécessaire à 

l'obtention d'un point de fonctionnement PDC donné. 

Nombre d'étages 1 2 3 4 5 
Pin (µW) 

pour 1.2Vx3µA 40.89 52.4 65.7 79.61 93.7 

Pin (µW) 
pour 1.7Vx3µA - 63.9 76.35 89.73 103.5 

 

 Prototype de multiplieur à base de diodes MOS 

Nous avons conçu un prototype de multiplieur de tension pour une technologie CMOS 

0.18µm. Il a été optimisé pour obtenir le point de fonctionnement 1.2V, 3µA 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 

l'antenne de l'étiquette ont conduit à choisir un nombre d'étages égal à 3. La 

photographie du prototype est donnée sur la Figure 18 et la surface occupée par le 

multiplieur est de 180 µm x 90 µm.  
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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 modèle 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 

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

Table 2 Comparaison des résultats  pour le point de fonctionnement 3 µA, 1.2V 

 modèle mesures Simulation (DK) 
Partie réelle 8.5KΩ 10 KΩ 8.666 KΩ 
Partie imaginaire 503 fF 579 fF 509 fF 
Rendement 5.5 % 6.3% 5.3% 
 
Des mesures ont été effectuées en chambre anéchoïde sur un prototype assemblé avec 

une antenne adaptée à l'impédance du multiplieur pour le point de fonctionnement 

désiré. La Figure 19 montre qu'une téléalimentaion est possible à partir d'une distance 

de 4.75m. La prévision calculée à partir du modèle 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 liées au matériau utilisé 

pour réaliser l'antenne, à une différence de gain par rapport au gain d'antenne de 1dB 

prévu en simulation, et enfin à l'assemblage antenne/puce du prototype. 
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Figure 19 Tension de sortie du multiplieur en charge mesurée en chambre 

anéchoïque et prévue par le modèle analytique. 

3.5 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'intérêt d'une architecture de convertisseur RF/DC plus complexe 

décrite sur la Figure 20 où la conversion RF/DC s'effectue avec un seul étage et où 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 à 

un seul étage ou rectifieur, sert à 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 à élever la tension DC fournie par le rectifieur avec un rendement élevé de manière 

à atteindre les exigences requises pour l'alimentation du micro-contrôleur qui pilote 

l'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 à 3 étages dans une même technologie CMOS 0.18µm sont données sur 

les figures ci-dessous. 

La Figure 21 compare les rendements mesurés sur une charge de 400KΩ qui permet 

d'émuler la consommation du circuit intégré de l'étiquette. Au-delà de la puissance de -

12dBm, qui correspond à 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 400KΩ. 

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, à 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 à l'émetteur. Cette distance est calculée à 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 400KΩ. 

Table 3 Récapitulatif des performances mesurées sur les deux architectures. 

Distance 8m 7m 6m 

Puissance utile avec la nouvelle architecture 8µW 14.5µW 20µW 

Puissance utile avec le multiplieur à 3 étages (VCO déduit)  5µW 8µW 13µW 

 

4 CONCLUSION 
Nous avons proposé une modélisation non linéaire des multiplieurs à base de transistors 

MOS qui permet au concepteur d'évaluer l'impact des paramètres de conception sur les 

principales performances du multiplieur. Avec ce modèle analytique le concepteur peut 

évaluer rapidement et sans optimisation (i) la distance de fonctionnement de l'étiquette 

sans contact, (ii) l'impédance optimale de l'antenne de l'étiquette, (iii) le rendement en 

puissance du multiplieur. Les paramètres de conception pris en compte dans le modèle 

sont : (i) 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 surcoût de niveau 
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de masques induit. Ce circuit autorise des distances de télé-alimentation de l'ordre de 

5m validées par des mesures. 

 Notre travail a aussi porté sur l'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 à un 

seul étage, un oscillateur basse fréquence et basse tension d'alimentation alimenté par le 

multiplieur, et une pompe de charge à haut rendement. Une réalisation en technologie 

CMOS 0.18µm a démontré l'intérêt 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 systèmes intégrés analogiques sur les thèmes : 

- Amplificateurs faible bruit accordés pour systèmes intégrés communicants, 

- Amplificateurs bas niveau large bande, 

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

- Méthodes d'interfaçage Circuit Intégré/Boîtier/Carte. 

Dans le premier chapitre consacré aux amplificateurs faible bruit accordés pour 

systèmes intégrés CMOS nous avons proposé une nouvelle méthode de conception 

basée sur une analyse des expressions analytiques des paramètres de bruit qui permet de 

minimiser le facteur de bruit à l'adaptation en puissance. Cette méthode contrairement 

aux méthodes traditionnelles n'impose pas que la partie réelle présentée par l'élément 

actif soit égale à 50Ω. L'utilisation de ce degré de liberté supplémentaire autorise 

l'emploi de cellules d'adaptation totalement intégrables et qui peuvent être 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 

0.28µm, d'un prototype fonctionnant à 2.45GHz. Les mesures montrent que le facteur 

de bruit est à l'état de l'art pour un LNA entièrement intégré. 

Dans le deuxième chapitre, consacré à l'amplification large bande pour systèmes 

intégrés CMOS, nous avons proposé une nouvelle architecture d'amplificateurs à 

adaptation LC qui permet de contrôler des bandes passantes relatives de faibles étendues 

répondant aux besoins de la nouvelle norme ECC 6-8.5GHz dont la bande passante ne 

pouvait être obtenue avec les architectures traditionnelles. Pour les grandes bandes 

relatives, qui correspondent à 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 l'amplification en tension.  
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Pour ce qui concerne les amplificateurs distribués CMOS nous avons cherché à 

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 l'état de l'art des performances en terme de produit 

gain-bande passante pour une technologie CMOS standard.  

Enfin concernant la mise en boîtier des circuits et systèmes intégrés faible coût nous 

avons développé une méthodologie permettant d'accroître notablement la bande 

passante des interfaces Circuit Intégré/Boîtier/Carte. De cette manière la mise en boîtier 

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 boîtiers à faible 

coût de fabrication qui ne pénalisent pas les avantages résultant de l'emploi des 

technologies CMOS standard en terme de coût.    

Dans le troisième chapitre consacré aux convertisseurs RF/DC pour la télé-alimentation 

haute fréquence nous avons proposé une modélisation non linéaire des multiplieurs à 

base de transistors MOS qui permet au concepteur d'évaluer l'impact des paramètres 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 surcoût de niveau de masques induit qui autorise des 

distances de télé-alimentation de l'ordre de 5m validées par des mesures dans le cadre 

des normes en vigueur en RFID UHF. Notre travail a aussi porté sur l'évaluation de 

nouvelles architectures de convertisseurs RF/DC. Nous avons proposé une architecture 

constituée par un multiplieur à un seul étage, un oscillateur basse fréquence et basse 

tension d'alimentation alimenté par le multiplieur, et une pompe de charge à haut 

rendement. Une réalisation en technologie CMOS 0.18µm a démontré l'intérêt de cette 

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

Dans ces différents domaines de recherche nous nous sommes attaché à dégager des 

méthodologies générales de conception qui ont pu être appliquées avec succès à la 

réalisation de différents prototypes répondants aux besoins d'applications industrielles. 

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

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

La majeure partie des travaux présentés dans ce mémoire a été publiée sous forme 

d'articles dans des journaux et dans des conférences de référence dans notre domaine de 

recherche. 

   


