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Resume :

Les travaux de cette these sont axés sur le dencess a la dose cumulée des circuits
analogigues associés aux systéemes électroniquearguéls sur des véhicules spatiaux,
satellites ou sondes. Ces types de circuits sqgnitéé pour étre relativement sensibles a la
dose cumulée, parfois des quelques krad, souventison de l'intégration d’éléments
bipolaires. Les nouvelles technologies CMOS montpan leur intégration de plus en plus
poussée, un durcissement naturel a cette dose.

L’approche de durcissement proposée ici, repose wurdurcissement par la
conception d’'une technologie commerciale « full CM® du fondeur STMicroelectronics,
appelée HCMOSO9A. Cette approche permet d’assurepold@abilité des méthodes de
durcissement proposées d’'une technologie a une aitrde rendre ainsi accessible les
nouvelles technologies aux systémes spatiaux. Dse, plette approche de durcissement
permet de faire face aux codts croissants de dd@weitnent et d’accés aux technologies
durcies.

Une premiere technique de durcissement a la dosalée est appliquée a une tension
de référence « full CMOS ». Elle ne fait intervemijonction p-n parasites ni précautions de
layout particulieres mais la soustraction de demsibns de seuil qui annulent leurs effets a la
dose cumulée entre elles. Si les technologies coommes avancées sont de plus en plus
utilisées pour des applications spécialement dsirces derniéres exhibent en contrepartie de
plus grands offsets que les technologies bipolaiteta peut affecter les performances des
systémes. La seconde technique étudiée : 'autn 26t une solution efficace pour réduire les
dérives complexes dues entre autres a la températearl’offset d’entrée des amplificateurs
opérationnels. Le but ici est de prouver que dettbnique peut tout aussi bien contrebalancer

les dérives de I'offset dues a la dose cumulée.

Mots clés : durcissement, Dose cumulée, technologie CMOS, raééé de tension,

amplificateur opérationnel.







Abstract:

The purpose of this thesis work is to investigateuit design techniques to improve
the robustness to Total lonizing Dose (TID) of agakircuits within electronic systems
embedded in space probes, satellites and vehi@esh circuits often contain bipolar
transistor components which are quite sensitiveutoulated radiation dose. However highly
integrated CMOS technology has been shown to eddtier natural TDI hardening.

The approach proposed here is a hardening by desgyng a full CMOS
semiconductor technology commercially available nfroSTMicroelectronics called
HCMOS9A. The proposed generic hardening design odsthwill be seen to be compatible
and applicable to other existing or future proctsdinologies. Furthermore this approach
addresses the issue of ever-increasing developroshand access to hardened technologies.

The first TID hardening technique proposed is auplio a ful-CMOS voltage
reference. This technique does not involve p-ntjons nor any particular layout precaution
but instead is based on the subtraction of twcerbfit threshold voltages which allows the
cancellation of TDI effects.

While the use of advanced commercial CMOS technesofpr specific radiation-
hardened applications is becoming more commonetteehnologies suffer from larger input
offset voltage drift than their bipolar transistoounterparts, which can impact system
performance. The second technique studied is thatutm-zeroing, which is an efficient
method to reduce the complex offset voltage driéichanisms of operational amplifiers due
to temperature. The purpose here is to prove thattéchnique can also cancel input offset
voltage drift due to TID.

Index term: hardening, cumulated dose, CMOS teduyl voltage reference,

operational amplifier.

Index term: hardening, cumulated dose, CMOS technology, veltaderence, operational

amplifier.
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Introduction générale

Avec l'augmentation constante des besoins en téléumications, des systemes
d’observation de la Terre et I'expansion continedalconquéte de I'espace, la place des circuits
électroniques dédiés aux applications spatialescasse de croitre. De par sa composition,
'environnement spatial est trés contraignant vissades circuits électroniques. Ces derniers
sont soumis, d’'une part a d'importants stress erpéeature allant de -55°C a 125°C, d’autre
part aux radiations qui peuvent provoquer leur alysfionnement voire leur destruction. Un cas
récent de dysfonctionnement, est la panne survenudévrier 2013 sur le rover Curiosity chargé
d’explorer la planete Mars [1]. Cette panne estserablablement due a des radiations issues de
rayonnements cosmiques. L’'enjeu aussi bien sdgméifqu'économique d’une telle mission
impose aux ingénieurs de prévoir des solutionsedeurs. Ainsi, ces contraintes constituent un
frein dans le temps de développement. Des testseddication devant étre appliqués pour
qualifier ces composants afin de déterminer s’gsivent étre utilisés dans les applications
spatiales. Ces composants qui, en général ont sm@i méthodologie de durcissement aux
radiations, sont qualifiés de « Rad-Hard ».

Contrairement aux composants destinés entre auitrda téléphonie mobile, les
composants dédiés aux applications spatiales, itggrgt un marché de niche. Ceci explique le
fait que le colt des technologies réservées appiations est relativement important. De plus
certaines méthodologies de durcissement requiglesiimodélisations complémentaires, ce qui
rallonge de nouveau la mise en ceuvre de ces comtposzompte tenu de cette problématique
de colt et de temps de développement, de plusu=n phe grande majorité des composants
utilisés dans le spatial sont des COTS (commeuaifathe-shelf). Toutefois, pour certaines

fonctions critiques, l'utilisation de composantgas reste privilégiée et toujours dans un souci
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de colt de développement, il est préférable daatilides technologies dédiées aux applications
grand public, telle que la HCMOS9A 130 nm du forrd8WiMicroelectronics, retenue pour ces
travaux de thése. Ce choix stratégique pousse dasepteurs a apporter des solutions de
durcissement au niveau de la conception. C’est dam®ntexte que se situe la problématique de
cette thése, ou, comme applications aux méthodesludeissement proposées, nous nous
focaliserons sur la réalisation d’'une référenceéedsion et d'un amplificateur opérationnel.

Dans le premier chapitre de ce manuscrit, nousigliotroduire les différents aspects de
I'environnement spatial auquel sont soumis lesudiscélectroniques. Pour cela nous allons tout
d’abord présenter les différentes sources de radiaCela va nous amener a décrire dans une
deuxieme partie, les principaux effets de ces taia sur les circuits électroniques. En raison
de la technologie utilisée dans le cadre de ceausade thése, nous convergerons vers les effets
des radiations sur les transistors MOS. Ces derai@iont fait au préalable I'objet d’une analyse
pour d’'une part faire le paralléle entre leurs ctmastique et les effets des radiations et d’autre
part pour poser les conventions de notation pasesours de ce manuscrit. Ce premier chapitre
se termine par I'exposition de I'état de I'art @kférentes techniques employées pour durcir les
circuits intégrés analogiques tant aux niveaux reldgique, circuit que systeme. Nous
montrerons également comment s’oriente I'étude, cpiesoit en termes des effets radiatifs
considérés ou des circuits étudiés.

Le deuxieme chapitre sera consacré a la réalisdgda tension de référence durcie aux
radiations. Dans un premier temps, nous dressaronétat de l'art & propos de ces circuits.
Habituellement les références de tension sontségsien utilisant la tension bandgap générée a
'aide de jonctions PN de diodes ou de transistopolaires. Ici, en raison du choix de la
technologie, nous établirons des méthodes de deroesnt au niveau circuit des références de
tension implémentées en technologies CMOS. Dartsolsiéme partie de ce chapitre, nous
détaillerons la conception d’'une référence de temsiilisant une des méthodes proposées dans
la partie précédente. En réalité, nous verrons détérences de tension, certes issues de la
méme méthode de durcissement, mais qui differemé tafacon dont leur layout a été realise.
Ces deux circuits ont été irradiés et leurs perforoes mesurées. Ces résultats de mesures et leur
analyse sont présentés dans la quatrieme parties Nonclurons ce chapitre en évaluant la
pertinence de notre méthode de durcissement awawie&cuit, tout en soulignant le role

important que joue le layout en matiere durcisseémen
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Le troisieme chapitre est relatif & la conceptian ldmplificateur opérationnel. Une
attention toute particuliere sera portée sur lapsmation de son offset ; dont les radiations et,
plus particulierement, la dose peuvent causer gaadé@tion. Nous allons dans un premier temps
identifier les principales erreurs sources d’offégans un deuxiéme temps, nous présenterons
différentes techniques de réduction de I'offseteldtude comparative nous conduira ensuite au
choix de la technique correspondant au mieux abeesins. Sa réalisation est détaillée dans la
quatrieme partie. Dans un but comparatif, conjoir@et aux tests aux radiations de notre circuit,
nous avons irradié des amplificateurs opérationoetamerciaux, dont certains emploient des
techniqgues de compensation de l'offset. Ainsi, l¢ fremier de ce chapitre, est de valider le
fonctionnement de ces techniques de compensatadfset en milieu radiatif, afin de pouvoir
s'ils peuvent étre qualifiés de « Rad-Hard ». C'sst cet aspect que nous conclurons ce
troisieme et dernier chapitre.

Enfin, nous conclurons ce manuscrit au travers a&sumé des travaux menés. Des

perspectives de recherche y sont également praposée







Chapitre 1. L'environnement spatial et
ses effets

Introduction

Le premier objectif de ce chapitre est de présdrgavironnement radiatif spatial.
Cette description va nous permettre d’introduiresdan deuxiéme temps, les effets des
radiations sur les circuits électroniques, a liowg de leur dysfonctionnement. Que la
technologie CMOS ait été retenue par STMicroel@ito pour la conception des circuits
développés dans la cadre de cette thése, nous amémais focaliser sur I'étude des
transistors MOS. Ainsi nous récapitulons dans désigme partie de ce chapitre les bases
relatives a ces composants. Cela nous permettumedpart d’identifier leurs différents
parametres, d’autre part de poser les conventiamsseront prises dans la suite de ce
manuscrit. La quatrieme partie est dédiée a I'dppdissement des effets des radiations sur
les transistors MOS. Un état de l'art des techrsqde durcissement est dressé dans la
cinquieme partie. Enfin, ce chapitre se concludéwnoilant I'orientation de I'étude tant au
niveau des effets radiatifs considérés qu’au niveesi circuits développés au cours de la

these.

1 L'environnement radiatif spatial

1.1 Les rayonnements cosmiques

Depuis la découverte de rayonnements cosmiques lgespace par Van HESS en
1912, leur origine a été souvent controversée. 88 1Fritz ZWICHY émet I'idée que ces
rayonnements ont pour origine les supernovas [efteChypothése repose sur le fait que les
énergies impliquées, ne peuvent étre qu’occasitemeht produites par des étoiles comme
notre Soleil et donc doivent I'étre par des asbreaucoup plus actifs [3]. Cette théorie est
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adoptée jusqu’'en 1985, ou des chercheurs mettenévaence I'existence d'especes
chimiques, issues des rayonnements cosmiques fgriedit radicalement de la composition
des supernovas [2]. Pourtant, depuis son lanceemeR008, le satellite Fermi qui observe les
rayons gamma dans l'univers, fait un retour ereegrsur la provenance de ces rayonnements
cosmiques [4]. Il a clairement identifié quatre suqwvas dans notre galaxie comme étant des
sources d'énergie trés puissantes. Elles seraietibrigine de I'essentiel des rayons
cosmiques qui bombardent en permanence la Terogiglie de ces rayonnements serait
donc principalement due aux supernovas mais aussiaines étoiles éruptives comme notre
Soleil et méme a des étoiles extragalactiques. amposition de ces rayonnements

cosmiques est donnée dans le tableau 1.1 [5].

Particules Pourcentage
Noyau d’hydrogéne (protons) 85%
Noyau d’hélium (particules alpha) 12.5%
Noyau d’atomes plus lourds 1%
Electrons 1.5%

Tableau 1.1 : Composition des rayonnements cosmsique

1.2 Les rayonnements solaires

Le soleil est le siege de deux sources de radiatiervent solaire et les éruptions

solaires.

1.2.1 Le vent solaire

Les effets du vent solaire ont été observés d&$%° siécle par les Chinois qui ont
constaté une déviation de la queue des cometedalaaess Soleil-cométe [6]. Ce n’est qu’en
1958 que le physicien américain Eugene PARKER &aue explication a 'origine du vent
solaire [7]. La haute atmosphére du Soleil est titioiée d’'un plasma trés chaud, dont la
température dépasse le million de degrés. Lescpis de ce plasma sont donc animeées
d’une vitesse d’agitation thermique importante qoé permet aux électrons d’emmagasiner
une énergie telle qu’elle devient supérieure aecadisociée a la liaison gravitationnelle avec
le Soleil. Ainsi ces électrons peuvent échappeora atraction, entrainant avec eux les
protons et les ions chargés positivement dans d@spnterplanétaire. La vitesse de ces
particules est qualifiée de supersonique lors dééation, puis elle se stabilise autour de
400 m/s [7]. La figure 1.1 illustre I'éjection descparticules solaires [8].
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Figure 1.1 : Atmosphére et vent solaire.

1.2.2 Les éruptions solaires

Les éruptions solaires se situent a la surfaceadehbtosphere du Soleil. Elles sont
provoquées par une accumulation d’énergie magreetidans des zones de champs
magnétiques puissants au niveau de I'équateuresd®ji Les éruptions solaires suivent un
cycle de 11 ans, appelé cycle solaire. Durant ckecle Soleil passe d’'une faible activité qui
dure 4 ans a une forte activité durant les 7 anséieantes [9]. La figure 1.2 décrit les cycles
solaires depuis 1700. Le systeme de numérotatisrcgees solaires a été mis au point au
milieu du XIXe siécle, plus particulierement en 88dar Rudolf Wolf de I'Observatoire de
Zurich.

Les éruptions solaires sont classées en différecaésgories selon la nature des
particules éjectées et l'intensité maximale de few. Les deux cités ci-dessous sont celles
qui ont le plus d’impact sur les systemes spatiaux

- Les éruptions solaires a protons, dont la durédevguelques heures a quelques jours,
vont émettre principalement des protons d'énergiportante (jusqu'a quelques
centaines de MeV). On distingue les éruptions sedaordinaires (OR : ORdinary
events) qui ont lieu environ une dizaine de foisgrg et dont la fluence n’excéde pas
quelgues centaines de protons/cm?, et les éruptiajeures (ALE : Anomalously

Large Event) telles que celle d’aolt 1972. A edals, cette derniére a produit 84%

des protons solaires d’énergie supérieure & 30 MeNptabilisés lors du 98°cycle

solaire (il s’agissait en fait de 4 éruptions sseoees). Toutefois, les cycles solaires
sont trés variables. Certains ne présentent audltie alors que d'autres en

contiennent plusieurs.
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bY

- Les éruptions solaires a ions lourds envoient des de forte énergie (quelques
dizaines de MeV, a quelques centaines de GeV)ettamposition est variable d’une
eruption a l'autre. Les références en ce domaimg Béruption a ions lourds de
septembre 1977 et celle du 24 octobre 1989. Laatergruption importante a ce jour
date de mai 1998.

La variation de l'activité solaire et de l'interssidu rayonnement cosmique sont
décrites a la figure 1.2 pour la période 1953-202és données fournies par la NASA et
interprétées par Berruyer [10] permettent d’idéertiine corrélation entre ces deux effets.
Lors d’'importantes activités solaires, I'impact dyyonnement cosmique est moindre. Ceci
s’explique par le fait que le rayonnement cosmigsterepoussé par le vent solaire. Ainsi ces
deux effets sont en opposition de phase.

cosmique maximal
arrivantau so

-10%

Rayonnement
cosmique 20%
200

-30%

150
Activité solaire
-40%
100
509
50 / 50%

0 -60%
1953 1957 1961 1965 1969 1973 1977 1981 1985 1989 1993 1997 2001 2005 2009

© Olivier Berruyer, www.les-crises.fr

Figure 1.2 : Variation de I'activité solaire et datensité du rayonnement cosmique au sol
entre 2009 et 2011 (nombre moyen de taches solpae®ur et rayonnement cosmique en

% du maximum sur la période).

1.3 Les ceintures de radiation

Le champ magnétique terrestre a pour effet de piégegoarticules en provenance de
I'espace comme celles issues du vent solaire ovagess cosmiques. Ces particules forment
deux ceintures de radiations toriques a l'intérideiia magnétosphere terrestre [11] comme
représenté a la figure 1.3 [12]. La premiére, nomm&einture interne », est située entre
700 km et 10 000 km daltitude. Elle est constitygmcipalement de protons d’énergie
pouvant atteindre plusieurs centaines de MeV. Des1gones les plus intenses, le flux de ces
particules est de plusieurs dizaines de millierspdaetons/cm2/s. La seconde, nommée
« ceinture extérieure », est plus large et s’é@mrtce 13 000 km et 65 000 km d'altitude. Elle

8
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est constituée majoritairement d'électrons. Leergie est de quelques MeV et le flux est de
l'ordre du millier de particules/cm2/s. Les pariisudes deux ceintures se déplacent en

permanence et rapidement entre les pdles nordleteslta magnétosphere.

> D N

cornet
polaire
ceinture

intérieure 1o

Y

solaire

magnétosphére

!uff”l"yw.

ceinture
extérieure

YYYy
A Y

Y

> Jxv(.
magnetique

Figure 1.3 : Ceintures de Van Allen.

L’axe des pbles magnétiques terrestre est inclme @ngle de 11° par rapport a I'axe
de rotation de la Terre et est distant d’envirol® &4Bn de celui-ci. Il en résulte que les
ceintures de Van Allen sont plus proches de la€elewu niveau de la partie sud de
I'Atlantique, et plus éloignées dans la partie ndudPacifique [13]. En conséquence, pour
une altitude donnée, le niveau de radiations engmance de l'espace est plus élevé dans
'océan Atlantique au large des cotes de I'Amériqhe sud. Ce phénoméne est appelé
anomalie magnétique de I'Atlantique Sud AMAS ou SAA anglais pour : South Atlantic

Anomaly.

2 Les effets des radiations sur les circuits
¢lectroniques

Les effets créés par le passage d’une particuleligsna la quantité d’énergie perdue
par celle-ci lors de son passage dans la matiereguantification de cette interaction est
caractérisée par le taux de perte d’énergie padé aa longueur appelé aussi pouvoir d'arrét
[14]. Ceci est le résultat de deux phénomeénesetaation.

- Le premier est la perte d’énergie par ionisatioreae ou indirecte causée par
I'énergie transférée aux électrons par interaatmmombienne et par I'énergie perdue

sous forme de radiation de Bremsstrahlung ou degbkev, respectivement notées :

-5
o). (1.1)

& 12
dX rad. ( . )
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Cette perte d’énergie est communément appelée lobT lpnear Energy Transfer en
anglais. Elle est fonction également de la massemique p de la matiere
bombardée. Son unité est le kg ou plus communément le MeV.cm?mg et elle

s’exprime de la fagon suivante :

_1([_dE) [
(SR =

- Le second phénoméne d’interaction est di aux cmiésentre la particule et les
noyaux des atomes du réseau cristallin. Il se dieamar I'énergie transférée aux

noyaux par l'interaction nucléaire :

-5 14
dX nucl. ( . )

Ces pertes sont non-ionisantes et ont pour sigld.N$e qui signifie Non lonising

Energy Loss [14] :

1NIEL:1(—EJ (1.5)
P X /nuel,
Ces pertes d’énergie se traduisent chacune pdfairde dose : la dose ionisante TID
(Total lonizing Dose en anglais) et la dose de aléhent notée ici DDD. Les relations qui
lient ces pertes aux doses sont reportées ci-desstosiexpriment en fonction du flux de
particules intégré au cours du temps par uniteudaced® [15].
TDI =dLET (1.6)
DDD =®NIEL (1.7)

L'unité officielle de la dose est le Gray noté Glyest équivalent a un dépot d’'une
énergie de un joule dans un kilogramme de matiére.
1Gy=1J/kg= 6,25eV/g (1.8)
Dans la communauté des radiations appliquées auxitsi électroniques, l'unité
couramment utilisée est le rad (Radiation Absorbede), qui correspond a un centiéme de
Gray :
lrad= 0,01Gy (2.9)
C’est cette ancienne unité qui sera employée damsHapitres deux et trois, a propos
des doses ionisantes TID (Total lonising Dose) aelgs nos circuits électroniques ont été

soumis.
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2.1 Les effets de dose TID

Lors de l'irradiation ionisante d’un matériau, l&¥gie de la particule ou du photon
incident est transférée pour I'essentiel aux éastr Une partie de cette énergie entraine la
création de paires électron-trou.

La densité de paires électron-trou, générées jgande, par un rayonnement ionisant
peut étre considérée comme proportionnelle a lgaatéposée [16]. Ainsi, a chaque instant,
on constate une proportionnalité entre la doseiméar en gray (Gy) et la quantité de charges
générée. Cela se vérifie expérimentalement dandange gamme de doses et dans presque
tous les types de matériaux. Cette relation de gutigmnalité entre la densité de paires
électron-trou créées par secondetGe débit de dos® exprimé en gray par seconde, est
traduite par I'équation ci-dessous :

G=bD (1.10)

La constanteb est un coefficient multiplicateur qui exprime lenmare de paires
électron-trou créées par Gy et par’cfour qu’une paire électron-trou soit créée dans |
silicium et dans I'oxyde de silicium, il faut regp@ement apporter une énergie de 3.6 eV et
de 18 eV [17]. Par conséquent, une dose de 1 G§rgén7.1& paires électron-trou par
gramme de silicium et 3,4.1paires électron-trou par gramme d’oxyde de siliciu

En considérant la masse volumique du silicium (2/887) et de I'oxyde de silicium

(2,27 g/cm), un gray génére :
- 4.10" paires électron-trou/chulans le silicium ;
- 7,8.10* paires électron-trou/chilans I'oxyde de silicium ;

Dans le tableau 1.2, nous avons reporté les dortee€analyse précédente a la fois

pour le silicium et 'oxyde de silicium pour un grdéposé a température ambiante.

Energie de Nombre de paires . Densité de paires
L. N Masse volumique >
L creation de paires d’électron-trou . d’électron-trou
Matériau S . du matériau h
d’électron-trou créées par créées par ciret
(g/cnt)
Est (V) gramme par gray
Si 3,6 1,7.18 2,33 7,8.18
SiO, 18 3,4.10° 2,27 4.16°

Tableau 1.2 : Estimation de la densité de pairedetttron-trou créées par cma3 et par gray

relatives au silicium et a 'oxyde de silicium.
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Nous venons de quantifier I'effet d’'une dose deyl9@r la création du nombre de
paires électron-trou dans un centimetre cube deiusii et d'oxyde de silicium. En
comparant ces densités a celle naturellement pgetdans les métaux, les semi-conducteurs
et les isolants, il est possible de prévoir la gelité de chacun d’eux. Il faut toutefois tenir
compte du débit de dose rencontré et de la duiggosgae de la mission. On se placera dans
le cas d’'une mission géostationnaire dont la deseea est de I'ordre de 1 kGy/an sur une
durée de 7 ans, soit une dose cumulée de 7 kGy.

Les métaux ont une densité de porteurs de l'ordrel@® cm® ce qui est trop
important pour que la génération de paires élednamnait une influence sur eux. La densité
de charges dans les semi-conducteurs est comprise B3* et 1G° cmi®. Toute charge
piégée qui n'est pas libérée thermiquement reveeadféquilibre par recombinaison. De ce
fait, nous pouvons considérer que I'équilibre esijdurs réalisé dans les semi-conducteurs
sur une période relativement courte (inférieure ditoseconde). Ainsi, les métaux et les
semi-conducteurs sont insensibles a l'effet de ddse revanche, les isolants (SO
possedent une densité de porteurs libres excessintdaible en comparaison avec celle des
semi-conducteurs. Le retour a I'équilibre par reboraison des charges, comme c’est le cas
pour les semi-conducteurs, n'est donc pas posdi@s.charges qui ne sont pas libérées
thermiguement restent donc piégées dans I'isofanfur et a mesure que la dose déposée va
s’accroitre, le nombre de charges piégées darmdalis va augmenter. Ce sont ces charges
piégées qui engendrent alors une des principalgsadétions des caractéristiques des

dispositifs électroniques [16].

2.2 L’effet du débit de dose

La dégradation des parameétres des composants oélgcies suite a une dose
ionisante, est principalement due a I'accumulatiercharges dans les isolants, typiquement
dans les oxydes. Les composants présentant degexda mauvaise qualité et qui sont
irradiés sous faible champ électrique sont les pamnsibles au débit de dose. C’est pourquoi,
les technologies bipolaires sont réputées étrestrsibles au débit de dose [18]. Leur niveau
de dégradation va donc dépendre du débit auquelote est déposée. Ce niveau de
dégradation se trouve étre plus important a fajolfé fort débit de dose [19]. Cet « effet de
débit de dose » est désigné sous le sigle ELDRS pdbnhanced Low Dose Rate
Sensitivity ». L'identification et la compréhensiales mécanismes donnant lieu a cette

dépendance sont abordées dans la quatrieme partie chapitre pour les transistors MOS et

12
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dans la premiére partie de second chapitre pourdesistors bipolaires dans la mesure ou
I'étude menée s’appuie sur une référence de tesidype bandgap.

Pour réduire la durée des tests aux radiations;itesits sont irradiés a un débit de
dose bien supérieur a celui rencontré dans le ar@pplications spatiales. De ce fait, dans
certains cas, I'état de I'interface peut générer difaillances qui ne se manifestent pas a fort
débit de dose [20]. Pour mettre en évidence ceasilldéices, un recuit ou annealing en
anglais est appliqué apres les irradiations. Ducantecuit, les charges qui n’ont pas été
piégées pendant l'irradiation sont évacuées puiggas. Un circuit qui voit ses parametres

varier au cours du recuit, sera ainsi qualifié elesgble au débit de dose [21].

2.3 Les effets de déplacement

Lorsqu’une particule (ion, proton ou neutron) eném collision avec le réseau
cristallin, il se produit un déplacement atomiquesain de ce réseau. Ce déplacement va
engendrer des modifications des propriétés élemsiqdu matériau. Ces effets sont
irréversibles et d’autant plus importants que cagiqules ont une énergie importante [22],
[23].

2.4 Les effets singuliers

Les effets singuliers SEE (Single event effects)t ppovoqués par une seule particule
qui peut étre de type : ion lourd, proton, neutoonalpha. Ce sont des effets localisés mais
qui peuvent se propager dans I'ensemble du cietuitéme étre amplifiés. Le point d'impact
de ces particules étant aléatoire, tous les composant susceptibles d’étre concernés, ce
qui nécessite a priori leur durcissement. Deux Hemid'effets singuliers peuvent étre
distinguées :

0 Les effets singuliers réversibles :

- Les SEU (Single Event Upset) sont caractéristiglies changement d’état d’'un
point mémoire. lls ne sont pas destructeurs [24].

- Les SET (Single Event Transient) sont dus a desaots dits ionocourants
provoqués par une particule. La propagation jusquiapoint mémoire peut
entrainer un SEU. Dans le cas des circuits analegigdurant leur propagation,
les SET causent la perte définitive de I'informatic’'est-a-dire qu’il ne sera pas

possible de récupérer le signal [25].

13
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- Les MBU (Multiple Bit Upset) consistent en un bdsooent de plusieurs points
mémoire voisins [26].

0 Les effets singuliers irréversibles :

- Les SEL (Single Event Latchup) il s’agit de la méeconduction d’'un thyristor
parasite qui entraine un court-circuit entre I'adimation et la masse et provoque
la destruction du composant [27].

- Les SESB (Single Event Snap back) sont rencontriéggipalement dans les
NMOS. lIs sont dus a la conduction d’'un transidtguolaire parasite entre le
drain, le substrat et la source. Les technologass daible tension sont peu
sensibles a cet effet [28], [29].

- Les SEGR (Single Event Gate Rupture) sont causéa paaversée de I'oxyde de
grille d’une particule fortement énergétique. Cellerée un court-circuit entre la
grille et le substrat. Il en résulte une élévatiena température le long de la trace

pouvant faire fondre le diélectrique localement][30

3 Rappel sur les transistors MOS

3.1 Généralités

Le transistor MOS dont la vue 3D est représentée fagure 1.4, est le quadripdle
élémentaire des technologies CMOS et est largent#digé en circuits numérigues. Avec
I'avancée des technologies CMOS, qui se traduitupardiminution de la longueur de canal
L minimale des transistors MOS, la rapidité de aawidrs se voit fortement améliorée, les
rendant ainsi tout aussi compétitifs que les tsioss bipolaires, dans le cadre des

applications analogiques.

Figure 1.4 : Vue 3D d’un transistor MOS.

Le symbole du transistor NMOS le plus courant egtrésenté a la figure 1.5a.
Habituellement, seuls les acces de grille (G),ra@éndD) et de source (S) sont considérés. Le

guatrieme acces qui constitue le bulk (B) est gdagrent connecté au potentiel le plus bas
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pour le transistor de type NMOS et au potentieplies haut pour les transistors de type
PMOS. Cependant, nous verrons au chapitre suivaet agtte polarisation n’est pas
souhaitable pour les circuits dédiés aux applioatispatiales. Ainsi nous considéererons a

présent le symbole de la figure 1.5b ou les paténtie source et de bulk sont connectés

entre eux.
D D
G H%@ B G Hg
(g) (S)

Figure 1.5 : Symbole complet du MOS (a) simplibie (

Le fonctionnement du transistor MOS repose notaninsem |'effet du champ
électrique appliqué entre I'électrode de grillé@ectrode du bulk. Comme cette derniere est
court-circuitée a celle de la source, lorsque édince de potentiel entre la grille et la
source est nulle, le transistor est bloqué. Quaredtension positive entre le drain et la source
est appliquée, au fur et a mesure que cette différde potentiel augmente, les charges libres
dans le semi-conducteur sont repoussées de lagorsgmi-conducteur/oxyde. Ces charges
créent tout d'abord une zone dite de « déplétidtuis, lorsque la différence de potentiel est
suffisamment grande, soit supérieure a la tensienseuil V1, il apparait une zone
« d'inversion ». Suivant le type de transistor NM@SPMOS, il se crée dans cette zone un
canal de conduction dont les porteurs majoritasi@s respectivement des électrons ou des
protons. La caractéristique liant différents patdatet le courant de drain est reportée a la

figure 1.6.

250.0 . ; . ; ;

V=12V

200.04 4 Zone linéaire

150.0u

I, (A)

100.0p -

50.0p -

Vos (V)

Figure 1.6 : Caractéristique du transistor MOS.
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3.2 Modes de fonctionnement

A la figure 1.6 nous pouvons distinguer deux zodesfonctionnement: la zone
linéaire en blanc et la zone saturée en bleu &lés sont séparées par une parabole
correspondant a la conditidfps = VesVr [31]. Nous allons tout d’abord nous intéressea a |

zone linéaire.

3.2.1 Le transistor MOS en zone linéaire

Les conditions pour que le transistor MOS se trodaes la zone linéaire sont les
suivantes :
Vs <Ves— Vs (1.11)
Vi >V, +4V, (1.12)

La tensionV; représente le potentiel thermodynamique défiréguiation (1.13) ou k
est la constante de Boltzmarinla température absolue et q la charge électribpreentaire.
KT
Vi=— (1.13)
q
Dans ces conditions, la relation entre le courantlichinlp et les tension¥gs et Vps

est exprimée par I'équation :

V
lp = IB(VGS _VT_ﬁJVDS (1.14)
avec .
w
B=uCo (1.15)

ou U, Cox, W etL sont respectivement, la mobilité des porteurgapacité d’oxyde
par unité de surface, et la largeur et la longuwkucanal. Cette zone est appelée également
zone ohmique. En effet, si nous nous placons defaibs, la caractéristiquép(Vps) est
approximativement assimilée a une droite commeelaitsla caractéristique associée a une
résistance [31]. Ainsi, en supposaWits << Vgs le transistor se comporte comme une
résistance notég, ajustable par I'intermédiaire du contrdle de lastenVes:
oV, 11

Fon = GID :E(VGS_VT) (116)
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3.2.2 Le transistor MOS en zone saturée

Dans la zone de saturation, nous pouvons distingaisrrégimes de fonctionnement
du MOS : régime de faible inversion, régime de €omversion et régime dinversion
modérée. Cette zone correspond a la zone jaurgefidgite 1.6 soit a :

Vs 2 Vs~ V, (1.17)

0 Régime de faible inversion :

Le transistor MOS est considéré fonctionner endaitversion lorsque :
Vs SV -4V, (1.18)
Dans ces conditions, la relation qui lie le courdatdrain aux tensiongss et Vps est

donnée par [32] :
_Vﬁ Ves—Vy
Iy =|{1—e Y }e m (1.19)

ou n est le facteur de pente de faible inversiofs st le courant spécifique défini de

la maniére suivante :
w
lS = ZnyCOXTVtZ (120)

La différenceVssVr porte le nom de tension d’overdrive. En conceptiencircuits
analogiques le transistor MOS est largement utd@®@me amplificateur. Il convient donc de
décrire son comportement en petits signaux. Last@mductance d’'un transistor MOS est
définie comme la dérivée partielle du courant derdip par rapport a la tensiovss D’apres
I'équation (1.19), celle-ci s’écrit :

ol, _ 1,

m= ==
J 0Vgs NV,

(1.21)

Cette transconductance qui est contrdlée par leaobde drain, ne peut atteindre des
valeurs importantes dans la mesure ou le couramtraie doit rester faible pour assurer le
fonctionnement du transistor dans la région deldaibversion. Dans ces conditions de
polarisation, le bruit et la rapidité se trouve@gchdés [31].

o0 Régime de forte inversion :

Le transistor MOS est dit en régime de forte innersi :
Veg 2V, +4V, (1.22)
Dans ce régime, la loi qui lie le couralat aux tensions/gs et Vps a une forme

quadratique :
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I, :%(vGS =V, )’ (1+AVpy) (1.23)

Le parametrel représente l'effet de la longueur de canal. Poualuer les
performances du transistor MOS dans ce régime migifmnement, il convient tout d’abord

de présenter son schéma aux petits signaux repééséda figure 1.7 ou la seule capacité que

nous considéronggs, est celle placée entre grille et source :

2
Cos =SWLC, (1.24)
ig i
—_—
C
Ves = lgs | Vds
gMVgs

Figure 1.7 : Schéma équivalent aux petits signaukahsistor MOS.

A partir de I'équation (1.23), il est possible deddire la transconductangen et la

résistance de sortrgs du transistor MOS :

gm= alD _ 2| b 1.5
aVGS (VGS_VT) ( . )
ov, 1 V_L

e = =22 = —— = ¢ (1.26)

A, A, I,
Le parametrd/e est une constante technologique qui s’exprime /gnmV La fonction
de transfert entreys etvys peut se mettre sous la forme :
Vs _ 2V L
Ve (VGS_VT)

gs

(1.27)

Nous venons de décrire le comportement du tramsasto basses fréquences. Il nous
faut a présent évaluer son comportement en hargdgaences en considérant les capacités
parasites. Pour cela, nous allons exprimer la &age de transition du transistor. Elle est
définie comme la frequence a laquelle le couraahtiéeiy est égal au courant de soritie
lorsque le transistor a ses sorties court-circgjteeit [31] :

m 1 3
= 23(: ==K -v) (1.28)
GS

2 2n 2
En comparant les équations (1.27) et (1.28), naus@ns voir qu’'une augmentation
de la tension d’overdrive ou une diminution dedadgueur de canal entrainent deux effets

contraires. Le choix d’'un gain important ou de dpidité constitue le principal compromis
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

dans la conception de circuits analogiques. Néammaiette région de fonctionnement
constitue le meilleur compromis entre consommagiorapidité.

0 Régime d’inversion modérée :

Le régime d’inversion modérée correspond a la itiansentre les régimes de faible
et forte inversion :
V, =4V, <V, <V, +4V, (1.29)
Dans cette zone, les paramétres de modélisatiannsalinmaitrisés. C’est pourquoi,
en conception de circuits analogiques il est désitiédsde se placer dans ce mode de
polarisation [31]. En revanche, il a été montré geenode est bien approprié a la conception
d’amplificateurs a faible bruit sous contrainte fdéble consommation en raison du bon

compromis entre linéarité et consommation [33].

3.3 Coefficient d’inversion

La notion de coefficient d’inversiolC, a été introduite par Vittoz [34]. Elle permet
d’identifier le régime de fonctionnement du tratmis MOS indépendamment de la
technologie. Ce coefficient d’'inversion est défiar :

c=1o (1.30)
IS
La correspondance entre le coefficient d’inverseinla tension d’overdrive pour la

technologie HCMOS9A est présentée a la figure 1.8.
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Figure 1.8 : Correspondance entre le coefficienbersion et la tension d’overdrive pour la

technologie 130 nm.
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

4 Les effets des radiations sur les transistors MOS

4.1 Effet de dose : accumulation de charges dans les oxydes

Nous avons vu dans la deuxieme partie de ce cbapite, consécutivement a
I'impact d’'une particule, I'effet de dose provoglaecréation de paires électron-trou dans les
oxydes. Aprés leur création, ces paires électram-tse recombinent partiellement en
guelques picosecondes. La proportion de trous ecombinés dépend en partie de la nature
et de I'énergie de la particule incidente, ainst gie I'amplitude du champ électrique dans
'oxyde [21]. La figure 1.9 représente le taux dar@s électron-trou non recombinées en
fonction du champ électrique dans I'oxyde pour pagicules incidentes de différents types
et de différentes énergies [35]. Pour un type detiqude et d'énergie donnés, la

recombinaison sera meilleure a champ électriqurefai
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Figure 1.9 : Taux de paires électron-trou non rebimdes en fonction du champ électrique

dans I'oxyde pour différentes sources de radiaf&5j.

Les électrons qui ont une mobiligg plus grande que celle des trqus(pw=3,22)
[36] sont rapidement évacués de I'oxyde. En revantds trous ont tendance a rester piégés
dans I'oxyde [37], notamment au niveau des défardallins. Ainsi la qualité de I'oxyde
joue un réle important dans le degré de dégradatibaux radiations. L’'accumulation de ces
charges va entrainer une dérive de la tension uié etede la mobilité des transistors MOS,
mais aussi 'augmentation de leur courant de fiNtgus allons voir ces dommages en détail

dans cette partie.
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

4.1.1 Dérive de la tension de seuil

La tension de seuil des transistors MOS est dopage

Vy = Vo + ({20 + Vg - /200 ) (1.31)
avec .
VT0=¢MS—2°X—%+2CDF+V«/2¢F (1.32)

ou Vro, Vsg 7, @F, Ous, Qit and Qox SoNnt respectivement : la tension de seuil pour une
tension source/bulk nulle, la tension source/bl@ifacteur de I'effet substrat, le potentiel de
Fermi, la différence de potentiel métal/semi-coneu la densité surfacique de charges a
I'interface oxyde/semi-conducteur et la densitdamique de charges dans I'oxyde [38]—[40].
La dérive de la tension de seulVr due a la dose est causée par deux phénomenes. Le
premier est 'augmentation de la densité de chadges I'oxydeAQ.x et le second est
'augmentation de la densité de charges a l'interfaxyde/semi-conductedrQ;. Ce qui
nous amene a écrire [41] :

AQ. AQ
AV - — OoX __ it
T C C (2.33)

La densité de charges dans I'oxyde est définiel'quation (1.34), Oleoy, p €t tox
sont respectivement la permittivité diélectriquel’dgyde de silicium, la densité volumique
de charges dans I'oxyde et I'épaisseur de I'oxy#d, [[42].

CO>< tD)(
Qu = [ o(x)xdx (1.34)

0oXx

D’aprés cette equation, la dérive de la tensionseleil due a I'accumulation de
charges dans I'oxyde est proportionnelle au caeréépaisseur de I'oxyde. Cependant, pour
les épaisseurs d’oxyde inférieures a 20 nm, cet &¢hd a diminuer et laisse place a I'effet
tunnel [21]. Ce phénomene est illustré a la figlwED, ou la tension de bande pl#tg est

définie comme suit :

Vig =Pys ~ Qo A (1.35)

Quelque soit le type de transistor, la dérive detsion de seuil due a I'accumulation
de charges dans I'oxyde, est toujours négativei €explique par le fait que ces charges
sont des trous. En revanche, en ce qui concerrdéri@e de la tension de seuil due a
I'accumulation de charges a l'interface, I'effet epposé pour les deux types de transistors.
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Figure 1.10 : Dérive de la tension de seuil partérde dose (rad) en fonction de I'épaisseur
de 'oxyde a 80 K [21].

Dans le cas du transistor PMOS, les charges acéasd linterface étant des trous, la
dérive sera négative. Pour le transistor NMOS, tclescontraire dans la mesure ou les
charges accumulées sont des électrons. Ainsi lfaatation de charges dans I'oxyde et a
I'interface des transistors NMOS entraine deuxteffntagonistes pouvant provoquer une
compensation locale, comme illustré a la figurel1[41]. L’interprétation de I'équation
(1.33) et de la figure 1.11 permet de démontrer lqudérive de la tension de seuil est
indépendante des dimensions des transistors, gseitcpour les transistors de type NMOS
ou PMOS. Toutefois, cela ne semble pas toujourgésifier a trés faible largeur de canal
[43], [44].
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Figure 1.11 : Dérive de la tension de seuil dua @dse pour des transistors de type NMOS
(W=10 nm) et PMOS (W=20 nm).
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

4.1.2 Dérive de la mobilité

Comme pour la tension de seuil, la dérive de laili@lnduite par la dose, est causée
par le piégeage de charges dans l'oxyde et a dfade [45], [46]. Initialement, la
contribution des charges piégées dans l'oxyde ib'§tas prise en compte, car jugée
négligeable [47]. Une expression de la mobilitéoduisant I'effet de dose est proposée dans
la référence [48] et traduite par I'équation (1.3Bgans cette expressiopy et Ni; sont
respectivement la mobilité avant radiation et lasi surfacique de charges a l'interface,

tandis quey;; est un parametre correctif.

Hy 1+a, N, (1.36)

Par la suite, de nouveaux travaux ont mis en éeceléimpact de 'accumulation de
charges dans I'oxyde et ont proposé un modéle qouwplet [49]. Cette fois-ci, la mobilité
est obtenue en combinant linéairement la densitéa@que de charges a linterface et la
densité surfacique de charges dans I'oxidg; les coefficients de pondération étant les

parametres correctitg; etoox

7] 1

tuO B 1+ ait Nit + aox Nox

(1.37)

Les parameétres correctifg et aox sont techno-dépendants et doivent étre déterminés
expérimentalement. La figure 1.12 représente lavelérelative de la mobilité via le
parametref [41]. La aussi, la dérive de la mobilité est ingiégante des dimensions des

transistors.
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Figure 1.12 : Variation relative de la mobilité via parametrgs en fonction de la dose pour
les transistors NMOS et PMOS.
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

4.1.3 Courants de fuite

Dans la partie 3 de ce chapitre, nous avons vu @tait nécessaire d’avoir une
tension grille/source supérieure a la tension dél g®our que le courant de drain soit
conséquent. Lorsque le transistor est polarisé kodwsnsion de seuil, le courant de drain
obéit en théorie a I'équation (1.19). Cependantcasise de la diffusion des porteurs
minoritaires dans le canal, il apparait des couraset fuite représentés a la figure 1.13. Dans
cette figure, le courant de drain défini a 'éqaat{1.19) est notksyg pour « sub-threshold ».
Les autres courants sont répertoriés ci-dessols [50

- lrevest le courant de fuite de polarisation inversé&adgenction.

- lgpL est le courant de fuite du drain induit par ldlgyrill est causé par un champ

important dans la jonction du drain.

- lg est le courant de fuite de la grille créé partetianel.

Grille
Source Drain
[ o I
Oxide
L n 9 Y n*
IREV
P substrat leioL

Prise substrat

Figure 1.13 : Représentation des courants de filiite transistor NMOS.

Ces courants de fuite entrainent une augmentagda donsommation mais peuvent
également provoquer des courts-circuits ou latch-ap progres en matiere d’état de surface
avant déepot de l'oxyde lors de la fabrication desuits intégrés et de qualité de cette
derniére, ont permis de réduire significativemesd courants de fuite [51]. Le courant de
fuite a travers le drain et la source est définirpane tensiofVgs nulle [52]. Le courant de

drain est représenté a la figure 1.14 pour desistmis NMOS et PMOS irradiés [52].
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Figure 1.14 : Caractéristigues(Vss de transistors NMOS (a) et PMOS (b) irradiés.
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

A la figure 1.14, indépendamment du type du trdosisnous pouvons clairement
observer une augmentation du courant de fuitesa0 V. En revanche, pour une polarisation
au-dela de la tension de seuil, I'impact des ramhat est minime [53]. Ainsi, il sera
préférable de polariser les transistors au-deldedetension de seuil voire méme en forte
inversion. En effet, comme nous l'avons vu précédemt, dans ce régime de
fonctionnement, les transistors sont bien modélik&ségalement été montré que le courant

de fuite présente une dépendance a la largeunae\Wwd53].

4.2 Effets du débit de dose

Nous venons de voir que les effets de I'accumutatie charges dans I'oxyde et a
I'interface pouvaient se compenser l'une l'autrexslde cas des transistors NMOS. Nous
allons voir ici que ce degré de compensation gséigant du débit de dose.

Les technologies CMOS sont réputées insensibleibil de dose. Néanmoins, dans
le milieu des années 80, une équipe du Sandia MNdtlcaboratories a mis en évidence la
variation de la tension de seuil des transistorgd$vavec le débit de dose [54]. A fort deébit
de dose, la variation de la tension de seuil s@pars les tensions négatives. Puis, un
phénomeéne de saturation se manifeste. Cependtaiblé débit de dose mais toujours a un
débit supérieur a celui rencontré dans I'espaceb(réd/h), une forte augmentation de la

tension de seuil est constatée, comme illustréfiguae 1.15 [19].
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Figure 1.15 : Variation de la tension de seuil diansistor NMOS en fonction de la dose a
différents débits de dose.

De la méme facon, les transistors PMOS sont seassioll débit de dose. Si nous

prenons la-aussi le cas de leur tension de seelile-ci présentera une dérive toujours
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négative mais accentuée a faible débit de dose. il@sumer, les parametres des transistors
MOS dépendent des caractéristiques de I'oxyde effets des charges dans I'oxyde induites
par les radiations peuvent étre compenseés parffiets des charges piégées a l'interface ou
au contraire s’ajouter suivant le type de transisitans les deux cas, la dégradation des

parametres sera plus importante a faible débibde.d

4.3 Effets de déplacement

Les déplacements du réseau cristallin engendrewersgis modifications des
propriétés des semi-conducteurs :

o Diminution de la durée de vie des porteurs : L'agigiation du nombre de défauts

conduit naturellement a une intensification du pests de recombinaison. Il s'ensuit
une diminution de la durée de vie des porteurs riaies [23]. Les premiers effets
notables s’observent pour des protons ayant ungiérage 50 MeV.

o0 Modification du dopage Les défauts de déplacement peuvent contrebalaeser |

dopants et diminuer par la méme occasion le nomérporteurs majoritaires en les
piégeant [55].
o Diminution de mobilité :Ces mémes défauts dégradent la mobilité des pertur

agissant comme des centres de diffusion [23]. ligsoditifs dont le fonctionnement
dépend fortement de la mobilité, comme les traosdVIOS, sont sensibles a ce type
d'effets.

o Création de courants de fuite.

La modification du dopage et l'apparition de couasanle fuite causés par les
déplacements, n'apparaissent qu'a forte fluencesoeit visibles principalement sur des
dispositifs a faible dopage. Les composants optt@eiques, les détecteurs et les transistors
bipolaires sont particulierement sensibles auxteffie déplacement [56]. En ce qui concerne
les transistors MOS, seuls des déplacements duwes &lubnces bien supérieures a celles
rencontrées dans l'espace (typiquement lors diegpdns militaires) peuvent causer des

dommages [57].

4.4 Effets singuliers

L’amélioration de la sensibilité des nouvelles tembgies aux SEE ne va pas de pair

avec leur intégration. Les nouvelles technolog@# sle plus en plus sensibles aux SEE. La
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

figure 1.16 décrit la sensibilité des technologidOS aux SEU et SET en fonction de leur
longueur de grille minimale.
On observe une diminution du LET avec lintégratid@ela confirme bien une

augmentation de la sensibilité aux SEE avec laat@miudes dimensions des circuits intégres,

quelle que soit la technologie utilisée [27].
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Figure 1.16: Simulation du seuil de propagationldtil pour un SET et un SEU en fonction
de la longueur de grille pour les technologies 0bulk CMOS [27].

4.5 Effets des radiations considérés

Les effets des radiations introduits précédemmengant pas tous nécessairement a
prendre en compte lors de la réalisation des ¢gcla classification dans I'ordre de priorité
du type de durcissement aux radiations est d’alblictee par I'application a laquelle le
circuit va étre dédié. Dans le cas de notre étuileige des applications spatiales, il ne sera
pas par exemple nécessaire de réaliser un dur@sseaux effets de déplacement. En effet
les technologies CMOS sont relativement bien imisés face a ce type d'effets sous ces
conditions d’applications.

Toujours dans la cadre de notre étude, nous né&regsons a un durcissement par la
conception. Cela nous ameéene a introduire la notiemiveaux de durcissement qui sera
explicitée dans la partie suivante. Les SEE ineamént de facon localisée sur les circuits.
C’est pourquoi il est plus facile de réduire leafets par un durcissement au niveau
technologique dont certaines techniques peuverg @appliguées a n’importe quelle
technologie plutét qu’au niveau de la conception.

Ainsi les effets des radiations considérés dans t@msux sont l'effet de dose

ionisante et par extension I'effet du débit de dose
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5 Etat de I’art des techniques de durcissement

Dans les parties précédentes, nous avons ideldffiéifférents causes et effets des
radiations sur les transistors MOS. Bien que noogsnorientions par la suite vers un
durcissement a la dose et au débit, nous allorsseireci un état de I'art des stratégies et
techniques utilisées pour durcir les circuits CMi@&pendamment de cette orientation. Pour
chacune des techniques et des stratégies, il sstingdé I'effet qu’elles sont destinées a
contrecarrer.

Pour durcir une fonction électronique, il est pblesidagir a trois niveaux
hiérarchiques. Le premier s’opere au niveau teduigle. Il doit donc étre pris en compte
avant méme le début de la conception. Le secongeut, par exemple, faire appel a une
association judicieuse de composants est le nidéatircuit. Enfin, il est possible d’agir a
plus haut niveau en procédant notamment a descalibrations. Dans ce cas, nous parlons

de durcissement au niveau systeme.

5.1 Durcissement au niveau technologique

5.1.1 Technologies a faible épaisseur d’'oxyde de grille

Dans la partie dédiée aux effets des radiationgesurransistors MOS, nous avons vu
que l'accumulation de charges dans I'oxyde pougaitainer une dérive de la tension de
seuil et de la mobilité. Il est constaté que cagatfations sont moins prononcées dans les
technologies a faible épaisseur d’'oxyde. En desdeus nm d’épaisseur, cette accumulation
de charges peut étre considérée comme sans conséd@é] et laisse place a 'effet tunnel.
Les nouvelles technologies présentent des épassséaxyde de plus en plus petites. Ainsi,
les transistors issus de ces technologies sontailesran moins sensibles a la dose. D’autre
part, nous avons vu qu’avec la diminution des deimaTs des transistors, les circuits étaient
davantage sujets aux SEU et SET. Nous avons danc eféets dont I'impact diverge I'un
par rapport a l'autre avec l'avancée des nouvdkestinologies. En fonction du type de
mission, certains effets sont plus prépondéranésdtputres. Ainsi, le choix de la technologie

est important suivant le type de la mission.

5.1.2 Utilisation de transistors MOS fermés

La conception de structures MOS fermées, figur& Rlpour intérét principal de
supprimer le transistor latéral parasite empéchasitcourants de fuite entre le drain et la

source engendrés par la dose [58], [59]. Commeilla gntoure entiérement le drain et que
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la source se situe tout autour de cette grillet, tbemin entre le drain et la source passe sous
la grille. Si source et drain sont interchangegblesst préférable de définir I'élément interne
comme étant le drain. En effet, d'une part, la awafdu drain est minimisée dans cette
configuration, ce qui permet de diminuer la capgagdtille-drain, et donc aussi de limiter
I'effet Miller [31]. D’autre part, il a été montgie cette configuration permet une diminution
plus importante des courants de fuite entre lend¥tila source [60]. L'autre intérét majeur de
ce type de transistor est de diminuer les courd@thiite inter-transistor en prenant soin de
placer la source ou le drain a I'extérieur suivianpolarisation (masse ou alimentation) de
I'électrode extérieure des transistors voisinsgUigpeut aller a I'encontre de la configuration

vue juste au-dessus.

() (b)

Figure 1.17 : Représentation des transistors fertnésurce centrale (a) et a drain central
(b).

Cette structure présente cependant quelques inc@ms :

- Perte de la symétrie drain/source. Ainsi, suivamtchs, il peut étre plus
avantageux de mettre le drain a lintérieur ouextBrieur (modification de la
conductance et des capacités parasites) [61].

- Difficulté de la modélisation du rappdf/L effectif [61].

- Augmentation de la surface du circuit qui est appnativement multipliée par un
facteur compris entre 1,5 et 3,5 [59].

- Lavaleur de la longueur minimale du canal possiisiesupérieure a la finesse de
gravure ce qui a pour effet de limiter la fréquedeetransition des transistors
[62].

- Dégradation du facteur d’appariement des transi$&®].

Les design kits en général ne proposent pas cedypeansistors dans leur librairie.

Dans le but de pouvoir simuler les circuits, il 8tessaire de modéliser chaque transistor.

Cela engendre un temps de développement plus iamort
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5.1.3 Les anneaux de garde

Les courants de fuite inter-transistors sont dupia@geage de charge dans les oxydes
de champ et a la formation d'une zone d'inversemsde substrat P ou dans le Pwell [63].
Ces fuites n'ont été observées en pratique qu’erdarsistors NMOS, car la tension de seuil
des inter-transistors parasites PMOS (liés a I'exgid champ) dérive « dans le bon sens »,
c'est-a-dire vers les tensions négatives, ce gumioree l'isolation. Ainsi, les transistors
uniquement transistors NMOS ont besoin d’étre sapgtre eux. Cela peut étre réalisé en
dessinant un anneau de garde P+ tout autour dgidtan NMOS afin de séparer les

diffusions N+ que I'on souhaite isoler. Cette cgafation est représentée a la figure 1.18.

Figure 1.18 : Transistor NMOS avec un anneau delgar

En favorisant I'évacuation des charges généréesldailicium, les anneaux de garde

permettent également un durcissement aux SEE.

5.1.4 Technologies SOI

Cette technologie était initialement dédiée auXiegpons militaires en raison de leur
tolérance aux impulsions photoniques et dans uansetemps aux SEE. Elle commence a
s'étendre aux applications commerciales [40] biee gon colt est de 5 a 10 fois plus
important qu’une technologie classique. Le prinapasiste a introduire une couche isolante
entre le substrat et le transistor MOS. Les cisctétlisés en technologie SOI présentent une
bonne tolérance aux effets radiatifs singuliers e les SET. En fait, le probleme du
latchup n’existe plus en raison de l'utilisation cissons d’isolement qui suppriment les
thyristors parasites [64].

Cette technologie présente néanmoins des incomténiéa couche d'oxyde de

silicium servant d’isolant, se met en effet a joleerble de deuxieme grille de contrdle,
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

comme illustré en figure 1.19 rendant cette teabgiel sensible a la dose. C’est pourquoi des
courants de fuite apparaissent. Un autre effetsinaléle est I'auto-échauffement. L'auto-
échauffement est da a la faible conductivité thguaide l'isolant. L'auto-échauffement peut

aboutir a de grandes fluctuations de températusepudes dispositifs.

Grille
Source Drain
|| Polysilicium
Oxyde
—TTT [ Région de désertion
\ [l si fortement dopé
Oxyde enterrée [ si faiblement dopé
Substrat \\ Accumulation de charges

Figure 1.19 : Vue en coupe d’'un transistor MOSeahhologie SOI.

5.2 Durcissement au niveau circuit

5.2.1 Maitrise des dérives

La compréhension des mécanismes de dégradationadxsradiations et plus
particulierement ceux dus a la dose, est fondarteeptaur pouvoir espérer une maitrise des
dérives des parametres. Lors de la simulatiorstipessible de modifier les parametres des
composants pour une dose donnée. Cela permet, damede déterminer le seuil de non-
fonctionnalité du circuit, d’autre part, d’idenéfila cause de cette non-fonctionnalité, pour
pouvoir éventuellement y remédier [11]. Cependhd,lois de dérive des paramétres des
transistors qui sont propres a chaque technologiesont pas intégrées aux modeles SPICE.
Le concepteur de circuits durcis doit donc se haset sur une bibliothéque durcie intégrant
les éléments décrits dans la partie 5.1, soit sump®pre expérience lorsqu’une telle

bibliothéque n’existe pas.

5.2.2 Capacité de couplage

Une capacité de couplage peut étre ajoutée daosukehe de métallisation lors du
processus de fabrication pour améliorer la dés#issition aux SEE. La valeur de la capacité
est amplifiée par effet Miller [65]. Cette capadité&in impact direct sur la charge critique, et
donc sur I'amélioration globale de la tolérance aiumposant aux SEE. Des simulations
SPICE ont permis de quantifier I'effet de ces c#épac Une capacité de 1fF permet

d’augmenter la charge critigue de 19% lorsque l&rant induit par la particule est d’'une
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Chapitre 1 L’environnement spatial et ses effets

durée de 150 ps. La charge critique est augme@9% pour une impulsion de courant de
10 ps. Cette méthode permet de réduire le tauxalie SER jusqu’a 80% pour une épaisseur

de diélectrique de 10 nm.

5.2.3 Augmentation des dimensions des transistors

L’augmentation des dimensions des transistors inglé meilleure évacuation des
charges et donc améliore la tenue aux SEE. Le sbamaximum pouvant circuler dans le
transistor dépend de la largeW et de la longueuk du canal. PlusV sera grand, plus le
courant maximum sera grand. Ainsi, avec un Wgries charges induites par le passage d’'un
ion lourd seront collectées plus rapidement, cer@diit la durée de I'impulsion transitoire.
La relationdt = 4Q / I montre que pour udQ constant, 'augmentation du courant de drain
Ip réduit la duréedt. Ainsi, il est possible par cette méthode de nedda durée de
'impulsion transitoire afin qu’elle ne puisse pses propager dans toute la chaine logique.

Cette solution a un impact sur la surface et sapofessommation.

5.2.4 Dissociation des polarisations

Le plus souvent, la polarisation des différentcbld’un circuit intégré analogique est
réalisée a partir d’'une entrée commune puis reegpig exemple, par des miroirs de courant
comme illustré a la figure 1.20. Cette architectymesente un inconvénient majeur.
Lorsqu’un ion lourd provoque un SET dans la stectdientrée, celui-ci peut se propager
dans tous les autres blocs de polarisation.

Une solution a ce probleme et plus généralemept@hbieme de SEE, est de réaliser
une structure de polarisation différente pour chadas blocs, comme illustré a la figure
1.21. Bien entendu, cela se fait au détriment deddmsité d’intégration et de la

consommation.

Bloc 1 Bloc 2 Bloc 3 Bloc 4

II_I II—| II_I I
Il.| Il.| Il.| I
L

Figure 1.20 : Polarisation unique.
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1 1 1 1 1T 1 1T 1
Rl‘ } Bloc 1 RZ‘ ¥ Bloc 2 R3‘ F Bloc 3 Rd‘ Bloc 4
_— £ L L

Figure 1.21 : Polarisations séparées.

5.3 Durcissement au niveau systeme

5.3.1 Auto-calibration

La technique d’auto-calibration permet une compgmsalynamique des dérives des
composants, aussi bien dues aux variations decdlin, de polarisation, de température,
gu’'aux variations causees par les radiations. Nt@ssgnerons ces contraintes sous le sigle
PVTR pour Process, Voltage, Temperature and Radiatin anglais. Elle se déroule
généralement en deux phases successives. La pegohigse consiste a mesurer la dérive, la
seconde & compenser. L’exemple qui suit, est urectisseur analogique-numérique (ADC)
a double rampe auto-calibré [66]. Le principe deype d’ADC est de charger une capacité
C avec un courant proportionnel a la tension d'ené\;) durant un temps constant égal a
T.2Y ou T est la période de I'horloge de conversiomNde nombre de bits de 'ADC. Aprés
cette étape, la capacité est déchargée a courastaod [d). Il s’ensuit que la durée de la
déchargeit est proportionnelle a la tension d’entrée atee T.N; ou N¢ est le mot binaire
correspondant a la conversion, ce qui danne

gmV,

N, ==—=2" (1.38)

c
Id

Le courant de décharge et la transconductamesont tous deux susceptibles de
varier au cours du temps. Ainsi, deux phases dératibn doivent étre réalisées,
elles-mémes étant divisées en deux phases : umaedare et une de correction, comme
illustré a la figure 1.22. Pour commencer, le catide décharge est calibré en chargeant la
capacité a la tension maximale de converdighax ce qui correspond a la phade de la
figure 1.22. La capacité est ensuite déchargéeainbconstant, ce qui correspond a la phase
@2. Ces étapes sont répétées en faisant un ajustgraerdichotomie sur le courant de

décharge jusqu’a ce que la durée de la décharyeégale 32"T. Une fois le courant de
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décharge calibré, c’est au tour de la transconduaetaPour cela, une tension connue, ici
extraite d'une référence bandgap et notge, est appliquée en entrée. Il s'agit de la
phase®3. La aussi, la transconductance est ajustée paotdimie de facon a ce quid:
converge verdggs, qui correspond a la conversion de la ten8iggien mot binaire. Enfin la

conversion de la tension d’entrée peut étre réalis@ succession des pha@dspuis®2.

Vc’

VCmax

@3

Vs D" D3+04
0

Ve D—CDO4/ '_‘
©2_ Ve |
J J_ VCmax _____
Ve )

max (Dl V em,
L~ ‘

1 2 Lo

0 2T MeT t

lg

Figure 1.22 : Schéma de principe de I'ADC a doublmpe auto-calibré.

5.3.2 Redondance

La technique de redondance consiste a implémehisieprs fois, souvent trois fois,
la méme fonction (les trois fonctions ayant la mé&ngée). Les trois sorties sont comparées

et a l'aide d’'un systeme de vote majoritaire, ldisau systeme est déterminée [67].

Fonction

Entrée
Sortie

Fonction Vote

Fonction

Figure 1.23 : Schéma bloc illustrant de la techrigle redondance.

Cette technique est tres efficace pour filtrer leffets singuliers. Son gros
inconvénient est I'augmentation du codt en termessutface de silicium. Il faut dans un
premier temps réserver de la place pour les tamstions. Quant au bloc de vote, il peut
convenir aux applications numériques, dans le cabthsquelles comparer des niveaux

logiques est envisageable, mais ne convient guéxeapplications analogiques. En effet,
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dans ce dernier cas, entre chaque sortie redondalgeystéme de vote, il faudrait intercaler

un convertisseur analogique-numérique.

5.3.3 Codage

Dans le cas de systémes numériques, des algorithene®nt permettre de détecter
des changements de bits intempestifs. Il s’agih@’protection au niveau logiciel contre les
SEE.

6 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons évoqué |déralits effets des radiations
inhérentes a I'environnement spatial. Trois effasdistinguent : I'effet de dose, I'effet de
déplacement et I'effet d’événement singulier. Noassidérons que l'effet du débit de dose
est inclus dans celui de dose. L'effet de déplacgrdé a I'impact d’ions lourds est un effet
cumulatif, qui n’est toutefois pas observable dasstransistors MOS dans I'environnement
radiatif spatial usuel. Seules les technologieso@pttroniques, les détecteurs, ou les
technologies bipolaires peuvent étre affectéedfdt'ele déplacement ne sera pas considéré
dans le cadre de cette these ; la technologieségiliétant purement CMOS. L'utilisation
d’anneaux de garde et lisolation de chaque trémsidans des caissons de substrats
différents sont des techniques bien connues ponnuimiser les circuits a la fois aux effets de
dose et aux effets d’événements singuliers. Lanigolgie utilisée pour la conception des
circuits développés durant la théese offre la pd#sibde combiner ces deux techniques,
anneaux de garde et isolation de chaque trangisits des caissons différents ; possibilité
que n’offrent pas toutes les technologies. C’estcdoaturellement que nous les avons
utilisées lors de la conception. L'effet de dosetpétre minimisé en utilisant des MOS
fermés, notamment pour réduire les courants de.fQit, il s’avére que ce type de transistor
n'est quasiment jamais, ni modélisé, ni présensdes design-kits des fondeurs. Ainsi, c’est
au concepteur de modéliser chacun de ces trarsisiette modélisation est un gros
désavantage en termes de temps de développemeamt. defte problématique, 'un des
objectifs de la these est de proposer et validert@ghniques de conception en vue de durcir
les circuits analogiques a la dose cumulée, etsaas a avoir recours a de nouvelles
modélisations. Les blocs de polarisation sont satigables des circuits analogiques. lls sont
généralement élaborés autour d’'une référence dmoterstable en température. Ainsi, le

premier circuit présenté dans ce manuscrit estrafé@ence de tension. Sa conception est
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détaillée dans le chapitre deux. Elle repose gralement sur un durcissement au niveau
circuit. L'un des circuits des plus conventionnefsconception analogique est certainement
I'amplificateur opérationnel [31]. Utilisé en boeclermée, il permet par exemple d’obtenir
des gains prédictibles et précis. Toutefois, cefopaances sont limitées par ses parametres
DC et notamment son offset, celui-ci pouvant étneé a varier avec les radiations. Dans le
troisieme chapitre, nous présentons un amplificab@érationnel durci au niveau systeme,
assurant la minimisation de I'offset au cours dediations. Les deux circuits présentés ont
éte réalisés dans la technologie HCMOS9A du fon@lMicroelectronics présentant une

finesse de gravure de 130 nm.
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Chapitre 2. Référence de tension durcie
a la dose cumulée

Introduction

Les contraintes de consommation et 'avancée ddstdogies amenent a diminuer les
tensions d’alimentation. Ceci a pour conséqueneedégradation des performances qui pousse
les concepteurs a réaliser des circuits de pluglen performants [68]. Cela commence par la
réalisation de la polarisation des circuits. Damgds des convertisseurs numérique-analogique
(DAC), leur résolution va étre directement liéeadtécision de la tension de référence servant a
la génération de la tension de sortie. S&it la tension de référence AY,; les variations de
cette tension. La résolution maximalea laquelle pourra prétendre le DAC est donnée par
résolution de I'inégalité (2.1).

A\/ref

Y/

ref

1
- 2n+1

2.1)

La désignation de référence de tension regroupenans) deux familles de circuits dont
la premiére est la référence bandgap. Elle estebdséctement sur la tension bandgap du
silicium Vg qu’une jonction PN, typiquement une jonction béseetteur d'un transistor
bipolaire, permet d’atteindre. C'est pourquoi eftagrnissent la seule vraie tension de référence
disponible. Elle avoisine les 1,2 V [31]. Hilbidest le premier a I'exploiter en 1964 [69]. Par la
suite, Widlar, Kuijk, Brokaw, puis Meijer, proposesuccessivement des améliorations du circuit
de Hilbider [70]-{73]. Ces circuits bandgap présehtune compensation au premier ordre. En

1978, Widlar introduit la compensation au secondrer[74]. Tous ces circuits utilisent la
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Chapitre 2 Référence de tension durcie a la dosellée

jonction base-émetteur des transistors bipolaisestechnologie CMOS, il est possible, bien
gu'elle ne soit pas destinée a cette fin, d'utilisediode substrat parasite des transistors PMOS
pour réaliser des bandgaps en technologie CMOS8stllégalement possible de réaliser des
transistors PNP en technologie CMOS en utilisasitdiéusions drain et source d'un transistor
PMOS en tant qu'émetteur et collecteur [75]. Cestntpr’'a la fin des années 70, quand les
propriétés des transistors MOS en faible invergont développées par Vittoz [76], qu’'une
deuxieme famille de référence apparait [77], [/8ktte deuxieme famille ne faisant pas
intervenir directement la tension bandgap du sificiles circuits correspondants ne peuvent pas
étre qualifiés de référence bandgap mais tout simeht de référence de tension. lls peuvent par
exemple mettre en jeu les tensions de seuil des [88]S

La premiére partie de ce chapitre est consacré&gaa tie I'art des références de tension
en technologies bipolaire et CMOS. Dans une secqadie, I'aspect radiatif est abordé et
plusieurs solutions au niveau circuit sont propsgsir durcir les références de tension CMOS.
Dans la troisiéme partie, la réalisation et lesusattions du circuit sont détaillées. Les résultats
de mesure sont reportés dans la quatrieme partgt qile leur analyse. Nous conclurons ce
chapitre sur les avantages qu’offrent les référemtmetension durcies aux radiations au niveau

circuit par rapport a un durcissement technologjgjue conventionnel.

1 Etat de I’art des références de tension

1.1 Référence de tension bandgap

1.1.1 Principe

[l convient tout d’abord de définir les caractégees d’'une référence de tension idéale
afin d’évaluer ses performances. Une tension déreate idéale présente les caractéristiques
suivantes :

- Insensibilité a la températutie: le Coefficient de Températur€@) nul. Il est le plus

souvent exprimé en ppm/°C.

_ AVier x10°
Veer XAT

TC (2.2)

- Insensibilité a la tension d'alimentatiovbp : le taux de réjection de la tension

d’alimentation PSRR est infini.
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PSRR=20log BVer (2.3)
A DD
- Insensibilité a la charge : impédance de soiig€st nulle.
- Le bruit joue également un réle important sur l&cgion de la tension de référence.

Il doit étre le plus faible possible, dans l'idéal.

Les tensions de référence bandgap opérent en canibgleux tensions ayant une
dépendance a la température de signes opposéseifrgepe de ces tensions est la tension aux
bornes d'une diode polarisée en direct présentantaefficient en température de l'ordre
de -2 mV/°C a la température ambiante. Dans ledeastechnologies bipolaires, il s’agit de la
tension base-émettewWse d'un transistor bipolaire. Cette tension décroind avec la
température, elle est qualifiee de CTAT. La deuwdéension est proportionnelle au potentiel
thermodynamiqué/;, lui-aussi extrait a partir de la loi de foncti@mment d’une jonction base-
émetteur passante :

=X 2.4
q
ou k est la constante de Boltzmarm)a charge élémentaire @&tla température absolue. La
tensionV; est proportionnelle a la température (PTAT). Urffioient multiplicateurK est
appliqué a cette derniere, de facon a obtenir wifficeent en température égal a 2 mVv/°C a la
température ambiante. Ainsi, la somme de ces densidns assure une tension de référence
présentant une dérive a la température nulle daéal, tension d’équilibre dont la valeur

correspond a la tension bandgap du silicium [79].

VBE

Vi

Figure 2.1: Principe du circuit bandgap.
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Cependant, la dépendance de la ten%igina la température ne peut pas étre modélisée
par une simple fonction affine décroissante. Eatetfes ordres supérieurs a 1 existent.
La loi en température liant la tensidae au courant de collectedg est donnée par

I'équation :

VBE(T):VtIn(IIZg;j (2.5)

ou Is est le courant de saturation en inverse de latipmdase-émetteur. Considérons deux

transistorsQ; et Q,, dont, courants de collecteur d’'une part, couraetsaturation en inverse

d’autre part, sont proportionnels entre eux :
I01:K1|C2 (26)
ISZ = KZI Sl (27)

K1 etK; sont des constantes telles gu&,>1. La différence des tensioNgg s’écrit :

Veer (T) = Vaeo (T) = VIn (@J - \/In ('#J (2.8)

1 (T) Kl (T)
VBEl(T) _VBEz(T) = In( K1 Kz) \4 (2.9)
AVee (T) =In( K K,) (2.10)

La tensionVge a été introduite a I'équation (2.5). Pour fairpamitre la tension bandgap,
il faut prendre en compte I'expression suivanteourant de saturation :

15(T) = qAﬂz(NTz D(7)

(2.11)

ou A est laire de la jonction base-émettem(T) est la densité volumique de charges
intrinséques,D(T) est la constante de diffusion moyenne des porteinsritaires dans la base

et Ng est le nombre de Gummel associé a la région de. has concentration de charges

intrinséques est liée a la tension bandgap confmenéa I'équation suivante :

Vgo

ou C est une constante. Quant a la dépendance a |@rtatme de, elle se déduit de la relation

d’'Einstein :
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5(1)="A(T) 213

ou u(T) est la mobilité moyenne des porteurs minoritairaesdla base. Sa dépendance a la
température est modélisée de la maniere suivante :

a(T)=BT" (2.14)
ou B etn sont des constantes. En combinant (2.5), (2.2132], (2.13) et (2.14), la tensidae

peut étre réécrite comme suit :

_ kT, (1(T)
Vee (T) =V, +Fln [#j (2.15)
ou :
n=4-n (2.16)
ABC
C'=—] (2.17)

n

Au voisinage d’'une températui® de référence, la tensiovkg peut s’écrire sous la

forme suivante :

Vae (T) =V, [1—%} + Ve ( Tr)l—ﬂ{/] In(%] - |n('c—mn (2.18)

0 T 9 k(To)
En partant de I'hypothése que le courant de c@iegbeut s’écrire comme suit :
T 4
1(T)=1(T)| = (2.19)
TO
En soustrayant (2.19) de (2.18) :
T T kT T
Ve (T)=V, | 1-— |+ V, ———(n-8)In| — )
BE( ) go( Toj BE(-E)TO q(’7 ) (_IEJ (2.20)

Comme expliqué précédemment, la tension de réféMgg est la somme de la tension
Vge définie dans (2.20) et de la différentege définie en (2.10) et pondérée par un coefficient
K:
Voer = Vee + KAV, (2.21)
En choisissant :
Voe =Vag (2.22)
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AVge =Vog — Vig (2.23)
la tension de référence s’écrit :
T T kT T
Veer (T) = Vg, [1——J +Voe(T)=——(n-6) In(—J +VKin( KK) (2.24)
Ty L, q T

Pour une compensation a la température au premdeg deVgrer au voisinage déy, sa
dérivée premiere doit s’annuler potsTy :

avﬂ:-h VF-‘L(TO)_E -0)1 l__k - _kK| K.K

En remplacanT parTy dans (2.25) :

aVREF =_&+VBE1(TrO)_ k
oT hery, T T a%

(’7 _9) +|_;K In (Kle) =0 (2.26)

La résolution de cette équation donne la solutiovasite pour la constanke:

k

VgO _VBEl(TrO)+(,7_0)a
K = T (2.27)

—2In(K,K,)
q
Oou encore :

k

Voo =Var(To) +(7-6)—
_ g0 BEl( O) (’7 )q (228)

VBEl(TO) _VBEZ( -I;))
En remplacant (2.28) dans (2.24), I'expressionadihsion de référence compenseée a la
température au premier ordre est la suivante :

Veee (T) =V +(17- 6)%(1— ln(TlD (2.29)

0

Idéalement, la tension de référence est égaldension bandgap. Cependant, il subsiste
un second terme présentant une dépendance noimdiada température :

Veern (T) = (7 —9)%£1— In(TID (2.30)

0

Pour minimiser ce second terme, il convient desihél = 5. La valeur dey est fixée par
le processus de fabrication et a une valeur prdehé. Le raisonnement conduit précédemment

est uniquement valable si 'hypothése formulée Igmuation (2.19) est remplie. Il est facile
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d’obtenir des courantke CTAT (© = -1), PTAT (© = 1) voire méme PTAT2& = 2). En
revanche, la réalisation de courants PTAT4 estivelaent plus complexe. La tensidagrn. Ne
peut étre totalement annulée en utilisant cettéoule-1a.

Dans cette partie, nous avons vu le principe déserces bandgap et la dépendance a la
température résiduelle aprése compensation au premier ordre. Dans la parti@iste, nous
verrons comment sont realisés les circuits bandgdravers différents circuits élémentaires.

Nous étudierons également des circuits bandgappamp une correction d’ordre deux et plus.

1.1.2 Références de tension bandgap classiques

a) Référence de tension bandgap de Widlar

Le premier circuit bandgap est représenté a lardigu2 [70]. Il recoit un courant de

polarisationl. Il est constitué de 3 résistances et de 3 tramsibipolaires.

Yi

Y Iy Y I, Yi.a

)|

o 3—+4a

Q,

7\

v

Figure 2.2 : Version simplifiée de la référencetelesion bandgap de Widlar

Le transistorQ; présente un courant de saturation en invigsi®is supérieur a celui de
Q.. En faisant I'hypothése simplificatrice que leangistorsQ; et Qs ont leurs tensions
base-émetteur égales, la relation liant les cougeettl, est donnée par le rapport des résistances
Ry etRy:
I, _R,

1 =_2
Iz Rl

=K, (2.31)
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Ainsi, il apparait une différence de tensiige aux bornes dBj :

AVge =V, In( K K;,) (2.32)

En négligeant tout courant de base devant toutacdwle collecteur, la tension aux

bornes ddr; est elle-aussi proportionnellA¥ge :
Vee = %AVBE (2.33)

Le transistorQs; est I'étage qui, grace-a son gain, régule la tensie référenc®rer
Cette tension est égale a la somme de la tensemdraetteur d€; et de la tension aux bornes
de la résistanci;:
Vegr = Vg + KAV, (2.34)

La compensation a la température se fait en régeatteurk, soit le rapporR./Rs.

b) Référence de tension bandgap de Brokaw

Dans le circuit de Brokaw présenté a la figure B3niroir de courant formé dg; etQq
impose I'égalité des courants de collecteuQdetQ, [72].
T

g

Qs Q, Qs

N
Rs
N Qa N Q,
A
ﬁl Y l, Y I3 v
REF

Ra
|

R1
f|

Figure 2.3 : Référence de tension bandgap de Brokaw
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Le transistoiQ, a un courant de saturation en invefgsdois supérieur a celui d@,. Une

différence de tensiafVge apparait aux bornes & :
AVge =V, In(K,) (2.35)

Puisque les courants travers@itet Q2 sont égaux, le courant travers&test le double

de celui traversant la résistariReet la tension aux bornes Bgest donnée par :
Vi = 2%\4 in(K,) (2.36)

Le transistorQs réduit la résistance de sortie et contribue notaminma assurer une
contre-réaction qui fournit un courahtde telle sorte que la tension aux bornesRglsoit la
somme des tensionge; et Vg Cette somme est analogue a la tension de sdutie aircuit

bandgap classique dont la stabilité est obtenwgustant le rapport de résistan€gi,.

Veer = (1+ %) [VBEZ + 2% In(K,) th (2.37)

La tension de référence est égale a la tensiongag@nehultipliée par un facteur supérieur a
'unité dépendant du rappoR4/Rs. Ainsi, elle peut prendre n'importe quelle valsouhaitée
supérieure a la tension bandgap de référence asairsbesoin d'étre un multiple entier de cette
derniére [Widlar71]. Cette amplification de la temsde bandgap était d’actualité quand les

tensions d’alimentation des circuits étaient sugégs a dix volts.

c) Références de tension bandgap en technologie CMOS

Si, dans le bandgap présenté précédemment, Brokderahé a obtenir une tension de
référence supérieure a celle du bandgap du silicagta est aujourd’hui obsolete. En effet, les
dimensions des composants des technologies CMORcées requierent de faibles tensions
d’alimentation pour assurer la fiabilité des dispfss En conséquence, les concepteurs de
circuits analogiques doivent chercher de nouvdlesns de concevoir des circuits analogues
aux références précedentes qui peuvent fonctioardgs tensions d’alimentation relativement
basses tout en assurant le méme type de performdB80g Les références bandgap sont
soumises a ces contraintes, en particulier quatehkion d’alimentation exigée s'approche de la
tension bandgap du silicium. Le circuit étudié ésent, proposé par Banbhal, est représenté
a la figure 2.4. [81]. Il propose une solution pawéer une tension de référence égale a une

fraction de la tension bandgap.
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Figure 2.4 : Schéma de la référence bandgap prappsé Banba et al.

Ce circuit a été implémenté dans une technologigeOSMui n’offrait pas de transistors

bipolaires. Les jonctions PN sont réalisées a dait diodes substrat de transistors PMOS,

comme illustré a la figure 2.5.

| | ' | v
n+ pf p{'
\—g_, n-well
Substrat-P

Figure 2.5 : Structure de la diode substrat

Les transistorsM4s-M;p et les capacitésC; et C, forment un amplificateur
transconductance (OTA) auto-polarisé. Cet OTA permbeecontrbler les grilles del; et M, de
telle facon que les potentiel, et V, soient quasi-égaux entre eux. Les transisMsVi;

assurent I'égalité des courarits 1, et I3 et les résistanceR; et R, sont égales. Dans ces

conditions, nous pouvons écrire :

lgp =22 (2.38)

I ks :VEBl Ve :Vt d ( K) (2.39)
R R
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Le coefficientK correspond au coefficiet; défini a I'équation (2.35). Le courahtest égal a

la somme des courahi etlrsa:

:VEBl _|_Vt In(K)

| (2.40)
"R R
La valeur de la tension de référence délivrée panircuit bandgap est la suivante :
V, V. In(K
Veer = RA( ;:1 e RE )j (2.41)
Elle peut se mettre sous la forme :
R
Veer = é(vﬁ“ + %thn ( K)] (2.42)

Le facteur entre parenthéses dans I'équation (Zd&espond a la tension de référence
d’un circuit bandgap classique (1,25 V). La valdarla tension de référence et sa dépendance a
la température se font a I'aide de rapports destia@sies impliquar®;, R; et Ry. Les transistors
M1-M3 fonctionnent en régime saturé et permettent denfithles tensions drain-source. Ainsi,
la tension d’alimentation peut étre théoriquemedmaissée d/gg; Si la tension de référence

souhaitée est inférieure a cette valeur.

d) Reéférences de tension bandgap d’ordre supérieur

Pour certaines applications, une référence dedersindgap du premier ordre ne permet
pas d'atteindre les performances souhaitées. Hlest nécessaire d'utiliser des circuits bandgap
d’ordre supérieur. Nous allons présenter ici todisuits permettant une compensation au second
ordre. Widlar en 1978 propose une solution dangdke, contrairement au bandgap du premier
ordre ou les courants de collecteur des transistaient égaux, cette fois I'un est polarisé par un
courant PTAT, et I'autre par un courant constaotme cela apparait dans la figure 2.6 [82].

En ignorant dans un premier temps la différencéedsion aux bornes de la résistance
Ry, la tension de référence peut s’écrire comme itans® de la tension aux bornesRieet de la
différence des tensions base-émetteu@gdet Q.. La premiere est proportionnellé/gg; et donc
décroit avec la température alors que la deuxiestepmportionnelle a la température. Une
compensation au premier ordre peut étre obtenueleenadditionnant dans les bonnes
proportions. En admettant que le nceud du diviseucalrant I( 13, 14 etls) varie comme la

tension base-émetteur @, le courant, est proportionnel a la températulg=AT.
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I3

Rs

R

Re

——

Figure 2.6 : Circuit de compensation de la non-éin&é [82].

En choisissant une valeur particuliere Rg le courantls peut étre indépendant de la

température, pour la suiB=ls. Les tensions base-émetteur@eet Q, peuvent se mettre sous la

forme :
KT AT
Veer = Vgo +F|n ( R j (2.43)
KT B
Veez = Vo +F|n ( C,T J (2.44)
La différence des tensions base-émetteur est dyaie & :
KT AC
AV, =—/ In 2 =In(T 2.45
o tuqj ()J (2.45)
La tension de référence prend la forme suivante :
Vrer = Ve + KAV (2.46)
KT BC™"
Veer =V +—| (K=77)In(T) +In 1 (2.47)
q CA

Le paramétreK est une constante définie par le rapport de e¥giss,RJ/R;. La

compensation de la non-linéarité est donc obteinles sontraintes suivantes sont remplies :

K=n (2.48)

B k-1

C C:l'A\k—l = 1 (2'49)
2
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Liu reprend le circuit de Banba et y apporte ungemion au second ordre illustrée a la
figure 2.7 [83].

|

s
) Y

\ 4 1

Rs
1
e
Re Vrer
1
—

SN IS P

a 1 a —<a;

Figure 2.7 : Schéma du bandgap de Liu.

Comme le circuit de Banba, le courant qui travéesdransistor§); etQ, est PTAT. Le

transistorQs est polarisé par une recopie du coutant est donc indépendant de la température.

KT AT
Veerz = Vgo +E In L c,T J (2.50)
KT B
Vies :V9°+Fln(C3T”j' (2.51)
La tension aux bornes des résistariRest R; est égale a :
A
Vi (T) = Veer (T) = Ve (T) = I (—Bé Tj (2.52)
Les résistance’s et Rs étant egales, le courant qui les traverse vaut :
V,
= % (2.53)
Ce courant vient s’additionner a I'expression denpér (2.40) pour donner :
V. In(K
l, = Vem , % (K) +Vtiln {—AQ Tj (2.54)
R, R R \ BG

La tension de référence peut étre exprimée comihe su
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_R, R Ry AG D
VREF__ VBEL+_| KVt+_Vt| — T/ 2.55
Ri "(K) RH(BQ (2.55)
La tensionVgg; peut se mettre sous la forme :
Vier = Vg +ViIn (CﬁJ -(7-1)V,In(T). (2.56)
En choisissant :
R_,_4
R 1 (2.57)
R -nl&
Rgln(K) In( Aj (2.58)
AC, -1
BC, = (2.59)

la non-linéarité de/ges(T) peut étre éliminée et la tension de référencerésepte en théorie
aucune dépendance a la température.
La tensionVge peut étre décomposée en une série de Taylor adéolar températurep.
Les coefficients sont noté@soui désigne l'ordre :
Vee (T):VBE(-IE))-'-Z ar(T_ -E) (2.60)
i=1
Ainsi, en la combinant au courant PTAT vu précédeminet a un courant PTAT2 généré

par le circuit présenté a la figure 2.8, la compéina du second ordre est possible [84].

-
HMl =
lprat
lour)
N N

Qsl/N

Qs Qg | lerar

D= SO 2
v

Figure 2.8 : Générateur de courantrhr2[84].
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P —
| —_ PTAT - PTAT

out ~ . |l orar K (2.61)

I
CTAT
N

En utilisant des résistances ayant des coefficieltstempérature différents, il est
également possible d’obtenir des bandgaps du seoaird [85] et méme du troisieme ordre
avec des coefficients de température inférieurpan/°C [86], [87].

1.2 Référence de tension CMOS

Les références de tensions présentées précéderétaait basées sur l'utilisation de
jonctions PN de transistors bipolaires ou sur cd#ediodes substrat parasites des transistors
MOS. Dans le cadre de l'utilisation de technologidsall CMOS », il est possible de contourner
l'utilisation des diodes substrat parasites dessistors MOS, qui ne sont pas de trés bonne
qualité. Tout comme la tension base-émetteur daesldires, la tension de seuil des transistors
NMOS décroit avec la température [40]. En polatisis transistors MOS sous le seull,

I'équation qui régit le couranp et la tensionVgs fait intervenir le potentiel thermodynamique :

|
Vs =V +nVin (%j (2.62)
W

La encore, par analogie avec les transistors hipslaen faisant la soustraction entre

deux tensions grille-source, il est possible daxérle potentiel thermodynamique :
-— = i
Vg ~Vee = NVIN s (2.64)

En considérant le facteur de fittimgindépendant de la température et en additionnant
dans les bonnes proportions la tension de seuil ttansistor MOS et la difference des deux
tensionsVgs une tension de référence peut étre obtenue. Eestii est réalisé dans le circuit de
la figure 2.9 [88],[89].

Les transistordVl; et M, fonctionnent sous le seuil. Le transisMg qui fonctionne en
régime linéaire convertit la différence des tensignlle-source déVl; et M, en un couranty.
Cette architecture correspond a une cellule de aidl réalisée en MOS. Le courant PTAT qui

en résulte polarise la charge active formée patrésistordM,-Ms polarisés respectivement en
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régime linéaire et saturé. Le transistdy, en contribuant a égaliser les potentiels de diaid;
et M, améliore le comportement aux variations de la tgatpre de la tension d’alimentation.
Les transistors PMOS forment un double miroir deraot cascodé de gai etG..

e d e d

Mio | M1y M1,
M; Mg Mg
T C
lo _[\>/REF
1Y N||6 yl,
My | M, < | Ms
J=L,, E'
au

Figure 2.9 : Tension de référence de Matsuda 8@l désensibilisation de la tension de seuil

a la température.

La résolution des équations qui régissent ce ¢idmrine [90] :

Ve = V. + KNV, (2.65)

) STS1) S s
K=|1 1- — G, In| = )
("L\/ 5 @sz 5 2”( §Glj (2:69)

Une autre possibilité pour réaliser une tensioméérence « full-CMOS » est d'utiliser

la compensation mutuelle entre la tension de stl@ mobilité [91].

1.3 Tensions de référence durcies aux radiations

La sensibilité des références bandgaps a la dadé atudiée par Raw [92]. Dans ces
travaux, des cellules de Widlar du premier ordreext cellules de Brokaw du second ordre ont
été irradiées par une source de cobalt-60 a un déldose de 5 mrad(Si)/s. Il a été observé que
les bandgaps faisant intervenir des transistors RMPaux ou substrat étaient plus sensibles aux
radiations que ceux faisant intervenir de « vratsansistors NPN. Ceci est d0 en partie a
'augmentation non négligeable des courants de filifs transistors latéraux et substrat avec les

radiations. Pour réduire fortement ces courantfudes, des MOS fermés et des anneaux de
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garde peuvent étre utilisés [93], [94]. Cette tégha a permis de diminuer par trois la dérive de
la tension de référence sur une cellule de type8§93].

Une autre étude menée par Barnabwl. [95] a mis en évidence la dépendance au deébit
de dose de la tension de référence fournie par iéfiérence bandgap. L'analyse des résultats
présentés a démontré qu’a fort débit de dose laadéle la tension de référence est due a la
superposition de deux phénomenes. Le premier quiaggarition d’un courant fuite entre le
collecteur et I'émetteur, est prépondérant a faitibese. Alors qu'a forte dose, le second
phénoméne identifié comme étant la dégradationaitudes transistors prend le dessus. A faible
deébit de dose, seule la dégradation du gain engendyr dérive de la tension de référence tout au
long des irradiations. Ce phénoméne a tendancéuéesau-dela d’'une certaine dose déposée.
Dans la mesure ou ces deux phénoméenes engendeeeffdes antagonistes sur la tension de
référence (dérive positive pour le courant de fettenégative pour la dégradation du gain), il
s’ensuit une dégradation moyenne moindre a forit diébdose, comme cela est souvent observé

dans la plupart des circuits linéaires réaliséeehnologie bipolaire.

1.4 Comparatif

Aprés avoir décrit les principaux circuits délivianne tension de référence, nous
dressons dans le tableau 2.1 un comparatif de lgemf®rmances, tel que le coefficient de
température et la réjection de I'alimentation. DEnpremiere partie de ce chapitre, nous avons
vu différentes facons de réaliser une référenceedsion. Les meilleures références de tension
exploitent la tension bandgap du silicium et poelacdes transistors bipolaires doivent étre
employés. Or, ce type de transistors n’est pasodibfe dans notre technologie qui est dite « full
CMOS ». L'utilisation des jonctions PN parasitesMi®S permettraient d’exploiter cette tension
bandgap. Cependant, celles-ci ne sont pas de dréselyualité [75] et leur utilisation n’est pas
souhaitable pour les applications radiatives aeaesleur courant de fuite, bien que I'utilisation
de transistors MOS fermés et d’anneaux de gardegitmt d'atténuer ce phénomene. De plus,
dans la mesure ou ce type de référence de teraioimtervenir des jonctions PN, tout comme
les références de type bandgap, une dépendancébiéudd dose est attendue. Les parametres
des MOS sur lesquels agissent les radiations sentdonnus et notamment ceux de leur tension
de seuil. Ainsi I'axe de recherche va porter suflecissement au niveau circuit d’'une référence

de tension exploitant la tension de seuil des stors MOS.
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Han 08 Paul 04 Guang 11 Gromov 7  Ueno 07 Filano
Type de référence Références bandgap Bandgaps CMOS|  Références CMOS
Type de compensation ler ordre 2nd ordre ler ordre Rad-hayd TV Vet h
Technologie BICMOS fel\g?]; fsl\g?]i ggga; ggg?ﬁ
Tension d’alimentation (V) 1,2 5 1,8 £10% 0,85al1l4 1,443 3a3,
Tension de référence (V) 630 m 1,15823 1,088 412 m 745 m 799
Plage de température (°C) -10 a 100 -40a 120 -40 a 12b 0 a 8d -20a 80 Za
TC (ppm/°C) 29 2.49 5-12 7 7 15
DC PSRR (dB) - - 74 50 60 -
3o/l (%) - - +0,15% 4,5 21 -

Tableau 2.1 : Comparatif des différentes référermmtension.

2 Techniques de durcissement de la tension de reférence

2.1 Variation de la tension de seuil avec la température

Avant d’aborder I'aspect radiatif, nous allons digacomment varie la tension de seuil

avec la température. Les deux seuls parametresagsent une dépendance a la température de

la tension de seuil sont: le potentiel d’extratctimétal-semiconducteuys et le potentiel de

Fermi @r. Ainsi la dérivée de la tension de seuil par rappola température est donnée par

[91]:

OV _ 9y

0P

E+

4

oD,

oT

oT

oT

20, —Vgs 0T

(2.67)

Les dérivées respectives du potentiel d’extraatigtal-semiconducteur et du potentiel de Fermi

sont données ci-dessous :

0D,
oT

= %(CDMS +Vg0 + 3Vt)

(2.68)
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op. _1 A V/
=—l¢p -4+t )
oT T( P2 2 (2.69)
Le coefficient en température de la tension del s&kgrit donc :
ov; _1 y
—L =20, +20 _ +—5L— (20 _ -V _ -3V 2.70
= T[ Y —vBs( Voo t)} (2.70)

2.2 Compensation aux radiations

Il a été montré dans le chapitre 1 que la dérive @da dose des tensions de seuil des

transistors MOS s’explique par I'accumulation darges dans I'oxyd€.y et a I'interfaceQy :

Vi :¢MS—%—%+2¢F+V1/2¢F—VBS 2.71)

(02,8

La compensation a la dose de la tension de secéissée I'annulation de ces variations
de charges. Cependant, il est relativement diéfieih pratique, de prédire la dérive d’une tension
de seuil. D’'une part, celle-ci dépend de I'épaissiul’oxyde et donc du procédé de fabrication.
D’autre part, les accumulations de char@Qeget Q;; peuvent se compenser entre elles. Le degré
de compensation dépend du débit de dose auqusbwestis le transistor, ce qui rend la dérive
dépendante de I'application spatiale.

Pour I'annulation compléte de la dérive, une sohuttonsiste a soustraire deux tensions
de seuils différentes tout en maintenant égale® alles les dérives a la dose de chacune. La
problématique relative a notre circuit réside denséalisation de ces deux tensions de seuil.
Celles-ci bien sdr ne doivent pas étre égales poarleur différence ne soit pas nulle. Dans le
paragraphe qui suit nous exposons quatre technigoasune qualifiée d’hybride, pour générer
des valeurs de tensions de seuil différentes.

2.3 Différence de tensions de seuil

2.3.1 Transistors low et high v

Les transistors low et high™(Vr.Low €t Vr.righ respectivement) sont largement utilisés
dans le cadre de la conception de circuits numésiguour allier rapidité et faible consommation

[96]. Pour réaliser ces technologies a multi-temsiale seuil, différentes concentrations de
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dopage de la région de camalsont utilisées [97]. La difféerence entre ces demsions de seuil

donne :

AV =® g i = Pus Low+2(q) g P Loxn)+y Higy 2P £ hig™ Y Lot 2P ¢ Low (2.72)

N__. f 20€.. N,
AV, = 3kT In( a—Hughj_,_ H& \/Na—High In —2=High. _\/ N, LOWmM (2.73)
q N.’s\—Low q Cox r] n

Ce procédé de fabrication nécessite I'utilisatienntasques et des étapes de fabrication

supplémentaires. Pour des raisons de coUlt, cesidianrs ne sont pas disponibles dans toutes les
technologies. La technologie HCMOS9A que nousadtils n’offrant pas ce type de transistors,

Nous ne suivrons pas cette piste.

2.3.2 L'’effet substrat

L’effet substrat ou « body-effect » en anglais laspolarisation du quatriéme accés du
MOS : le bulk ¥/gg). Cette polarisation a été rendue possible gréggeogrés des technologies
« triple-well ». L’ajout d’'un caisson N lors deftbrication du transistor NMOS isole le substrat

de la masse du circuit et permet ainsi d’appliquer tension non nulle sur le « bulk ».

A S S
G O—[—oOB

1 S Substrat-P

Figure 2.10 : Controle de la polarisation du bulk e2chnologies CMOS triple-well.

53—«

Le contréle du bulk a déja montré son efficacitétamment lors de la réalisation de
mélangeurs [98] et de LNA [99]. Il permet égalemlentéglage d’une tension de référence [38].
Cette référence de tension est basée sur la coatfmena la température de la tension de seuil
d'un transistor NMOS. La tension de seuil étan¢ l&la tensionVgs le réglage de la valeur
tension de référence et de sa dépendance a lareomgésont possibles. En exploitant cette
dépendance de la tension de seuil a la tengignil est possible d’obtenir des valeurs de
tensions de seuils distinctes. La figure 2.11 dolesevariations de la tension de seuil et du

courant de bulk en fonction de la tensityy,

56



Chapitre 2 Référence de tension durcie a la dosellée
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Figure 2.11 : Evolution de la tension de seuil etla valeur absolue du courant du bulk en
fonction de la polarisation du potentiel de bulkér@ncé a la source d’un transistor NMOS de

dimensions W=2umetL=1um.

BN

Deux observations peuvent étre faites grace a oesbes. Quand la tensioWgs
augmente, la tension de seuil diminue et le couwtariiulk augmente. Ce dernier phénoméne qui
est d0 a la mise en conduction de la jonction PIN-bource s’accentue avec la température. La
polarisation positive du bulk doit étre réaliséee@yprécaution pour que l'augmentation du
courant dug ne vienne pas perturber la fonction en amontejpolarise.

Considérons deux tensions de seMis et V1, issues de deux transistors de mémes
dimensions dont le second a son bulk polarisé partansionVgs positive. Il s'agit la d’'une
polarisation inhabituelle dont la justification aetonnée dans la partie suivante. Cela entraine

une valeur d&r; inférieure a celle d¥i. Leur différence notéaVr est égale a :

AV, = Y20, = y,\/20, -V, (2.74)
En supposant qua = y,, on a:
AVT = yl,Z(\/zq)F _\/ZCDF _VBS) (2-75)

Ainsi la dépendance aux radiations désa été annulée. Cependant, pour que cette

différence de tension existe et reste indépendidggeaadiations, il est nécessaire de polariser le
bulk par une tension également indépendante degticats. Pour cela, une rétroaction de dain

avecB>0, est réalisée ent®/y et le bulk de telle sorte que :

AV =y, (20, - 20, - BAV,) (2.76)
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La résolution de cette équation donne :

AV, = y(zﬁ - By) (2.77)

En considérant le facte® indépendant de la température et des radiatiardgpendance a
la température daVr est déterminée uniquement par cellerdet @¢. Il a été montré dans la
partie précédente que le paramétmee présente aucune dépendance a la températuegak
le parametreDg, lui, décroit [40]. Quand la température augmeihten) résulte que la différence
des tensions de seuil décroit elle aussi aveatpéeature. Elle est de type CTAT. Pour obtenir
une compensation a la température, une combindirggaire entre la tensiafiVy et une tension
PTAT (typiguemend;) doit étre réalisée. Un coefficient correctif nétést également appliqué
aVi.

Veer = AV, + KV, (2.78)

B’ Vi

Figure 2.12 : Principe de la référence de tensiasée sur I'effet substrat.

2.3.3 L’effet de la longueur de canal

La dépendance du facteur d’effet substrat aveorigueur de canal est également une
solution pour obtenir des valeurs de tensions d& skéstinctes. Cet effet du second ordre,
souvent non souhaité, est modélisé par I'équatioraste [39] :

X; eL
V(L) = Vong (1-—‘ 'n(—B (2.79)
L X;
Ol Yiong, Xi €te sont respectivement le facteur de I'effet substédini a la partie précédente,
la profondeur de jonction et la constante d’Eufénsi, en choisissant différentes longueurs de

canal, différentes tensions de seuil peuvent &tenoies tout en ayant la méme dépendance aux
radiations (2.81).
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AVy =Vp, = Vp, (2.80)

AV, =(y, - y,) 20 (2.81)

La dépendance a la température de cette differdmoensions de seuil est déterminée par
celles de®r et dey. Dans une approche au premier ordpg, peut étre considéré comme
décroissant avec la température, alors guedépendant de [40]. Ainsi, la variation a la
température daVr procéde comme la racine carréeq@eet, donc, au premier ordre est de type
CTAT. Comme précédemment, une tension PTAT doie &joutée pour réaliser la

désensibilisation a la température.

2.3.4 Solution hybride : effet longueur de canal et efigdbstrat

Cette solution hybride combine I'effet de subséiata dépendance a la longueur de canal
du facteur de l'effet substrat du MOS. Considéransésent un transistt; de facteur d’effet
substratYy; et un transistoM, de facteur d’effet substrat qui a son bulk polarisé par une
tensionVgs positive. La différence de leurs tensions de s8é@drit comme suit :

AV, =V, -\, (2.82)

AV; = yl\/zch —yz\/ZCDF ~Ves (2.83)
Comme précédemment, la tension de référence dsiréaen apportant un coefficient

multiplicateurA aAVr et une rétroaction de gapositif entre elle-méme et la tensidggs

Veer = A(1 20 - 1,20 — BV, | (2.84)

La dérivée par rapport a la température de ladarde référence est égale a :

OVoer oo, (MD BaV, j y.
=A F 1 - F_= REF 2 2.85
oT ( oT J200, (0T 2 0T ) 20, - BV, (2.85)

Pour une compensation a la température au premier au voisinage d& de la tension

de référence, il faut que soit satisfaite I'équasoivante :

0o |2 Y.
=A——F| =—=- 2 =0 (2.86)
re, 0T L/zch 20, - BVREFJ

OAVie,
oT
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Soit :

ho Yo 0
J20, (T,) 20, (T,) - BVeee (o) (2.87)

Veer (To) = MFT(T‘))[P(%H (2.88)

Puisque cette analyse s’appliqueVagr a toute température, au voisinage de la
températurely, les valeurs dé/ger et @ sont aussi incluses. En remplagdnpar Tp dans

I'équation (2.84), la tension de référence s’écrit
Vrer (To) = A(y1\/2cb F ( -II)) - yz\/ZCD F ( -IZ)) - B\éEF( -E)) (2.89)

Les équations (2.88) et (2.89) doivent étre sateface qui donne la contrainte suivante :

Ay J20, (T,) [1— (ﬁﬂ = ZCDFT(T")Ll— (fﬂ (2.90)

n

20, (T,)
Y

Ainsi, il existe une valeur du produiB telle que la tension de référence présente une

AB= (2.91)

dépendance a la température théoriquement nulMeiaitnage del,. La tension de référence est

alors égale a:

"

Virer (To) = Ayl\/ ZCDF(-IE)) [1_[ﬁsz (2.92)

En comparaison avec les deux méthodes précédeihtesest pas nécessaire de
compenser la dérive de la différence des tensi@nsatil par I'ajout d’'une tension PTAT
extérieure. En effet, deux degrés de liberté foifia nous : le choix de la longueur de canal et le
potentiel du bulk. Cela permet une compensationird@rne. La résolution compléte de

I'équation (2.84) donne I'expression suivante deetesion de référence :

8(}/12 _yzz)ch

(ABy2 - 2y\20, )

ABy,”
VREF=A(y1 ZCDF_TVZJ 1+ [1- (2.93)
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3 Conception du circuit et résultats de simulation

Pour annuler la dépendance a la dose des tenstooréf@atence CMOS, il a été montré
dans la deuxieme partie de ce chapitre que lardiite entre deux tensions de seuil répond bien
a la désensibilisation aux radiations. Différentehodes ont ensuite été présentées pour obtenir
des valeurs de tension de seuil distinctes. La igremméthode s’appuie sur des transistors
« Low-Vt » et « High-\f ». A cause du codt important de ces technologiegogué par I'ajout
de masques et d'étapes de fabrication supplémestaiette option n'est pas proposée dans
toutes les technologies. Ce type de transistorsamtépas disponible dans la technologie
HCMOSO9A utilisée pour la conception de ce circaitte premiére méthode a été d’emblée
écartée. Les meéthodes utilisant I'effet substrateefacteur d’effet substrat nécessitent une
désensibilisation externe a la température. Datts partie, nous verrons comment est réalisé le
circuit générant le courant CTAT issu de la différe des tensions de seuil. Le circuit PTAT
sera réalisé a partir de la cellule de Widlar en9@ésentée dans I'état de I'art. Ensuite, nous
développerons la réalisation du circuit global pegrmeéthodes reposant sur le facteur substrat et
la méthode hybride. La méthode basée sur le séet sfibstrat n'est pas abordée, car ses

performances ne sont pas compétitives par rappmatieés de I'état de lart.

3.1 Obtention de la différence des tensions de seuil

Pour extraire la différence des tensions de sesltdansistors MOS, la soustraction de
leur tensionVgs doit étre réalisée. Plusieurs, circuits dont cqu&sentés en figure 2.13,
permettent cette opération.

|, =Yoa Voo RVGQ (2.94)

Dans le cadre du controle du « bulk » du transigtgra cellule de la figure 2.13(a) n’est
pas souhaitable. En effet, le potentiel de souedlg est nécessairement strictement positif
puisqu’il est égal a la tension aux bornedfRgePour contréler le potentiel de bulk i, il faut
tenir compte de cette tension, ce qui rend difficik réglage.

Les deux transistorsl; et M, de la cellule (b) ont leur source connectée adase. Le
contrdle du potentiel de bulk, quand la sourcerdnsistor est a la masse est bien plus aisé. Pour

éviter d’avoir a créer une tension négative, leptel de bulk sera polarisé positivement
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1:1

iy B

Sl
R o
I S0k w

(@) (b) (©) (d)
Figure 2.13 : Soustracteurs ded/ cellule de Widlar (a), cellule de Banba (b),lo&d de

Cheri (c), cellule proposée (d).

Dans cette cellule, la soustraction des tensidgs est assurée par I'amplificateur
opérationnel transconductance (OTA) qui, de famctionne en OPA. Ceci permet de diminuer
la tension minimale d’alimentation. En revanche, Jariations du gaiik et de l'offsetVos de
I'OTA ont une répercussion directe sur la différerdes tensions de seui\/r et donc sur le
courantl; [79].

1, :VGSI —Vee tVost V( A)
R

Dans la figure 2.13c, la soustraction des tensi@rsest immédiate. Tout comme dans la

(2.95)

cellule (b), les deux transistdw; etM, ont leur source connectée a la masse.

Initialement, ces cellules ont été prévues pouraget le potentiel thermodynamique, les
transistorgvi; et M, fonctionnant sous le seuil. Or, nous avons vu dapsemier chapitre que ce
régime de fonctionnement n’est pas approprié ayptiggtions radiatives. En faisant travailler

ces transistors en régime saturé, le couraedt égal a :

_1 B 2, B 2,
I, = Ri(Vrl VT2+\/,51(1+/11V|351) \/,52(1+/12V052)J (2.96)

1 Cette cellule est inspirée d’'un circuit présentésdan ouvrage de Chen ou aucune référence n’esttéep Pour

des raisons de clarté, elle a été nommée ici eeflalChen sans que pour autant celle-ci lui apgpa.
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En imposant que les tensions « overdrive » soigateé entre elles, nous obtenons un
courantl; proportionnel a la différence des tensions del sieM; et Ma.
| :VTl_VTZ
1
R

La cellule (d) que nous proposons dans cette th@geermettre d’annuler au mieux les

(2.97)

tensions « overdrive ». Les courahtgt|, traversant les transistoké; et M, sont égalisés grace
au miroir de courant a gain unitaire formé pdy et My. L'OTA impose que la tension drain-
source du transistdvl, soit égale a celle du transistdi. Ainsi, I'influence de la modulation de
la longueur de canal est considérablement minimis@etrairement a ce qui se produit dans la
cellule (c), ou le potentiel du drain du transistty est imposé par le transistbl; monté en
diode. Enfin, pour I'égalité de§ un choix approprié des dimensions des transidiaret M,
doit étre réalisé.

3.2 Longueur de canal

La figure 2.14 donne la dépendance de la tensiosedd d’'un transistor NMOS en
fonction de la longueur de canal.

0,70+
0,65

0,60 | /
0,55 | /
0,50
0,45

0,40 | /

0,35

v, ()

0,1 I 1 I I IIII”lO
L (um)
Figure 2.14 : Tensions de seuil en fonction defegueur de canal pour un transistor NMOS de
largeur de canal W de 2 um en technologie HCMO388,nm.
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Une différence maximale de tensions de seuil peetddtenue en choisissant des valeurs
deL de 0,55 um pou¥; et 0,3 um pouMs,. Si, pourM;, la tension de seuil est peu sensible aux
variations du procédé de fabrication, parce quéésaée par rapport a la longueur de canal est
nulle en ce point, il en est autrement pdy. Le choix d’avoir la plus grande différence de
tension de seuil n'est donc pas souhaitable, esomaide la sensibilit¢ a la dispersion
technologique. De plus, ces longueurs de canalig@i#rieures a 0,8 um, ce qui correspond a la
zone dite de faible longueur de canal. Dans ceitee zles effets de bord ne peuvent pas étre
négligés [100], [101]. Au-dela de cette zone, tesien de seuil est strictement décroissante. Pour
s’affranchir de ces effets et pour toutefois awmie différence de tension de seuil conséquente,
nous avons choisi une valeur deégale a 1 um. La valeur de la tension de seuilaenvers
une valeur fixe pour les longueurs de canal supgggea 10 um, nous avons choisi de prehgre
égale & 10 pm.

Le schéma complet de la référence de tension gstsenté a la

figure 2.15. Il s’agit d’'une architecture en modeumant. Ce mode permet une
combinaison plus souple entre les termes CTAT &tTPdue son analogue en tension. Ce circuit

peut étre décomposeé en cing sous-circuits.

!
1:1 o ! 1:1 Mo
st E VaY I* | "l I j [
| : | [
Mo Mﬁl—l\/l l M Ms M3;
12'
G Mz
] I R lﬁ R
"Ibiasl M3 & l_ M34
e ! Pl
R By [ M) Vo
M - T_|
14 .
Pl ¥ -
! M, | ol
| | T_I
Foil |4 P
. . 32 M37
. Générateurde ! v Convertisseur  Générateur de - Circuits de
OTA ! courant: différence de| courant-tension . courant PTAT ! démarrage
| tensions de seuil ; adouble entrée | |

Figure 2.15 : Schéma complet de la référence deidan

64



Chapitre 2 Référence de tension durcie a la dosellée

Le premier est le générateur de courant proporébana différence de tensions de
seuil. Il est formé des transistdvi-My et de la résistand®,. Sa sortie est le courant
lcTaTqui est égal a:

V., —V,

| —Vri-

CTAT — R1 TZ (2'98)

Le deuxieme est I'amplificateur opérationnel tramstuctance composé des
transistordMlg-M16. Comme il a été mentionné précédemment, 'OTAddectension
drain-source deM, a étre égale a celle d¢; afin de diminuer l'influence de la
modulation de longueur de canal. Tout comme dandgréait de la figure 2.13b,
l'utilisation de 'OTA permet de réduire la tensioninimale d’alimentation. Les
transistordVig et Mo ont été dimensionnés pour qu’ils présentent egsiatne méme
tension drain-source, ce qui améliore les perfogeare la paire différentielle et, en
particulier, son offset d’entrée. De plus, cet OFBAt auto-polarisé grace a un
rebouclage assuré par les transiskdrg M1,, Mis etM3¢ [81]. Le condensate@; est
ajouté pour garantir la stabilité de 'OTA.
Le troisieme sous-circuit est le générateur de amduPTAT formé des transistors
Mi17-Mge et de la résistancBs. Comme dans la cellule de Widlar, la résistaRge
convertit la différence des tensions grille-soudes transistort,s et Myg polarisés
en faible inversion :

nv,

oo = Etln (8) (2.99)

Les transistordVi,s et Myg sont identiques et ont leur jonction bulk-sourcairt
circuitée. Aussi ont-ils la méme tension de sebdpendant, le transistd,s est un
duplicata de huit transistors identiques placépaallele les uns aux autres, ce qui
entraine I'apparition du chiffre 8 dans le logamith népérien de I'équation (2.99). Le
gain en couranG du miroir de courant cascodé formé par les trémmsidl,o, Moo,
M7 et M1g constitue le facteur de pondération appliqué awart |prat avant d’étre
combiné avec le couramgrat. Cette cellule présente I'importante propriététré’'é
naturellement durcie aux radiations au niveau #irdans la mesure ou la dérive des

parametres des transistors MOS peuvent se compauseellement.
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Le transistoMg monté en diode et la résistariReforment le quatrieme sous-circulit,
qui convertit la somme des couraidsat et Glprar €n tension de référendger Les
courantslcrat et lprat sont considérés comme indépendants des effets H#D.
ailleurs, ils présentent des coefficients de déeivéempérature de signes opposeés, de
sorte que leur combinaison linéaire a l'aide duefac de pondératios permet la
génération d’'un courant présentant un faible coieffit de dérive en température. La

résistancd, convertit la somme des courdsfat et Glpraten la tension de référence

VREF :
Veer = R (lerar® Glpra) (2.100)
Veer = %(Vn - VT2) + G%In (8) nv, (2.101)

Comme le montre I'équation (2.101), deux rappoetsé@sistances interviennent dans
I'expression de la tensiovirer. Leur dérive en température est suffisamment daibl
pour étre négligée. Le transistiols monté en diode fournit la tension de grille des
cascodedMs, M4, M1g, M21 et Ma4, pour améliorer la précision de la recopie des
courants.

Le dernier sous-circuit composé des transistbrsMs; est en fait constitué de deux
circuits de démarrage (ou «startup » en angldi®). générateur de courant
proportionnel a la différence des tensions de sassbcié a I'OTA, d'une part, le
générateur de courant PTAT, d'autre part, préséntdracun, deux points de
fonctionnement. En effet, ces deux sous-circuiés@ntent un point de polarisation a
courant nul qui est stable. Deux circuits de déaggrdoivent ainsi étre ajoutés. Une
fois que le point de fonctionnement a courant nalnsouhaité est atteint, ces circuits

n'interagissent plus avec le reste du circuit [102]

Dans le tableau 2.2, nous avons reporté les dimesigies transistors du circuit, sauf

celles des transistoM; et M, qui sont discutées plus loin. Chaque transistbc@sstitué d’'une

combinaison en paralléle dé transistors identiques. Les valeurs des compogassifs sont

données dans le tableau 2.3.
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Transistors W (um) L (um) M
M3z M4 Mg M12 10 3 1
Ms Mg M7 M11 10 3 3

M13 M14 M1s Mye 10 3 2
Mg M1o 2,5 3 2
Mi7 2 1 16
M19 M2o 2 1 10
M2z M24 10 1 1
Mas 40 1 1
WP 40 1 8
M7 10 1 11
Mzg M2g M33 Mz4 Mzs 1 1 1
M3o 20 0,7 1
M3z M3 10 0,7 1
Mzg M37 2 1 1
Tableau 2.2 : Dimensions des transistors.
Composants Valeurs
R: 4 kQ
R> 48 kQ
Rs 16 kQ
C1 4 pF

Tableau 2.3 : Valeurs des composants passifs.

Comme il a été mentionné précédemment, les transidt et M, doivent avoir le méme
rapport largeur sur longueur. Par ailleurs, lewsgleurs de candl; et L, doivent étre
différentes pour obtenir une différence de tensierseuilV1-Vr, non nulle. Nous avons choisi
respectivement 1 um et 10 um pdauyretL,. Dans ces conditions, la largaté du transistoM,
doit étre dix fois plus importante que celle dunsiatorM;. Les valeurs des largeurs retenues
sont respectivement de 4 um et 40 um palret Wo. Nous avons subdivisé chacun de ces
transistors, afin de réaliser un layout centroiéeuté ameéliorer leur appariement [103]. Tout

d’abord, le transistoM; consiste en la mise en paralléle de deux tramsigdentiques, chacun
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ayant une largeur de canal de 2 um. Deux layoutispoposés dans cette these et difféerent dans
la facon dont le transistdi, est subdivisé. Dans la premiére version présentadigure 2.16b
et qualifiée de « proportionnelle », le transidity est constitué de deux transistors identiques
placés en parallele et de largeur 20 um. Dansdansie version présentée a la figure 2.16¢ et
dite « conservative », le transistbl, est fait de 20 transistors identiques de 2 pmadgel

comme ceux qui forment le transisM, et tous sont placés en paralléle les uns aursutr

i :
1 I

| Threshold - [y, ' “PTAT
I. difference | Current
1 - circuit generator.

Resistors
network

(b)

(€)

Figure 2.16 : Vue layout de la référence de tenslib@ conservative (a), zoom du réseaji\Wh

des configurations proportionnelle (b) et consemeai(c).

Ces deux tensions de référence ont été realisésslaaechnologie HCMOS9A 130 nm
du fondeur STMicroelectronics. Le layout de la réfice de tension conservative est représenté
a la figure 2.16a. Il a une surface de 0,037°nfPour chacune des références de tension, en plus
de l'utilisation d’anneaux de garde, tous les tistnss ont été isolés les uns des autres. Cela a
pour effet de diminuer les courants de fuites capsé les radiations. Bien que la topologie ELT

soit une technique de durcissement efficace porairdun circuit électronique, qui plus est bien
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applicable aux références de tension CMOS [93}edethnique n’a pas été mise en ceuvre ici.
En effet, ce type de transistors n'est pas disperdans notre design kit. Il est donc nécessaire
de les modéliser au préalable. Cette modélisagoregele étre délicate, notamment dans notre
cas, ou la dépendance de la tension de seuil deS M@ longueur de canal doit étre bien

maitrisée.

3.3 Résultats de simulation

Pour évaluer la robustesse des circuits, nous anédaiisé des simulations Monte-Carlo
sur 1000 runs. La répartition statistique des témuilest présentée a la figure 2.17. La valeur
moyenne |i) et I'écart-type ) extraits de ces simulations nous permettent davér les
dispersions normalisée8q{) €gales a 12,7% et 11,5% pour les configurationpgationnelle
et conservative, respectivement. Au vu de ces déanltats, nous constatons que ces deux
circuits sont aussi robustes I'un que l'autre. Nobiservons un écart significatif de 20 mV entre
les deux valeurs de la tension de référence. Cexgplique en partie par le fait que les tensions
d’overdrive des transistorsl; et M, ne sont pas rigoureusement annulées dans chaesne d
configurations. Dans le cas de la configurationseowative, la tension résiduelle causée par la
différence des tensions « overdrive » est de 2,3 so\f quatre fois plus faible que celle induite
par la configuration proportionnelle. Cela laissévoir un meilleur comportement en termes de
tenue aux radiations de la configuration consereatdans la mesure ou la soustraction des

tensions de seuil est mieux assurée.

400 4 Il Proportionnelle
| p=1,071V
350 o=45mV
i I Conservative
300 | H=1,05V
=40 mV

250 4

200+

Fréquence

150 4
100 +

50

0.90 0.95 1.00 1.05 1.10 1.15 1.20

Tension de référence (V)
Figure 2.17 : Simulation Monte-Carlo relative atiension de référence pour les deux

configurations.
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La dépendance a la température des référencesisierteest montrée a la figure 2.18.
Dans la configuration proportionnelle, le coeffidiede dérive en températufe est estimé a
4 ppm/°C. La désensibilisation a la températureermlie est du type second ordre. En effet, il
existe une valeur optimale de la largeur de cangP pm) par laquelle la tension d’overdrive
compense la courbure du second ordre due a laeatiffé des tensions de seuil. Cet optimum de
désensibilisation a la température n’est pas oBsgawns le cas de la configuration conservative
pour laquelle 1erC est estimé a 16 ppm/°C.

L " 3 = = =5 B B B g

—&— Proportionnelle
—e— Conservative

1,070

1,065

1,060

Tension de référence (V)

1,055

1,050 e oo

LU B L I IR I BRI B B R
-60  -40 -20 0 20 40 60 80 100 120 140

Température (°C)

Figure 2.18 : Variation de la tension de référedcka température pour les deux configurations.

Hormis les différences que nous venons d’évoquepaint de vue électrique, ces deux
circuits sont rigoureusement identiques. Dans tedeusimplifier la présentation des résultats de
simulation qui suivent, nous considérerons uniqugrtee configuration conservative. La figure
2.19 et la figure 2.20 décrivent le comportemenladension de référence vis-a-vis de la tension
d’alimentation.

La fonctionnalité du circuit est assurée pour dassibns d’alimentation supérieures a
2,3 V. Cette valeur est bien supérieure a cellmsvtres dans les références de tension actuelles,
tableau 2.1. Toutefois, dans notre application egti dédiée au spatial, nous disposons d’une
tension d'alimentation confortable de 3,3 V. Siupane raison ou une autre, il se révele que la
contrainte de la tension d’alimentation est plugsg, il est possible de diminuer cette tension
d’alimentation minimale en abandonnant le cascodigemiroirs de courant et en remplagant
I'OTA par un simple transistor polarisé par uneogge du courant;, comme cela est fait dans
d’autres travaux : [104] mais au prix d’'une dégtatades performances. Les circuits présentent

une bonne réjection de I'alimentation jusqu’a 1 ld$timée a 80 dB.
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Figure 2.19 : Variation de la tension de référemeefonction de la tension d’alimentation
a-55°C, 27°C et 125°C.
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Figure 2.20 : Réjection de I'alimentation pour V[#Egale a3V, 3,3V et 3,6 V.

Puisque l'effet de dose provoque une méme dérigetelesions de seuil des transistors

M; et My, pour évaluer cet effet sur la tension de réféefte schéma de la figure 2.21a a été

réalisé. Comme illustré sur cette figure, un gémeéirade tension nomnVrap a €té ajouté sur

chacune des grilles des transistikset M,. Ces générateurs modélisent les dérives des tensio

de seuil. Nous définissons le coefficient de seligilaux radiationd)RC comme suit :

AVREF / VREF
AVRAD / VT1

(2.102)

Les variations de la tension de référence en fondie celles des tensions de seuil sont
reportées a la figure 2.22. RC obtenu est estimé a environ 6%.
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R

AViapp |
<

(a) (b)

Figure 2.21 : Schémas de simulation de la sengé#@lux TID (a), au gain de I'OTA (b) etala
tension d’offset de 'OTA (c).

Le gain en tensioA et I'offset d’entréeV,o de 'OTA vont étre sensibles a la température
et aux radiations, ce qui va entrainer une dériwdadtension de référence. Pour évaluer ces
dérives, deux schémas de simulation ont été réallte sont représentés respectivement aux
figure 2.21b et figure 2.21c. Dans le premier dircles transistordVig-Mig de I'OTA ont été
remplacés par un OTA parfait de gain en tension fioté A. Dans la mesure ou les variations
d’offset sont relativement faibles, elles peuvearnt &tudiées en régime de petits signaux et donc
en simulation AC. Dans ce contexte, une sourcesdgidn idéale a été connectée en série avec
I'entrée non-inverseuse de I'OTA réel. Les résalde simulations présentés aux figure 2.23 et
figure 2.24 permettent d’évaluer ces performanteedes comparer a celles obtenues pour une
cellule de Banba présentée a la figure 2.13b. beatons de la tension de référence en fonction
de celles du gaiA pour un balayage entre 100 & 10000 sont infimes lgocellule retenue en
comparaison avec celles obtenues pour I'architeafer Banba. Nous relevons une variation de
seulement 0,2 mV. La différence de 6 mV entre Esxdensions de référence lorsque le dain
tend vers l'infini, est uniquement due a la tensiésiduelle d’overdrive qui est plus importante
(en valeur absolue) dans le cas de la cellule ddo&aPlus précisément, cela est di a I'effet de
longueur de canal, attendu que, dans cette celegeiensiond/ps des transistor; et M, ne
sont pas égales entre elles. La réjection de EbflOSRR est estimée a -33 dB pour la cellule
retenue, alors qu’elle est de 22 dB pour la celideBanba, ou I'offset de 'OTA se retrouve
intégralement amplifié d’un facteur égal au rappmitrésistanceR, et Ry, soit de 12, ce qui

explique les 22 dB d’amplification.
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Figure 2.22 : Simulation de la sensibilité aux ratitns.
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Figure 2.23 : Simulation de la sensibilité du gairde 'OTA.
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Figure 2.24 : Simulation de la réjection de I'offskentrée de I'OTA.
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3.4 Architecture hybride

Cette méthode hybride est basée a la fois suet'afiibstrat et sur I'effet du facteur de
substrat des transistors MOS. Le schéma de ceitogstureprésenté en figure 2.25. Bien qu'ils
ne soient pas représentés sur cette figure, tommeo dans le cas du circuit précedent, les
transistorsMs-Ms sont cascodés pour améliorer la recopie des ctsurafOTA a la méme
architecture que précédemment.

-
1:1 1:1
| T |
My
| | Ms M5||:
Iy F Vrer
—D
Ry R,
| Ves
M, ! |
M, JH R
v

Figure 2.25 : Schéma simplifié de la tension dénetice hybride.

En imposant la tensiovizs & I'aide d’'une source de tension idéale, nous posirouver
une valeur de celle-ci pour laquelle les variatidesla tension de référence sont minimisées.
Cela est illustré a la figure 2.26. Cette valeureapi estimée a 196 mV, est suffisamment faible

pour que le courant soit considéré comme nul (figure 2.11).

e e e e ¢
—®—V_ =100 mV
—®-V, =150 mV

Vv v v v vV VAV, =196mV
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12-{A—A A& A A A A A A A A
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'\HM

s B e e B s e e e e e e Y
-60 -40 -20 0 20 40 60 80 100 120

Température (°C)

Figure 2.26 : Recherche de la tensiogsWour obtenir la désensibilisation a la température
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La rétroaction sur le contact du bulk est assuegdgptension aux bornes de la résistance
Rs. Et la tension de référence se retrouve aux bodessrésistanceR, et R; en série. Les

coefficientsA etB introduits précédemment sont égaux respectivement

A= % (2.103)
B= % (2.104)

En choisissanh etB de telle sorte que la tensidas soit égale a 196 mV, I'évolution de

la tension de référence avec la température aptgmction est montrée a la figure 2.27.

1,208 K —
—a—V, =196 mV

\\\ —e— Rétroaction positive 4

1,206 —A— Rétroaction négative /

1,204

1,202

Tension de référence (V)

1,200

1,198

1196 A ]
60 -40 -20 O 20 40 60 80 100 120 140

Température (°C)

Figure 2.27 : Evolution de la tension de référeeagfonction de la température.

Nous constatons une dégradation @C aprés rétroaction: 48,4 ppm/°C contre
29,9 ppm/°C. Ceci est di au fait que la rétroactest positive, ce qui provoque une
amplification des variations de la tension de &&iée. Cela peut faire craindre une instabilité du
systeme. Or, d’apres la figure 2.28, nous conssatpe le gain de boucle est inférieur a l'unite,
ce qui est une condition suffisante pour assurstdhilité.

0,25
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0,204 —— V.

0,15
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.
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Figure 2.28 : Etude en boucle ouverte du systéme.
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Pour améliorer les performances, il faut créer agosition de phase dans la chaine de
retour tout en maintenant la tension de retourtpesi Ceci est typiquement le réle d’'une
résistance négative [105] (figure 2.29).

Le probleme de cette solution est que la valeuladegsistance est tributaire de la
polarisation : ici le courart. Ce courant doit satisfaire les conditions PVTR.r®@us cherchons
a réaliser une référence de tension PVTR. De nambecécuits ont été imaginés et simulés
durant la thése, mais aucun d’entre eux ne perineltarépondre aux quatre contraintes.
Pourtant, un tel circuit permettrait d’obtenir T simulé théorique de seulement : 1,6 ppm/°C
(figure 2.27).

LA

lo b
Ss

0 \"

Figure 2.29 : Caractéristique d'une résistance rnga

4 Résultats de mesure

4.1 Résultats de mesure pré-radiation

Nous disposions de 16 puces contenant chacuneslesabnfigurations de référence de
tension. La mise en commun des mesures a 27°Cdleiroelits nous a permis de réaliser un
début d’analyse statistigue. Des mesures a tempéraimbiante (27°C) ont permis de
caracteriser la sensibilité aux dispersions tedgiques de ces références de tension. Ces
résultats de mesure sont récapitulés dans le talfleh aux c6tés de ceux relatifs a deux
références CMOS présentées dans d’autres travaux.

Pour commencer, pour les deux circuits, nous retws expérimentalement la méme
dépendance a la tension d’alimentation qu’en sititila Les dispersions normalisées des
tensions de référence issues chacune des 16 sirmrittriés, sont similaires a celles rencontrées
dans les références de tension CMOS basées sompeasation des tensions de seuil [106],

[107]. Comme attendu, ces résultats ne sont pas bhoss que ceux qui peuvent étre obtenus
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avec des références de tension basées sur lartdyesidgap [83], [93]. Une explication de cette
différence est qu’il est difficile de contrélervaleur de la tension de seuil dans I'état de leat,

elle est dispersive [107]. De plus, les circuitsgmseés reposent sur la dépendance de la tension
de seuil a la longueur de canal qui est difficilenadéliser. C’est pourquoi, les valeurs des
tensions de référence et leur dépendance a la tatap T C) sont €loignées de celles trouvées
en simulation. Pour obtenir de meilleurs résulthtaurait fallu implémenter des techniques de

réglage par trimming, comme cela est fait dandupagst des références de tension précises [94].

Parametres Proportionnelle Conservative Ueno Gronov
[106] [93]
Condition Simulation] Mesure| Simulation  Mesurg Mesur
techr?ol\lﬂocg;i (nm) 130 350 130
Surface (mrf) 0,037 0,052 0,64
Voo (V) 2,3a4,8 24448 2,3a4,8 2,4a48 1,443 53184
Vrer (MV) 1050 781 1050 718 745 412
TC (ppm/°C) 4 471 16 625 7 30,3
PSRR@ DC (dB) 80 78 79 80 54 50
3o/l (%) 12,7 12,3 11,5 14,6 21 4,2

Tableau 2.4 : Comparaison avec des résultats deatra antérieurs.

L’'un des objectifs principaux de ce travail de thésait de durcir par la conception une
référence de tension vis-a-vis de la dose. Polulitéades tests, mais au prix de la sensibilité a
température, nous avons pris la décision de nengaémenter de trimming.

A l'aide d'une étuve, les tensions de référence é# soumises a des stress en
température allant de -55°C & 125°C. Les variatiess tensions de référence sont présentées a
la figure 2.30.

Une importante décroissance avec la températurebsstvée pour les deux circuits. La
régulation a la température n'est pas suffisammessurée et |le§C moyens respectifs

(proportionnelle et conservative) sont de 471 pahef de 625 ppm/°C.
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Figure 2.30 : Dépendance a la température des gonditions proportionnelle (a) et

conservative (b).

4.2 Résultats de mesure en environnement radiatif

421 Procédure de test

Les résultats de mesure en environnement radisggeptés dans cette partie ont été
réalisés au laboratoire TRAD a Toulouse. La souteeadiations utilisée est une source de
rayons gamma au Cobalt-60. Deux débits de doseétintréalisés: un premier que nous
qualifierons de faible débit de dose de 310 rad{®d un deuxieme que nous qualifierons de fort
débit de dose de 650 rad(Si)/h. Toutes les mesnedté réalisées dans un intervalle de temps
entre deux irradiations successives inférieur & &ds. Les irradiations ont été suivies par deux
étapes de recuit successives : I'une a températaleante durant 24 heures et l'autre a 100°C
pendant 168 heures. Cette méthode d’anneling apA€lE0.4 [108], permet d’évaluer 'effet du
tres faible débit de dose rencontré dans I'esgacéen écourtant considérablement la durée des
tests en laboratoire [21]. Pour chaque débit de,dumsit circuits ont été exposés aux radiations.
Deux dentre eux étaient non polarisés, c'est-a-djue leurs bornes d’alimentation étaient

court-circuitées entre elles et connectées a laendis circuit de test.

4272 Résultats TID

Les figure 2.31 et figure 2.32 décrivent la vadatielative de la tension de référence due
a la dose, respectivement a faible et fort délBtslase. Les tests a faible et fort débits de dose

ont été réalisés jusqu’a 40 krad et 150 krad reésm@ecent. Il convient de noter que ces doses
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cumulées sont supérieures a celles rencontréescawrs des applications spatiales visées
(30 krad au maximum). Aucun effet significatif entes composants polarisés et non polarisés
n'a été observé en termes de dépendance a la Bose.cette raison, toutes les données
présentées dans ces figures, sont obtenues en naoyeles tensions de référence des huit
circuits, qu’ils soient polarisés ou non. La coof@gtion proportionnelle présente une dérive
seize fois plus importante que la configurationssowaative, et ce, quel que soit de débit de dose.
Par conséquent, les résultats de mesure donnésssias font référence seulement a la
configuration conservative. La dégradation de tesiten de référence a faible et fort débits de
dose est respectivement de 0,5% a 41 krad(Si) &¢@a 150 krad(Si). La tension de référence
voit également son coefficient en température digrilous estimons cette dégradation de 0,5%

et 12,5% a faible et fort débits de dose, respectant.
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Figure 2.31 : Effet de la dose sur la tension dénénce a faible débit de dose.
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Figure 2.32 : Effet de la dose sur la tension dénénce a fort débit de dose.
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Dans le tableau 2.5, les performances de la camfign conservative sont mentionnées
et comparées a trois références de tension endlegi@ bipolaire : le LM185B-2.5 de type
shunt [109], le LM2941J et le L4913, deux régulatau faible tension de décalage [109], [110].
Toutes ces données sont fournies pour une dos® Kead, suite a une exposition aux rayons
gamma au Cobalt-60. En termes de tolérance auati@as, la configuration conservative est
clairement plus performante que les circuits LM188B5 et LM2941J. Cependant, elle montre
une plus grande dégradation que la référence L4sHk8¢culierement congue elle aussi pour étre
durcie aux radiations.

. Débit de dose |JAVREF|/VREF
Composant Fonderie
(rad/h) (%)
. ) 310 0,5
igﬂgg?\;:ﬂgg ST Microelectronics
650 0,4
LM185BY-2.5 Texas Instruments 496 30
LM2941J National Semiconductor 496 >6
L4913 STMicroelectronics 223 0,05

Tableau 2.5 : Dérive de la tension de référencealeedose a 40 krad pour différentes

références de tension.

423 Résultat du recuit

Les résultats relatifs aux phases de recuit apgsai a la figure 2.33. Les points situés
dans la partie négative de I'axe des temps corregra aux mesures pre-irradiation. Il est clair
que ces points ne sont pas représentés a I'éctlaltg,la mesure ou la durée de radiation differe
selon le débit de dose.

En ce qui concerne la configuration proportionnellee guérison est observée durant
I'annealing. Cela laisse prévoir une dégradatiotadension de référence moins importante lors
d’applications spatiales (a faible débit de dose¢ gelles apparaissant dans les figure 2.31
etfigure 2.32. Au contraire, la configuration camvsgive peut étre considérée comme insensible
au débit de dose. En effet, aucune variation sgatife n’est observée durant les phases
d’annealing.
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Figure 2.33 : Variation relative de la tension d&férence en fonction du temps durant les
phases de radiation et de recuit.

4.3 Discussion des résultats expérimentaux

Pour les deux références de tension, nous obsewmrcalage de I'ordre de 50% a
27°C entre les simulations et les mesures prétiadiaCes mémes résultats ont été observés a
l'issue de deux runs réalisés a des périodes diftés. Cet écart entre résultats de simulation et
résultats de mesure pré-radiation est donc reptibdicd’'un run a un autre. Par conséquent,
I'écart n'est pas dd a un probléme de processdaltiation. Les transistoid; etM, des deux
configurations ont été implémentés séparémentesuplices pour pouvoir étre caractérisés. Afin
de trouver le point de fonctionnement du circigtsthéma de la figure 2.34 a été réalisé et ses
performances caractérisées a l'aide du logiciel ARCIl s’agit des transistorsl; et M, de la

configuration conservative avec la résistaRge

IB\AS IBIAS

R:

M, M,

Figure 2.34 : Schéma de test.

En injectant un courangas dans les deux transistors, le point de fonctiorerenest
obtenu a l'intersection des tensions drain-soure® tdansistors. A la figure 2.35, nous avons

représenté ces résultats de mesure avec leur é&qiiea simulation.
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Comme prévu, nous observons deux points de fonaioent, a la fois en simulation et

en mesure. Un premier point de fonctionnement comraux deux, correspond a une

Y

polarisation a courant nul des deux transistorda @&plique la nécessité d'implémenter un
circuit de start-up pour se placer au second penfonctionnement. Il N’y a pas un bon accord
entre résultats de simulation et de mesure posecend point. Ceci est d0 au fait que la courbe
de mesure relative au transishd dérive par rapport a celle de simulation, alors lps courbes
relatives au transistokM; sont parfaitement confondues. Dans la figure 218§, points de

fonctionnement respectifs des transistdiset M, sont reportés sur les caractéristiques mesurées

Io(Vbs) pour différentes
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Figure 2.36 : Détermination par mesure des poirgpdlarisation de M(a)et M (b).
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D’aprés I'équation (2.101) et en prenant la valeunulée pour la parti®TAT, il est
possible de retrouver la valeur de la tension déreace correspondant aux points de
polarisation trouveés a la figure 2.36 :

Veer = 12(VGS. - VGsz) *Vorar (2.105)

Vier =12(845- 793+ 126 74V (2.106)

Cette valeur de tension de référence est en aesm@celle mesurée, qui est mentionnée
au tableau 2.4. Il est a présent possible de déterrdans quel régime de fonctionnement se
trouvent les transistors. Pour cela, nous faisopgelaau coefficient d’inversionC. Le
coefficient d'inversiorlC est une normalisation du courant drain-souigcdes transistors MOS,
qui permet de décrire le niveau d’inversion danszdme de saturation, quelle que soit la
technologie. Voici sa définition :

c=to

I (2.107)
Le courantls correspond au courant spécifique défini & I'équa(il.19) [34]. Ce courant peut
étre déterminé en suivant la méthode décrite ggr [B11], en extrayant la transconductance en
fonction du courant drain-source. La déterminationcoefficient d’inversion, a la fois dans le

cadre de la simulation et dans celui de la mesearéit a I'aide du tableau 2.6.

Condition Simulation Mesure
Transistor M1 Mz M Mz
|dentiues en paralioes | 2 20 2 20
W (um) 2
L (um) 1 10 1 10
Courant total (LA) 19,5 13,5
Courant par transistor (LA 9,75 0,975 6,75 0,675
Courant spécifique (LA) 0,3 0,3 0,3 0,3
Coefficient d’inversion 16,3 16,3 11,3 11,3

Tableau 2.6 : Détermination du coefficient d’invers
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Bien que le courant de polarisation des transistoesuré ne soit pas correct, d’apres
I'extraction du coefficient d’inversion, les traggirs M; et M, sont bien polarisés en forte
inversionlC>10. De ce fait, la théorie vue précédemment s’applitwjours au circuit. L’écart
entre les simulations et les mesures semble provaiguement du transist,, dont la tension
de seuil semble présenter un décalage systéematgtimé a 5%, entre les simulations et les
mesures.

A présent, en ce qui concerne le comportementéfésences de tension a la dose, bien
que les transistors fonctionnent en régime de foktersion, ils sont polarisés au voisinage de la
zone d’inversion modérée. Or, il est bien connulgaeadiations induisent des courants de fuite.
Cette dégradation est, non seulement amplifiéglmr$es transistors sont polarisés vers la faible
inversion, mais aussi sensible a la largeur duld&Ba Ce dernier point peut expliquer pourquoi
la configuration conservative présente une me#ledolérance aux radiations que la
configuration proportionnelle. En effet, la compatien mutuelle des courants de fuite des
transistordVl; et M, doit étre meilleure lorsque les transistors fortdmnont la méme largeur de
canal que ceux qui formeM;. Pourtant, les courants de fuite ne dépendentipigsiement de la
largeur de canal, mais également de la longuecadal et plus généralement de la fagon dont le
layout des transistors est réalisé [53], [112].

Pour finir, des études ont montré qu’'en plus désteid’accumulation de charge dans
'oxyde et dans l'interface, un autre effet pouvaaiser une dérive de la tension de seuil des
transistors MOS : I'effet de charges piégées &datiere [113], [114]. Dépendant de la largeur et
de la longueur de canal, il peut contribuer a llexghion des résultats de mesures observés. Quoi
qu’il en soit, cette hypothese doit étre veérifiégaeruiert de nouvelles investigations sortant du

cadre de cette these.

5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons détaillé différergebrtiques de conception de références
de tension en vue de leur durcissement. Toutedemdmiques reposent sur la compensation
mutuelle de deux tensions de seuil de transistdd$SMt ceci, sans utiliser de jonctions PN ni de
transistors MOS fermés. Cela constitue un avantaggur. En effet, les jonctions PN en
technologie MOS sont de mauvaise qualité. Paruad|ebien que les transistors MOS fermés,

soient performants en termes de réduction desseffets radiations, ils nécessitent une
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modélisation préalable. Ainsi, en utilisant lesht@ques proposées dans ce chapitre, il est
possible de réduire considérablement le temps ebldé de production de tensions de référence
CMOS.

Parmi les techniques proposeées, une seule a éénmaptée. Elle repose sur 'effet de la
longueur du canal sur la tension de seuil. A paiircette technique, nous avons réalisé deux
circuits basés sur le méme schéma, mais différgnémt a leur layout. L'irradiation de ces
circuits a montré clairement une différence en &he sensibilité, ce qui confirme I'importance
du layout en matiére de durcissement de circu#t dolse. L'un d’entre eux présente a 40 krad
une dérive relative de 0,5%, et ce, quel que soitidbit de dose. Ce résultat est tout a fait

satisfaisant au regard de ce qui se fait dansnererce.
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Chapitre 3. Amplificateur opérationnel a
faible offset durci a la dose cumulée

Introduction

Dans ce chapitre est présenté un amplificateur atip@énel dédié aux applications
spatiales. Les amplificateurs opérationnels fontigpades circuits incontournables dans les
chaines de traitement du signal. Il est possibém @xtraire deux catégories de parametres : les
parametres statiques et les parametres dynamiddess le tableau 3.1 sont listées les
principales caractéristiques d’'un amplificateurragiénnel. Les paramétres DC et, en particulier
I'offset, constituent une limite en termes de ps&xi. Avec la diminution des plages de variation
des signaux avec les tensions d’alimentation desjdles concepteurs de circuits électroniques
doivent veiller & minimiser cet offset. Dans larprere partie de ce chapitre, nous présentons
tout d'abord les principales causes d’offset. Nquabordons également la dépendance de
I'offset, notamment a la température et aux raolieti Différentes techniques de compensation
d’'offset sont proposées dans la deuxiéme partias amesure ou I'offset présente un caractére
temporel, puisque température et radiations vargntcours du temps, nous exposons deux
techniqgues de compensation d’offset dynamiques tamoisiéme partie. L'une d’entre elles
faisant I'objet de la thése est détaillée dansurieme partie. La cinquieme partie est dédiée a
la présentation des résultats de mesure aux madsatEn plus des circuits développés durant la
these, des amplificateurs opérationnels du comnmartété irradiés. Cela a permis de faire une
comparaison rigoureuse avec I'état de I'art. Enm,chapitre se conclut sur I'évaluation de la

pertinence du choix des techniques d’auto-zéro poaimiser 'offset en milieu radiatif.
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Parametr Abréviatior Unité Descriptior
Offset Vos Vv Tens_lon continue a appliquer en entrée pour annaler
tension de sortie.
Gain en boucle Rapport entre la tension de sortie et la tensiorn] de
A dB :  veen
ouverte d’entrée différentielle.
Tension Tension de d'alimentation du circuit, généralement
Al : Vb V . ez ! N
d’alimentation notéetVDD et référencée par rapport a la masse.
Courant de | A Courant traversant la terminaiscvDD lorsque le
consommation pP circuit est alimenté.
. . Bruit en tension interne référencé en entrée etéfmid
Bruit en tension : . -
. Vy nV/NHz par une source de tension placée en série avez dles|
en entrée .
entrées.
Bruit en courant Bruit en courant interne référencé en entrée etefisz
. I pANHz par une source de courant placée en paralléle [avec
en entrée X .
I'entrée
Produit gain Produit du gain en tension en boucle ouverte elade
GBW MHz . R SR
band: fréquence a laquelle ce-ci a été mesur
Slew rate SR Vius Rapport entre la va_rlgtlon de Ia, tension de satide
temps, pour une varian de type échelon en enti
,.Tau_x de Valeur absolue du rapport entre la variation dg la
réjection de PSRR dB : o X - T
o ) tension d’alimentation et la variation de I'offsetluite.
I'alimentation
Taux de . . .y .
réjection du CMRR dB Rapport entre !e gain en tension en mode diffézknti
le gain en tension en mode commun.
mode commu
Différence entre, la phase a la fréquence la ildef
Marge de phase On ° pour laquelle le module du gain en boucle ouveste e
unitaire, et -180°.
Inverse du gain en tension en boucle ouverte a la
Marge de gain An dB fréquence ou la phase en boucle ouverte passelaour

premiére fois par -180°.

Tableau 3.1 : Principaux parameétres d’un amplifeat opérationnel.

1 Sources d’erreurs statique des amplificateurs
ope€rationnels

1.1 Offset

Il est bien connu que I'offset des amplificateupgi@tionnel est principalement di a son

étage dentrée : la paire différentielle. Les tedbgies CMOS en comparaison avec les

technologies bipolaires, présentent des offsets phportants [115]. Celui-ci peut dépasser la

dizaine de millivolts. Cependant, en raison de darte tenue aux radiations des technologies

CMOS, le circuit réalisé dans le cadre de la treeg¢e implémenté en technologie CMOS. La

figure 3.1 présente une paire différentielle CMOS8harge résistive, constituée des transistors
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M; et M, et des résistancéd et R,. Le but d’'une paire différentielle est d’amplifier tension
différentielle d’entrée\(e+-Ve.). Idéalement, lorsque cette tension d’entrée alié,nla tension
différentielle de sortie \(s+-Vs) l'est également. Cependant, a cause des dispsrsio
technologiques dues aux variations de concentrattodopage et aux erreurs lors du procédé de
lithographie, les transistors et les résistancesorg pas rigoureusement identiques ou, plus

exactement, appariés [116].

Figure 3.1 : Paire différentielle CMOS a chargeistive.

Ainsi, méme si la tension d’entrée est nulle, ibsiate une tension en sortie de la paire
différentielle. La valeur de l'offset en entrée rempond a la tension a appliquer en entrée pour
obtenir une tension de sortie nulle. Cet offset @¢ne modélisé comme suit :

Vi =5(\4H)+;—$n(§+5—§j (3.1)

Le premier terme correspond au désappariemeneds®hs de seuil des deux transistors
MOS di a un dopage non uniforme et aléatoire daloainde la grille. Le second terme rend
compte du fait que deux composants identiques nevgpg avoir exactement les mémes
dimensions : ici,R;-R, d’'une part, etM;-M, d’autre part. Pour minimiser cet effet, il faut

augmenter leurs dimensions au prix de l'utilisatiume plus grande surface de silicium [117].

1.2 Bruiten 1/f

Le bruit de scintillement (flicker noise en ang)aia son énergie principalement
concentrée en basses fréquences. Son origine ptalés charges piégées a l'interface entre
oxyde de grille et silicium [31], [118]. Sa dens#gectrale est inversement proportionnelle a la

fréquencd [118] et peut étre modélisée pour les transistdsS de la fagon suivante :
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K
V2 o=
"TOWLG, f (32)

X
Le parametr& traduit comment le bruit eb/f dépend de la technologie. Comme ce bruit est
inversement proportionnel aux dimensions des tséms, pour minimiser son impact sur les
circuits, des transistors de grandes dimensiongedbiétre implémentés. La encore, ceci se fait
au prix de l'utilisation d’une plus grande surfate silicium. La figure 3.2 représente la densité
spectrale de puissand@$P) du bruit d’'un amplificateur opérationnel. Ellg &scombinaison du
bruit en1/f et du bruit blanc, ou bruit thermiqu¥;, niane La fréquence de transition entre ces
deux bruits se trouve généralement entre le kHa dizaine de kHz. Ainsi, le bruit elif est la

principale source de bruit en basses fréquenceandplficateurs opérationnels.

Bruit en 1/f
a - \ . /
S N\
_5 \
8
>
ko]
o ; .
8 /Frequence de transition
. ~ Bruit blanc
T MR | T """"I T T T T T T
10 100 1k 10k 100k iMm

Fréqguence (Hz)

Figure 3.2 : DSP de bruit d’'un amplificateur op&matnel.

1.3 Contre-réaction

La contre-réaction a été inventée dans le but dergsbiliser le gain d’un amplificateur
aux variations des parameétres des composants, agtits celles-ci soient induites par les
dispersions technologiques ou les conditions andsambans son principe, la technique consiste
a comparer une image du signal de sortie au sdmalonsigne. La différence entre ces deux
informations, communément appelée signal d’errest,amplifié. Si son gain de boucle est
suffisamment élevé, le systéme voit sa fonctiortrdesfert globale ne dépendre pratiquement
que de la transmittance de la chaine de retoufiguae 3.3 montre le schéma-bloc de Black ou
H(p) et sont respectivement la fonction de transfert dehlgine allée du systeme (dans notre

cas I'AOP) et le gain de retour du bloc de coné&action. Ce dernier est généralement passif.
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Dans le paragraphe précédent, il a été indiquéajuelation entre le signal de sortie et
celui d’entrée dépendait essentiellement de lalbalee retour. Cependant, il subsiste une erreur

E(p) donnée par :
1
E(p)=X(P-AY F):TH(IO) (3.3)

Pour minimiser 'erreur statique, le prodghi(p) doit étre trés grand lorsqpetend vers

0. Cela implique dans notre cas que I’AOP doit auaigain statique le plus élevé possible.

X(p) E(p) Y(p),

H(p)

B

Figure 3.3 : Modele de Black d’'un systeme contigctiéné.

1.4 Drift

Nous venons de qualifier les principales sourcesrreurs statiques relatives aux
amplificateurs opérationnels. D’apres I'équatiorl)3il apparait que I'offset dépend du rapport
In/gmfixé par la polarisation. De ce fait, I'offset pawarier en fonction de la température [119],
du vieillissement des composants et, dans notrécapipn, des radiations. Il en est de méme
pour le bruit en 1/f que 'accumulation de chargdsnterface due aux radiations peut dégrader
[120]. Il est donc nécessaire de trouver des méhoe compensation d’offset dynamiques afin
d’assurer la précision des amplificateurs opéraets au cours des missions spatiales. Ces

méthodes sont développées dans la partie suivante.

2 Techniques d’annulation d’offset
Les techniques de réduction d’offset peuvent dassées en trois catégories : trimming,
chopping et auto-zéro.
2.1 Trimming

La technique de trimming consiste a mesurer I'eféaecours du processus de fabrication

du composant et, grace a un réseau de correctieménau circuit, d’ajuster I'offset pour le
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minimiser [119]. Cette technique s’opérant une edais ne permet pas de corriger les dérives
temporelles de l'offset. Pour ce faire, des techesqd’auto-correction doivent étre mises en

ceuvre, comme les techniques de chopping et d’artm-z

2.2 Chopping

La technique de chopping est illustrée a la figdire Elle est basée sur la modulation du
signal d’entrée a une fréquence dite frequencehdgping, notéd, Ce signal modulé est
ensuite amplifie. L’amplificateur réalisant cettpéoation va également amplifier son propre
offset. En sortie de I'amplificateur, le signal pas nouveau dans un chopper. Cela a pour effet,
d’'une part de démoduler le signal, d’autre partraeluler I'offset a la fréquence de chopping.
Pour récupérer le signal en bande de base, ue filisse-bas (FPB) est inséré en sortie,

supprimant ainsi les harmoniques dus a la modulatéol’ offset [121].

fch | VOS fch |
+D ™ D+
o XL X v
FPB

- D > D -

fCh | ; fch

-

TiaoT
X| ¢ gt
J—r’.—

Figure 3.4 : Schéma de principe de la techniqueldgpping.

La représentation fréquentielle de la techniquechigpping est donnée a la figure 3.5.
L’'analyse de ces courbes fait ressortir deux comta. La premiére contrainte consiste a choisir
une fréquence de chopping supérieure a la frequimteansition du bruit. Dans le cas contraire
ou celle-l1a est inférieure a celle-ci, lors de Ifdification, il y aura un recouvrement entre le
bruit en1/f et le signal modulé comme le montrent les figufsa 3t figure 3.5b. La seconde
contrainte intervient au niveau du second chopette fois-ci, la fréquence de chopping doit
étre supérieure a la bande passante du signalgwiter un recouvrement entre son spectre et
celui de I'offset modulé (figure 3.5¢). De ces dawontraintes, la derniere est généralement la
plus contraignante. En effet, la fréquence de ttiansdu bruit se situant au maximum a 10 kHz,

il est courant de devoir traiter des signaux danbdnde passante est supérieure a cette valeur.
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Ainsi, d’apres le théoreme de Shannon, la fréquelecehopping doit étre égale au moins au
double de la bande passante du signal a traitee. déis limites de cette technique survient

lorsque la bande passante du signal s’approcha &féduence maximale de commutation des

Interrupteurs.
o-oe .-o o-o0 ooumm
T \ —=— Bruit de l'amplificateur I f-r =1kHz i ) —m— Bruit de I'amplificateur i
a | —®_Signal d'entrée BP du signal = 4 kHz E —e— Signal modulé & 10 kHz r
= | - | = | '] = L g
= u S, E u f,=10kHz S
o | ‘D o L] D
> " ] 3 =
5 "1 S 2 >
i F o B r o
N \ % a \\ %
[a] a) [a] ] a
\.i \i
] " I ] " I
~a Sa
2 THm 2 Thm
Vn‘b\anc ‘ - Vn,manc
10 100 1k 10k 100k M 10 100 1k 10k 100k M
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
(a) (b)
o-00 .o o-o-o
7 —m— Bruit modulé a 10 kHz I Gabarit
—o_Signal demodulé / du filtre passe bas [
= i L @
E] f,=10kHz =
o »
3 3
o o L
o %
a fa)
2 —-E-EE =1 —m
n,blanc ‘
10 100 1k 10k 100k M

Fréquence (Hz)
(€)

Figure 3.5 : Densité spectrale de puissance duthaiérencé en entrée et du signal : avant

modulation (a), aprés modulation (b) et aprés dénfatibn (c).

2.3 Auto-zéro

La technigue d'auto-zéro s’opere en deux phasesnalives et successives. Durant la
premiere phase notép1, I'offset est mesuré et mémorisé grace a un casatear. Durant la
seconde phase noté&p2, l'offset préalablement mémorisé aux bornes dudeasateur est
soustrait au signal instantané, soit en entréeesosortie, de I'amplificateur. Il est également

possible d’effectuer cette annulatioia une entrée auxiliaire. L'alternance de ces phasdait a
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la frequence d’auto-zéro notég Au cours de la phas@i, la fonction amplification n’est pas
assurée. Ainsi, contrairement a la technique demhg, les techniques d’auto-zéro telles que

présentées dans cette sous-partie ne permettenfgsssirer une amplification continment au
cours du temps.

2.3.1 Auto-zéro en boucle ouverte

Dans cette configuration d’auto-zéro, l'offset esbcké en sortie de I'amplificateur,
comme représenté a la figure 3.6 [122]. Duranthasp®1, les entrées de I'amplificateur sont
court-circuitées entre elles et connectées a urgoie de mode commuwy choisie de maniére
appropriée. De cette maniere, l'offset se retrowre sortie amplifié par le gaiA de
I'amplificateur. Dans un méme temps, l'interrupteler sortie est fermé ; ainsi I'offset amplifié
est stocké aux bornes du condensateur de capacifdurant la phaseb2, les entrées de
I'amplificateur sont connectées aux signaux d’ente¢ les autres interrupteurs sont ouverts.
Ainsi, le signal d’entrée et I'offset sont tous geamplifiés et comme ce dernier a été mémorisé

par le condensateur de capa€ittors de la phase précédente, il n'est pas « ta@sf en sortie.

VOS
N

+
Le
/

<
I.\......

v
v V.
1 m< +

@1 ® [ ] [}

AVen

Figure 3.6 : Schéma de principe de la techniqueitiazéro en boucle ouverte.

Pendant la transition entre les phases une et deuxplus précisément lorsque
I'interrupteur de sortie s’ouvre, des charggs sont libérées par linterrupteur, puis injectées
dans le condensateur. Ceci est un effet inhérenirdarrupteurs MOS et a pour conséquence
I'apparition d’un offset résiduel en entrée qui@shné par I'équation (3.4) [115].

1%

0T ATC (3.4)
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Une des limites de cette technique vient de lawatki gainA de I'amplificateur. Si
celui-ci est trop grand, lors de la phase de swelde |'offset, 'amplificateur peut se mettre a
saturer. Ainsi, ce montage impose d’avoir un gamn b®ucle ouverte relativement faible,
typiguement inférieur a 10 [115], Comme nous l'avoru dans la partie précédente, cette

contrainte n’est pas appropriée pour les applinatae précision.

2.3.2 Auto-zéro en boucle fermée

A la figure 3.7 est représenté le schéma de pende I'amplificateur auto-zéro en
boucle fermée [123]. Le fait de réaliser 'annwdatide I'offset en opérant une contre-réaction
permet de s’affranchir du probleme de gain vu piéno@ment. Dans cette approche, lors de la
phase®1, I'offset est stocké a nouveau par l'intermédiaifan condensateur de capacté
mais, cette fois-ci, a I'entrée de I'amplificateyphase®1. Cette étape est effectuée lorsque
I'amplificateur est déconnecté du signal et momtéseiveur de tension. En considérant que le
gain A de I'amplificateur est beaucoup plus grand queit&y la tensiorVc aux bornes de la
capacité de stockage s’exprime de la fagon suivante

= oy Vos = Vos 35)

Durant la phase&?2, le signal est appliqué en entrée et, étant doueel'offset a été
stocké dans le condensateur, au cours de la ghaseelui-ci est soustrait au signal d’entrée
avant d'étre amplifié. Cela a pour effet de I'ar@rulToutefois, il subsiste un offset résiduel dq,
d'une part au fait que I'amplificateur ne présepgs un gain infini, d’autre part, comme
précédemment, a l'injection de charges dans le exsateur. L'offset résiduel est de la forme
[115] :

V. .
~ os_,_h

V|o "'7 C (3.6)
+ D -
V. GJj, A >—DbVs
_ D—'/ |
02 T" o1

Figure 3.7 : Schéma de principe de I'auto-zéro eadbe fermée.
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2.3.3 Auto-zéro a entrée auxiliaire

Les deux techniques précédentes nécessitant Verteon d’'un condensateur dans la
chaine de traitement du signal. Ce condensateomuagifet de diminuer la bande passante de
'amplificateur et ainsi de dégrader la marge dagehet par conséquent la stabilité [124], [125].
En stockant l'offset par I'intermédiaire d’'une e¥grauxiliaire, comme représenté a la figure 3.8,
le probleme de stabilité est résolu. Dans cettdiguration il faut distinguer deux gains. Le
premier est celui associé a I'entrée primaire otét le deuxieme est celui relatif a I'entrée
auxiliaire notéA’.

Figure 3.8 : Schéma de principe de la techniqueitbazéro a entrée auxiliaire.

Comme pour les deux autres techniques d’auto-¥éffset résiduel est obtenu lors de la

phase®2. En se référant a 'annexe 1, nous trouvons qufését résiduel de ce circuit est égal

a:
V A'
Vio = ma T ARV (3.7)

La tensiontV¢ correspondant a la tension est due a l'injectiansde condensateur lors
de I'ouverture de l'interrupteur de retour. Sorluefice sur l'offset résiduel peut étre minimisée
en choisissant un gai supérieur au gaiA\’, puisque celui-ci est pondéré par le rappgor.
Toutefois, I'offset introduit par I'entrée primaidit étre pris en considération si I'on réduit le

gainA’, toutes chose égales par ailleurs.

2.4 Effets sur le bruit

Le principe d’auto-zéro en plus d’annuler l'offs#d I'amplificateur, a pour effet de
réduire son bruit ef/f. Cependant, en raison de la variation temporelééatoire de la largeur
de bande du bruit thermique not&®, ,ane I'efficacité de cette technique va dépendre fodst

de la corrélation entre la valeur du bruit mémoeséda valeur du bruit instantané [115]. La
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conséquence d’'une décorrélation va étre une augtmntdu plancher du bruit thermique pour
les fréquences inférieure2f,. La démonstration de ce résultat est détaillées tEstravaux de
Enz [115] et aboutit & la nouvelle valeur du plaerathu bruit donnée par I'’équation (3.8) pour les

fréquences inférieures2d,.

ZBFr)1 anc
Vnz,az = Vr?blanc f = (38)

Les figure 3.9a et figure 3.9b représentent resmmoent la DSP du bruit d'un
amplificateur avec et sans auto-zéro. Pour unelatioi compléete du bruit en 1/f, la frequence
d’auto-zéro doit étre supérieure a la fréquenceatesition du bruit de I'amplificateur. L’effet du

chopping sur le bruit d’'un amplificateur a été algoprécédemment.

T \ —B— Bruit de 'amplificateur fT =1kHz i T —m— Bruit aprés l'auto-zéro B
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Figure 3.9 : Densité spectrale de puissance duthaférencé en entrée et du signal d’entrée (a),

pour l'auto-zéro (b), pour le chopping (c) et pdarcombinaison des deux (d).
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La modulation du bruit ed/f a la fréquence de chopping, contrairement a lanigoe
d’auto-zéro, n’entraine pas une augmentation dagbler du bruit aux basses fréquences. En
revanche, elle cause une ondulation a la frequeéaa@hopping, qui est représentée en figure 3.9c
par une raie infinie a cette fréquence-la. La coraison des deux techniques permet de tirer
avantage de chacune d’elles [126]. Nous obtenogasfaible augmentation du bruit aux basses
fréquences et une ondulation modérée, comme #usta figure 3.9d. Pour cela, il faut que le
chopper soit placé en entrée et que sa fréquenchaping soit au moins le double de celle de

'auto-zéro.

2.5 Techniques de minimisation de I’offset résiduel

Nous avons vu précédemment qu’une des limites mgdifecateurs aauto-zéro résultait
de I'injection de charges dans la capacité de misatoyn. En effet, lorsque l'interrupteur MOS
passe de I'étabn a I'état off, la libération des porteurs provenant du canalyiinun flux de
charges vers la capacité de stockage, causant @aesierreur de mémorisation. Plusieurs
solutions existent pour canaliser ces charges.

La plus commune d’entre elles représentée a ladi@ilOa, consiste a utiliser des
interrupteurs factices commandés complémentairenig?f]. Elle repose sur I'hypothése
empirique que la libération de charges entre lendrtala source se fait de maniére égale. Ainsi,
la charge que doit collecter l'interrupteur factest divisée par deux. Il convient donc de choisir
une largeur de canal du transistor qui constituelrupteur factice deux fois plus faible que
celle du transistor qui joue le role d’interrupteline autre approche souvent utilisée pour sa
capacité a traiter des signaux « rail-to-rail »ngiste a utiliser un transistor NMOS et un
transistor PMOS montés téte-béche, comme illusteéfigure 3.10b [128]. Le signe opposé des
charges libérées par chacun des transistors faitlerr somme s’annule. Cependant, cela est
valable uniqguement si, d’'une part le signal d’em&ét centré sur la tension du mode commun, et
si d’autre part la relation mentionnée a la fig8r&Ob entre leur dimensions et leurs mobilités
respectives est respectee.

Les deux techniques que nous venons de voir sdichtis a mettre en ceuvre dans la
mesure ou elles dépendent fortement de I'appariedemntransistors. Dans la premiere solution,
les deux transistors n’ont pas les mémes dimenghmans la seconde, les deux transistors sont

de type différent. La technique sans doute la @ificace consiste a d’utiliser des circuits
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différentiels, comme celui de la figure 3.11a [12D&ns la mesure ou l'injection de charges se
fait de maniere égale sur les deux moitiés du itjrces charges produisent uniquement une
variation de la tension de mode commun. L’erreurtelesion sera due uniguement a un

désappariement des deux moitiés du circuit supga@séebase identiques.

M | MZ_I_ M1 q)l
Ve e Vs Ve Y\ Hinj Vs
o—I - o D b Sk D
" J—C M, Y /(>3Iinj2 J—C
¥ & ¥
W/ L W/l _ 4
= =2 ==, = =1In
q|n12 qnjl WZ/ L2 qln]l anZ W2/ L2 #p

(a) (b)
Figure 3.10 : Compensation de I'injection de chargar I'ajout d’'un transistor factice (a) et

d’un transistor complémentaire (b).

Un autre effet qui engendre un offset résiduel @t affecte a la fois la technique
d’auto-zéro et la technique de chopping, est Iplame de I'horloge [65]. Ce couplage est di en
partie aux capacites parasit€g des transistors MOS représentés a la figure 3.adbous
considérons toujours un circuit différentiel. Aument de la transition du signal d’horloge, sur
chaque moitié du circuit, il apparait un couranhayique. Ce courant est ensuite intégré par les
condensateurs de capac@e Il en résulte un offset résiduel dépendant dppkaiement des
capacitéCys :

Vo =22 Sy, @9
C
En conséquence, les circuits différentiels sonteégant bien appropriés pour diminuer

I'effet du couplage de I'horloge.

Vi Ve
() 0 L] i () 0 L] i
M, i C M, /(C C
+ D WT D+ + D gsl -I_ D+
v M2 TA VoV v, M /(Cgsz TA VoV
- D Y Clinjz\,J_ D - - D CI 'C J_ D -
_ Onjz U2 C — ol g2 C
Ay == 2 i av === Ve d,

€Y (b)
Figure 3.11 : Effet de I'injection de charge (a)edtet du couplage de I'horloge (b) sur un circuit

différentiel.
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Dans le cas du chopper, les courants induits paoigplage de I'horloge sont injectés
dans une résistance que nous noteRNwdélisant la résistance de contact des interuptet

la résistance de la source du signal d’entrée [130ffset résiduel engendré est de la forme :

Vio DRAG Y, £y (3.10)

Le termeACys rend compte du désappariement entre les capaCitédes transistors

MOS. Cet offset résiduel est proportionnel a lgfience de chopping.

2.6 Etat de I’art et orientation de 1’étude

Au cours des deux premiéres parties de ce chapires avons vu les principales sources
d’erreurs statiques des amplificateurs opératiarels que I'offset et le bruit ebf. Ensuite,
nous avons présenté différentes techniques de cwmaten d’offset : trimming, chopping et
auto-zéro. Ces techniques de compensation ne asmaquvelles et la plupart des constructeurs
de circuits intégrés en font usage. Le tableauli8t@ les caractéristiques de quatre AOP du

commerce utilisant ces techniques de compensation.

Référence AOP ILS28134 OPA335 MCP6VO01 AD8628
Fabriquant Intersil ins-{ri):g:nts Microchip Analog Devices
Type de_ Chopper Auto-zéro _a Auto-zéro _a Chppper + AutO_-zéro
compensation temps continu| temps continu|  a temps continu
Offset (LV) 2,5 Loy - 5 van +2 1 - S
Bruit (nV/VHz) 10 60 45 22
Gain DC (dB) 174 130 145 140
GBWP (MHz) 3,5 2 1.3 2,5
CMRR (dB) 135 130 142 130
PSRR (dB) - 120 143 130
SR- (uV/s) 1 1,6 0,5 1
SR+ (uV/s) 1,5 1,6 0,5 1

Tableau 3.2 : Exemples d’AOP commerciaux utilisare technique de compensation d’offset.

Outre l'effet de la température et les dérives daesieillissement, dans le cadre des
applications spatiales, I'offset va étre impacté Ipa radiations au cours de la mission spatiale.
Attendu que la technique de trimming permet de igerr I'offset uniquement avant la
commercialisation du circuit, celle-ci ne réponds @ux contraintes de notre application. La

technique de chopping impose d’avoir, d’apres léotbme de Shannon, une fréquence de
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chopping au moins deux fois supérieure a la baraksgmte du signal d’entrée. Ainsi, la
fréequence maximale de commutation des transist@s Ma limiter la bande passante du signal.
La technique d’auto-zéro n'est pas concernée pe tmitation et offre ainsi une plus grande
flexibilité. Dans ce contexte, bien que cette tégh@ soit moins performante en termes
d’annulation du bruit en basse fréquence, elleéaeienue pour étre implémentée et faire I'objet
de cette thése. L'objectif principal de cette étedé de valider la capacité gqu’a la technique
d’auto-zéro a compenser l'offset en milieu radiafiinsi, une attention particuliere devra étre
accordée a la minimisation de I'offset. Afin d’égempétitif avec I'état de I'art, nous tenterons
de nous rapprocher des performances des AOP du earammentionnées dans le tableau 3.2.
De plus, pour élargir le champ d’applications @eriplificateur, nous le concevrons de telle sorte
gu’il soit « rail-to-rail » en entrée et en sorti@ela nous amene aux spécifications requises

données dans le tableau 3.3.

Parametres Spécifications
Type de compensation Auto-zéro a temps continu

Offset (UV) <3

Bruit (nVi/Hz) <60

Gain DC (dB) 130

GBWP (MHz) >2
CMRR (dB) > 130
PSRR (dB) >120
SR- (uV/s) >1,6
SR+ (uV/s) >1,6

Tableau 3.3 : Spécifications requises.

Telles qu'elles ont été présentées dans cetteepddas techniques d’auto-zéro ne
permettent pas d’'assurer la fonction amplificatiors de la phase de mesure de l'offset. Or, il
arrive, que dans certaines applications, la foncamplification soit assurée en continu. En
d’autres termes, 'amplificateur ne peut pas éteodnecté du signal, et ce, méme durant la
phase de mesure de I'offset. Ce probléme peutéturné en dupliquant I'amplificateur auto—
zéro. Pendant que 'un est utilisé comme ampliéiagt'autre est auto-compensévate-versa
Cette technique appelée « ping-pong » est détailédes la partie suivante. Nous verrons que
cette technique est vraiment efficace si la trarsientre chaque phase se fait de maniere trés

précise. C’est pourquoi, une seconde techniqudaraéro dite « a temps continu » est présentée
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par la suite permettant de pallier ces contraigiedransition. Cette derniére fait I'objet de la
these et, tout comme la technigleeping-pong, elle fait intervenir des amplificatea auto-zéro

a entrée auxiliaire.

3 Réalisation d’un amplificateur ping-pong a auto-zero
3.1 Principe

Le schéma-bloc de la structure ping-pong est reptésa la figure 3.12. Il est constitué
de deux amplificateurs aux entrées identiques s@é& B, connectésia des interrupteurs a un
amplificateur de sortie nomn@ Les amplificateuré\ etB correspondent a l'auto-zéro a entrée
auxiliaire étudié dans la partie 2 de ce chapiteur entrée auxiliaire est de type différentiel
pour diminuer 'effet d’injection de charges.

Vosa
V+
D1 — Cc R
®2 I > ¢ e
ool 1 o1 —|
Vi oo
?1 C G
+D il v,
Ve

- D— ‘r

| 924 Eij

VOSB\ q)

&Q”\: %24 o1 m
02 B

y | ch‘ t ‘ ‘

?1

Figure 3.12 : Schéma bloc de la structure ping-pong

L'annulation de l'offset est obtenue apres deuxsebalternatives. Durant la premiere
phase®1, les entrées principales de I'amplificatédirsont court-circuitées entre elles et leur
tension de mode commu¥’ est supposé déterminée. De plus, la boucle deurrgiour
'annulation de l'offset est fermée. Dans ces ctiods, I'annulation de l'offset de cet
amplificateur est réalisée. La tension d'offset stsickée par le condensateds:. Le mode
commun de l'entrée auxiliaire de l'amplificatedr est fixé par la tension de sortie de

I'amplificateur B et stocké dans le condensat€us. Dans un méme temps, I'amplificateBiest
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inséré entre les terminaux d’entrée et I'entré€ataplificateur C. Durant la seconde phage,

le r6le des amplificateur& et B est inversé, d’ou la dénomination « ping-pong &.tlansition
entre les deux phases doit étre réalisée avec uysi@capour assurer I'amplification en
permanence. Premierement, un recouvrement despd@ses induirait un court-circuit entre les
amplificateursA et B, ce qui exclurait une amplification continue, coertela vient d’étre
mentionné. Deuxiémement, si un temps mort appardie deux phases successives, le chemin
permettant I'amplification entre les terminaux diée et de sortie est rompu. Le diagramme
d'horloge commandant les interrupteurs est reptéseita figure 3.12. L'offset résultant de la
phased2 est donné par I'équation (3.11) et est similaireekui trouvé a I'équation (3.7) pour

'auto-zéro a entrée auxiliaire.

V,
Viowz =~ ZS.A +AVe, (3.11)

Durant la phas@1, 'offset résiduel est donné par cette méme foemnalceci prés que ce

sont les paramétres de I'amplificat&iqui doivent étre pris en considération.

3.2 Conception

La structure ping-pong présentée ici est extraiienal propriété intellectuelle de
STMicroelectronics. Elle a été implémentée darsatire de la thése a titre de comparaison avec
notre amplificateur auto-zéro a temps continu étyadir la suite. Le schéma au niveau transistors
des amplificateursA et B est représenté a la figure 3.13a. Il est constiteédeux paires
différentielles de type PMOS. Les courants provemgmnla paire différentielle auxiliaire sont
injectés dans le miroir de courant formé par lasdistorsMeg-M- et les résistance®s-Rs. Ce
miroir de courant constitue la charge active dep#are différentielle primaire. Ainsi, la
commande de l'entrée auxiliaire permet d’ajustempddarisation des transistors de la paire
primaire et par conséquent de régler son offsetmplificateur de sorti€ est représenté a la
figure 3.13b. Son étage de sortie opere en claBs&A polarisation se fait par I'intermédiaire de
la source de courant flottante formée par les s&ors Mg et Mg commandé par les tensions de
polarisationVgas: €t Veiass Le schéma de polarisation n’est pas représenté ¢ges raisons de
clarté. Le condensatec et la résistanc&®: montrés a la figure 3.12 assurent la stabilité

fréquentielle de I'association de ces trois étages.
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Figure 3.13 : Schéma au niveau transistors des dicgtieurs d’entrées A et B (a) et de

'amplificateur de sortie C (b).

4 Realisation d’un amplificateur a auto-z€ro a temps
continu

4.1 Principe

Malgré toutes les précautions prises pour généesignaux d’horloge de la structure
ping-pong, il subsistera toujours des perturbatiemsortie dues a la commutation alternée des
amplificateurs A et B. Une solution alternativetimiement introduite par [131] permet d’éviter
ces perturbations. Cette structure nommée auto@zéemps continu est représentée a la figure
3.14. Elle utilise également deux amplificateurauéo-zéro a entrée auxiliaire. L'amplificateur
main a toujours son entrée primaire connectée au sigjpatrée. L’amplificateunull qui est
auto-compensé, mesure l'offsetrdain et opere la compensation de 'offsetrdaingrace a son
entrée auxiliaire. La compensation de l'offset sé fa-encore au cours de deux phases.

L’annexe 2 décrit cette séquence de compensatidorete pour résultat final I'offset résiduel

suivant :
_i(i.vosm +i.VOSNJ +iAVCn_£AVCm si phase;I)l
VIO = A] An A] A]' A‘n (312)
_i(i.voswl +i.VOSNJ +iAVCn si phaseb2
A LA, A, A,
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ou Am, Ar'y An Ay, Vosw et Vosn 4Vem et AVem sont respectivement les gains primaire et
auxiliaire de I'amplificateurmain, les gains primaire et auxiliaire de I'amplificatenull, les
tensions d’offset des entrée principales des aiog@ldursmain et null et, enfin, les tensions qui
rendent compte de I'effet d’injection de chargesgdies capacitéSy; et Crp, d’'une partCy; et
Ch2, d’autre part.

Pour diminuer I'effet des injections de charge®sil possible de concevoir les auto-zéro
avec un gain primaire supérieur au gain auxiligependant, cela a pour effet d’augmenter la
contribution des offsets de chacun des amplifiaatsur I'offset résiduel final. Ainsi, 'avantage
qgu’a l'auto-zéro seul sur la réduction de I'effahpbction de charges n’est pas évident. En effet,
ici, le choix des gains doit se faire en faisantcompromis : qui des offsets intrinseques des
amplificateurs ou de l'injection de charges dégriedplus I'offset résiduel ? La réponse a cette
question n’est pas intuitive, car les deux effetde ane part aléatoire, ce qui les rend
imprévisibles. Il est donc préférable de choisis dains égaux. Les valeurs des capacités de
stockage de la correction de I'offset influent gldussi sur I'effet d’injection de charges. Plus
celles-ci seront grandes, plus I'effet sera miniNeus avons opté pour des valeurs de 100 nF. Il
n'est pas possible d'implémenter sur le siliciung dapacités de telle valeurs. Elles seront donc

externes au circuit.

+D
Ve
-D
o1
P2°
*—@
o1 L L

EMI 2 $m$m2
Figure 3.14 : Schéma-bloc de la structure auto-z&temps continu.

4.2 Conception

Nous venons de voir que loffset résiduel des stines auto-zéro dépend en grande
partie des offsets intrinseques a la fois de l'aincpteur main et de I'amplificateumull. Une

attention toute particuliére doit étre portée sumiinimisation de leur offset, tant au niveau
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circuit gu'au niveau layout. De plus, l'offset rdgel sera d’autant plus petit que le gain en
boucle ouverte de I'amplificateutull sera grand. Il a été montré au chapitre précégeatla
soustraction de deux tensions grille-source, pdyn@senter une bonne robustesse vis-a-vis des
variations PVTR. Cette propriété qui peut étre a¥rge comme un durcissement au niveau
circuit, se retrouve présente dans les miroirsaleant et, plus généralement dans les boucles
translinéaires. Les amplificateurs de type foldaskcode tels que représentés a la figure 3.15a, de
par leur topologie qui regroupe miroirs de cournboucles translinéaires [132], présentent une
robustesse « naturelle » vis-a-vis des variatioiERR De plus, ils permettent d’obtenir un gain
relativement important en un seul étage. Pour,fitgroffrent la possibilité de connecter a leur
sortie des capacités de fortes valeurs telles gliescutilisées en sortie dwll. Pour ces trois
raisons, l'amplificateur folded cascode a été adr& comme point de départ pour la
conception.

La polarisation des circuits analogiques est ctecipour garantir de bonnes
performances [133]. Il est habituel de séparebless de polarisation des fonctions principales,
notamment pour rendre la consommation indépendsnta tension d’alimentation. Ce type de
polarisation requiert de longs fils d’interconnaxioDans le cas des amplificateurs folded
cascode ou le nombre de potentiels de tension ariged est conséquent [132], en plus de
consommer une surface de silicium importante, gelg engendrer une augmentation du bruit et
du couplage [133], [134]. Une solution est de s&aliune auto-polarisation du folded cascode,
tel que représenté a la figure 3.15b [133]. Dante agproche, le point de polarisation est peu
sensible aux variations de fabrication dans la mesu celui-ci est déterminé uniquement par
des rapports de dimensions de transistors [133]plDg les performances sont comparables a
celles obtenues lorsque les blocs de polarisatiatiaenplification sont séparés [133]. Il est a
noter que la polarisation des transistbts et M3, met en ceuvre deux contre-réactions. Mais,
compte tenu du fait que les transisttset Mo sont montés en diode, ils atténuent les variations
aux nceuds 1 et 2 a tel point que le gain de bodelgent inférieur a l'unité et la stabilité
fréquentielle du circuit est assurée [133]. Enfies paires différentielles de type NMOS et
PMOS permettent de gérer des signaux rail-to-mraiestrée. Ainsi, les amplificateursain et

null ont été realisés sur cette base d’amplificateur.
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Figure 3.15 : Amplificateur folded cascode polareséexterne (a) et auto-polarisé(b).

4.2.1 L'amplificateurnull

L’amplificateur proposé a la figure 3.15b, a saapishtion basée sur la mise en cascade
de transistors NMOS et PMOS montés en diode. En d/applications a faible tension
d’alimentation, I'amplificateur que nous proposansa figure 3.16, présente une polarisation
fondée sur un folded cascode a larges variatioBg][lLes résistanceB;-R, permettent de
réguler le courant de polarisation. Les transisidisM,g forment I'étage d’entrée auxiliaire.
Tout comme I'étage d’entrée principal, I'auxiliaicemporte des paires différentielles de type
NMOS et PMOS. Elles sont polarisées par une recopigaind du courant de la branche de

polarisation de telle sorte que :

oss oz _ Bis _ B _ g (3.13)

ID7
Ces paires différentielles sont connectéeis, des miroirs de courant, aux paires
différentielles de I'entrée primaire. De cette fagelles leur prélevent des courants permettant la
compensation de l'offset. Quant aux paires difféefles de I'entrée primaire, elles sont

polarisées par une recopie de gautu courant de la branche de polarisation de $elte que :

Yoo o _Be_Bs_, (3.14)

ID7 I D13 ﬁ? ﬁlS
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Figure 3.16 : Schéma de I'amplificateur null.

Le point milieu entre les résistand@s et R; est utilisé pour extraire la tensi®ds- qui
sert de tension de référence pour le mode commuprieées différentielles auxiliaires.

Les propriétés physiques des transistors NMOS e ®Idont différentes, notamment les
mobilités de leurs porteurs majoritaires. Dangtdhologie 130 nm HCMOS9A, la mobilité des
électrons est environ trois fois plus grande qu#ecdes trous. Ainsi, pour avoir des
performances uniformes en termes de variationsatiersommun, les transistors PMOS devront
avoir une largeur de cand trois fois plus grande que celle de leurs analeduiRlOS. Il faut
préciser que nous considérons que ces transistota méme longueur de canalles tensions
de seuil des transistors NMOS et PMOS sont notéspectivemen¥r, et Vi, L'analyse

présente peut se traduire par les équations sewant

B=B=B=Fs=Bis=Br=B25 B (3.15)
B=4 (3.16)
B=B=6,=Ls (3.17)
Be=Bo=Bo=Bo=B o B2 B o7 B 2 (3.18)
Bs= By (3.19)

B =LBo=Bu=Bn (3.20)
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o0 Conditions de polarisation :

Pour obtenir de bonnes performances, tous lesistars doivent fonctionner en forte
inversion. Les calculs permettant d’aboutir a cesddtions de polarisation sont donnés dans
'annexe 3. En raison de la symétrie du montageqése précédemment, seul le cas des
transistors NMOS y est abordé. Les contrainteseeld@s dimensions des transistors et les

résistances issues de I'analyse de I'annexe 3résuinées ci-dessous :

0<g-d<2 (3.22)

1 < NVpp — Vi _VTp_ 2(VGS.3_ VTr) (3.22)
RA, 8
B . 2

— s 3.23

B q-d (3.23)
B,_

—s— 3.24

:823 q_d ( )

[ L_}j S&S 2 [Z\/DD _VTn_VTp__lJ (325)
\2-gq+d 3 B, 2-q+d 4(%513_Vm) 2

2
&E[L% Vi~ Vey ﬁ_mJ

(3.26)
1818 d{2 4(V6313_VTn) :811 2

Ces résultats constituent les conditions de pealaois de I'amplificateumull et sont

valables uniquement si :

2\/DD _3\4n _\ll'p <V < 2\/DD+ \lrn_ \4'p
2 — YGSl3 — 2
0 Optimisation des performances :

(3.27)

La réalisation d'un AOP passe par un compromiseerdpidité, stabilité, précision et
consommation [31]. Pour évaluer les performancas dysteme, la mise en ceuvre d’un facteur
de mérite FOM) est couramment utilisée. Le facteur de mériteaaaristique des AOP est
défini comme le produit de son gain et de sa baa$sante, il est no®BW Ainsi ce FOM
donne une indication sur la rapidité et la précisie 'AOP. Nous verrons plus tard dans la
partie consacrée a l'étude de la stabilité, quebdmde passante de I'amplificatenull
n’intervient pas dans la fonction de transfert dystéme global. Dans ces conditions,

I'intervention de ce parameétre dans H®OM n’est pas pertinente. Toutefois, sa rapidité a
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compenser l'offset, notamment lors de larges varnat du signal d’entrée, est un point
important. Cette faculté est limitée par la vitedsevariation maximale de la tension de sortie
que peut avoir 'AOP et est caractérisée par sew sate :SR,. En ce qui concerne la précision,
son gainA, (nous supposons dans un premier tefps A,’) joue un double réle. D’un co6té, |l
détermine la précision de 'AORull en lui-méme, et d’'un autre coté, il contribue aimiser
I'offset résiduel du systeme (3.12). L'augmentatiates performances de ces deux
caracteristiques se fait au détriment de la consatom:Ipp,. Pour estimer les performances de
I’AOP null, nous avons créé un facteur de mérite qui prencbeipte le slew rate, le gain et la
consommation. Il est défini par I'expression (3.28)
FOM1:ﬂ (3.28)
DDn

Nous avons vu ci-dessus que les dimensions desidrars étaient liées entre elles par les
parametreg| etd. Ces relations ont pour conséquence une interdépee entre le slew rate, le
gain et la consommation. Dans le but d’optimisar performances, nous allons exprimer ces

différentes caractéristiques en fonction des pat@sg etd.

- Mise en équation du slew rate :

Par définition, le slew rate est la vitesse maxarde variation de la tension de sortie de
I'amplificateur. Dans le cas présentS®représente la rapidité avec laquelle I'amplificateull
compense l'offset lors de variations quasi-instaéés du signal d’entrée. Le role des paires
différentielles d’entrée est de fournir au foldemb@ode, un courant proportionnel a la tension
différentielle d’entrée. Lors de ces variationsidag, la différence de tension en entrée devient
telle que les paires différentielles fournissenirleourant maximal. Dans ces conditions, le
folded cascode ne se comporte plus comme un aogpéfir de tension, mais comme une source
de courant. Ce courant est injecté dans la capdeitghargeC,. Pour résumer, le slew rate sera
limité par le courant maximag,maxque pourra délivrer 'AOP et sa capacité de ch&gg 35].
Compte tenu des symétries que nous nous sommeséemo’AOP a une réponse transitoire
symeétrique, que ce soit pour une transition pasitiv négative du signal d’entrée. L’expression
du slew rate est la suivante :

|
S = Smmax
L, —CL (3.29)
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Le courant maximum que peut délivrer TAOP en fametdu courant de polarisatidp;;
est le suivant :

__4q(2+q)
Snmax — m D11 (3.30)
Ce qui donne I'expression suivante du slew rate :
4q( 2+ I
SLn — q( q) D11 (331)

“4+d(q-d) G

- Mise en équation du gain :
Le second critere a prendre en considération eptdaision. Dans notre systeme, un
grand gain en boucle ouverte de 'AOP est essgntiet garantir un offset résiduel relativement

faible. Pour un mode commun nul, I'expression da g@a boucle ouverte est donnée par :

A =09m I £ bas (3.32)
En fonction des parametres des transistors cepiession devient :
4
A = A (3.33)

/]12/]14 (V(551 - VTn) ( VGSlZ_ VTr)

- Mise en équation de courant de consommation :
Enfin, le dernier critére qui nous intéresse estdasommation. La relation qui lie le

courant de consommation aux parameéfresd et au courant de polarisatibn est la suivante :

_2(2+q+3)
DDn _ml D11 (3-34)
Ici, le courant de polarisatidpi1 est défini par I'équation (3.35).
1
I = E(Z\/DD ~Vin _VTp - Z(Vesm - VTr)) (3.35)

- Mise en équation du facteur de mérite

En conception de circuits analogiques, la premé&epe consiste a fixer les tensions
Ves VT des transistors [31]. Cela implique, d’'une pam ¢gs courant$p;; des équations (3.30)
et (3.34) soient indépendants des parameétedsl, et d’autre part que le gain exprimé en (3.33)
est simplement proportionnel au paraméjrddans ce contexte, une expression simplifiee du

FOM est donnée par :
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a’(2+q)(2-q+ d)

FOM U (4+d (29- d))(2+ q+ 3d)

(3.36)

Dans la figure 3.17, nous avons tracé le facteumddte de I'équation (3.36) en 3D.
Nous obtenons une surface réduite limitée par falition de polarisation définie a I'équation
(3.21). D’apres celle-ci, il n'est pas permis depkeer sur les extrémités de la surface bien que
dans certains cas la valeur BOM soit maximale. La position optimale présentantnielleur
compromis entre variation de¢OM due aux dispersions des parametyesd. et sa valeur propre
se trouve étre efy,d)=(4/3,2/3)

Figure 3.17 : Variation du FOM en fonction de cdet

Dans ces conditions, les transistors des pairé&réifticlles primaires, sont polarisés par
un courant deux fois plus important que celui qplagse les transistors des paires différentielles
secondaire. Dans le but de maintenir I'égalitéestds gains primaire et auxiliaire, les transistors
de la paire auxiliaire, devraient avoir une largdarcanal deux fois plus grande que celle de
leurs analogues de la paire primaire. Pour desnaisle layout, nous avons préféré conserver
des dimensions de transistors identiques pourddatepaires différentielles, comme le suggere
I'équation (3.15). Ainsi, il apparait un rapporttences deux gains sans grandes conseguences
sur la valeur théorique de I'offset résiduel :

A =~2A (3.37)
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4.2.2 L’amplificateurmain

L’amplificateurmaina été concu a partir de 'amplificatewll, lui-méme congu a partir
d’'un amplificateur folded cascode. Cette structlianplificateur n’est en général jamais utilisée
seule. D’'une part, elle admet une faible excurgortension a sa sortie, et d’autre part, elle ne
permet pas de piloter des résistances de faiblesirga Pour ces raisons, un étage tampon doit
étre inséré en sortie. Cet étage est constitu¢adsistors montés en source commune. En les
polarisant en classe AB, il est possible d’obtenithon rendement. La conception d’AOP a deux
étages se fait généralement en mettant en casead#eux étages [136]. Un inconvénient de ce
type d’association est une augmentation signifieatilu bruit et de I'offset en entrée de
I'amplificateur [136]. La solution que nous adopites ici s’appuie sur un AOP développé par
Hogervost [136]. Dans ces travaux, I'étage de s@st incorporé dans le folded cascode, comme
illustré a la figure 3.18. La source de couranttdliote constituée des transistdisg et Mg
permet de minimiser la contribution de I'offsetdet bruit de I'étage de sortie. L'association de
cette source de courant avec les transistors mentd®de et les transistors de sortie forme deux
boucles translinéairedMzg, M3s, Mag, M3g et M3, M3z, M3o, M37. Elles déterminent le courant de
repos des transistors de sortie tout en présentantonne robustesse vis-a-vis des variations
PVTR.

V‘FD
gk STHRIPLTER. P
:IMZSIAIMZSE :IszlAlegl:‘

M
Mo ™Il | 2
* 0 ||: My |j
. oy
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|
Mg [ M2 My, 1 M, PR M29|<]| G, Rg|
Ra Mg
w v |
:||V|19 M18|: ]M}ﬂ&(f %
1:1 1:1
| My My | [~ Mis Msy| Mss
’jl My, d:1 |<“ q:1 |<” 1:1 ”>| l:e I[‘

T
Vss =-Vip

Figure 3.18 : Schéma de I'amplificateur main.
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o0 Conditions de polarisation de I'étage de sortie :

Comme pour le folded cascode, tous les transister$étage de sortie doivent étre
polarisés en forte inversion et seuls les trangtid1OS sont considérés en raison des symétries
réalisées. En supposant leur courant de polansatidfisamment élevé pour que leur tension
grille-source soit supérieure a leur tension del,sks transistordVizs et Mg étant montés en
diode, sont automatique polarisés en forte invarditexpression de leur courant de polarisation

est définie de telle maniere que :
lc =1,5=€l 5 (3.38)
Pour améliorer les performances du folded cascadene part, pour assurer la
polarisation en forte inversion des transistdig et M1, d’autre part, nous allons imposer que

les potentiels de drain de ces deux transistoensoespectivement égaux a ceux des transistors

Mg etM;1. Pour les transistoid;; et M;,, cela revient a écrire :
VGSLS +VG$9 = VGSBS+ VGSG (339)

ce qui conduit a I'égalité suivante :

eB + fwls =1+ m (3.40)
Bss B 4,

Suite a cette contrainte de conception, la conditi® polarisation de la source de courant

flottante, dont le détail des calculs est repont@mnexe3, est donné par :

2
Nop ~Vi ~
Bog 1 ( I Tp—1J (3.41)

ﬁzg 2-q+d (GSl3 VTn)

Dans la mesure ou les transistbts, Mss, et Msg sont polarisés en forte inversion et que
ces transistors forment avec le transidtigs une boucle translinéaire, ce dernier transistbaes

fortiori lui aussi polarisé en forte inversion. Son coudentirain est exprimé ci-dessous :

AFUERE
EEEE e

Nous posons :
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0 Optimisation de I'étage de sortie :

Nous verrons dans la partie dédiée a I'étude dealailité de 'amplificateur global, que
les performances dynamiques de I'amplificateur glatont régies uniquement par celles de
I'amplificateurmain Notre stratégie de conception a été de constaymrtie folded cascode de
I'amplificateur null, pour concevoir 'amplificateumain Par conséquent, I'étage de sortie porte
a lui-seul les contraintes de conception pour fsétés les performances référencées au tableau
3.3 de 'amplificateur global que nous nous somie&s. Ainsi, nous allons a présent mettre en
équation le slew rate et le produit gain-bandet #u donnant les conditions de stabilité de

I'amplificateurmain:

- Mise en équation du slew rate :

L’étage de sortie classe AB est capable de fourmicourant relativement important a la
capacité de chard@ , qui, en comparaison avec celle de I'amplificateuit, est 10000 fois plus
petite. Ainsi, le slew rate de I'amplificateorain est limité par les capacités de compensation
C., et par le courant maximal que peuvent délivrerpaises différentielles. Ce courant a été
deéfini & I'équation (3.30), ce qui nous permet diécdirectement I'expression de slew rate :

4q(2+q) 1o,

4+d(29-d) G,

- Mise en équation du produit gain-bande :

SR, = (3.44)

Pour obtenir le produit gain-bande souhaité, ilnéstessaire d’évaluer le gain et la bande
passante de I'amplificateur. Pour cela, nous alfaite I'étude aux petits signaux de ’AOP. Son

schéma équivalent aux petits signaux est présdatégure 3.19.

gmyVv 2gmygV -
< rl - g rTHZ rdSerdsl4
rl rz r'dS38
—_ e r, =
Ve Cc v CL Vs 2 2
Cc = g rQB I(‘1538 Cl,z

Figure 3.19 : Schéma équivalent aux petits sigramikamplificateur main.

Les résistances etr, représentent respectivement les résistances égpiea de sortie
du folded cascode et de I'étage de sortie. La ¢&p&¢ représente la capacité équivalente de
Miller du réseau de compensation. Cette capacifditler engendre I'apparition d’'un zéro dans

la fonction de transfert. L'inconvénient de ce z@usitif est qu'il crée un retard de phase. Il
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arrive que ce zéro soit proche du produit gain-basalihaité et, dans ce cas-la, des problémes de
stabilité peuvent apparaitre. Pour cela, des e¥giss sont placées en série avec les capacités de
Miller. Elles ont pour effet de créer une avanceptase en transformant le zéro positif en zéro
négatif. Dans notre schéma, ces résistances stégaiy et Rs. Dans la suite, nous considérons

que la capacité de Miller est négligeable devactfzacité de charge. La fonction de transfert de

[1+ j2n(R4'5—grz jcc f}
Ho ()= 9M aM, Ly has OMg s : (3.45)

. . r‘
(l+ J anran rdslzrdslle cf)(l-i- J ZT%C Lf}

cet amplificateur est de la forme :

Nous allons, dans un premier temps, ignorer I'efietzéro. Cela permet de dire que la
stabilité de I'amplificateur sera assurée si ladpibgain-bande du folded cascode est supérieur a
la bande passante de I'étage de sortie :

gm ___ 1
279 Mg 1s36C, ZHLESSCL (3.46)
ce qui est équivalent a :
1
gms 1 G 0
gm 2G,
ou encore a :
2
A2 = (3.48)
By 4(2-q+d)b| G,

Dans ces conditions, le produit-gain bande de lldo@teur main est donné par
I'équation suivante :

__gm
GBW, = ——
2nC,, (3.49)

A présent, nous allons considérer le zéro indurt ljgdfet Miller. Nous avons introduit
ci-dessus que, pour assurer la stabilité, ce zévaidétre négatif. D’un autre coté, nous devons
le positionner au-dela du produit gain-bande deplficateur. Généralement, un rapport de 3

est pris [31]. Ce qui nous donne l'intervalle suitva
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SRS
gmg " 3gm

Le courantlp;; et la transconductanagm ont été fixés lors de la conception du folded

(3.50)

cascode. Ainsi, le seul parametre sur lequel ipestible de jouer pour régler3Ret le GBW,

est la valeur des capacités de compensation. Enre&termes, fixer la valeur de I'un revient a
fixer la valeur de l'autre. Une diminution de lalear des capacités de compensation entraine
une augmentation a la fois du slew rate et du pra@in-bande. Malheureusement, cela a pour
effet de rendre I'amplificateur instable. Obligeamihsi d’augmenter la transconductance de
I'étage de sortie en augmentant son courant deigali@n pour assurer a nouveau la stabilité de

I'amplificateur.

4.2.3 Dimensionnement des transistors

Les conditions de polarisation des transistors ateplificateursmain et null viennent
d’étre posées. La procédure de conception d’uruitienalogique CMOS commence par le
choix indépendant des paraméttest VgsVr [31]. Dans le cas des applications qui requierent
un gain important, un faible niveau de bruit et faible offset, comme les amplificateurs
opérationnels, le concepteur doit choisir une geavaleur de. et une faible valeur d¥ssVr.

Ces deux choix sont contraires de ceux qu'’il camvike prendre pour les applications hautes
fréquences. Ainsi le choix de ces deux parameétsespmbablement I'un des plus basiques
compromis entre précision et rapidité en concepdierircuits analogiques CMOS. Nous avons
fait le choix dans notre cas de prendre une valeWwssVy relativement faible (3.51) et une
longueur de canal de I'ordre de dix fois la longudel canal minimale de la technologie (3.52).
Vs —V;=0,2V (3.51)
L=1um (3.52)

A partir de ces valeurs, des conditions de polaoisaet du cahier des charges, il est
possible de dimensionner les transistors du cirgsins le tableau 3.4, nous avons donné les
dimensions des transistors NMOS. Chaque transgstbconstitué d’'une combinaison paralléle
de m transistors identiques. Les dimensions des tremsi®MOS, sont obtenues en appliquant
un facteur multiplicatif de trois sur leur largede canal en comparaison avec leurs analogues

NMOS. Les valeurs des parametres des composarsisspaant répertoriées dans le tableau 3.5.

117



Chapitre 3 Amplificateur a faible offset durci adase cumulée

Transistor W (um) L (um)

M1 M, 15 1

M3

M11 M12 M35

M1g M1g Moo M21 M2,

M2g

2
4
M3 M14 2
2
2
2

M31 M3s

RlRr|rRIRP|R|R|R
RINIRIMVW IR SN S

Mas 40

Tableau 3.4 : Récapitulatif des dimensions dessisiaors NMOS.

Composants Valeurs
RiRRs Ry 40 k
Rs Re 10 ko
C.C 20 pF

Tableau 3.5 : Valeur des composants passifs.

4.2.4 Stabilité

Les amplificateurs opérationnels sont, dans la ritdjdes cas, utilisés en contre-réaction
pour obtenir un gain stable et prédictible [31]p&edant, cette configuration peut entrainer des
risques d’instabilité fréquentielle. C’est pourquan réseau de compensation doit étre incorporé
sans toutefois détériorer la rapidité du systemeetiamplificateur. C’est dans cela que réside
une bonne partie de la difficulté de conceptiomdamplificateur opérationnel.

o Stabilité durant la phas@1 :

Lors de la phas@l, I'amplificateur null est chargé par une capacité de 100 nF. Son
impédance de sortie étant relativement importdfdgesociation de cette impédance de sortie
avec la capacité de charge, engendre une bandenmassffisamment petite. La stabilité est
donc garantie, sans a avoir a ajouter un résearoupensation. L’amplificateumain durant
cette phase garantit a lui seul la fonction angdifiice du systeme. Sa stabilité a déja été étudiee
La fonction de transfert globale se réduit donekeale I'amplificateumain plus précisément,

a celle entre son entrée principale et sa sorlie peut étre approximativement modélisée par un
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filtre passe-bas du premier ordre, A et f,, sont respectivement le gain DC et la fréquence de

coupure :

Ha (1) =
1+jf—

m

(3.53)

o Stabilité durant la phase2 :

Pour étudier la stabilité de I'amplificateur durdamtphased2, nous allons nous baser sur
un schéma-bloc. Nous avons représenté le schérmadblmotre amplificateur a la figure 3.20,
dans lequel nous pouvons constater que le sigeatrde suit deux chemins au sein de celui-ci.
Le premier passe directement a travers I'ampliéigcatnainvia son entrée principale. Le second
passe a travers I'amplificatenull via son entrée principale, puis a travers 'ampligcaimain
via son entrée auxiliaire. La figure 3.20 représepteséthéma-bloc de I'amplificateur global
durant cette phase. Les fonctions de transfert emsidan, Am(f) et Am’(f), sont celles de
I'amplificateur main quand sont respectivement considérées les ergréespale et auxiliaire.
La fonction de transfer\,(f) correspond a I'amplificateurull, lorsque son entrée principale est
considérée. Le parameiggf) est la fonction de transfert associée au réseaomeensation, qui
consiste en un filtre passe-bas passif formé pagdstance de sortie de I'amplificateurll, la

capacité de maintie@n et la capacité équivalente de Milles.

+
V.
_ Amplificateur
‘ null

‘ Anlf) af

Amplificateur
main

Figure 3.20 : Schéma-bloc de I'amplificateur autre

En considérant que chacune des fonctions de tramsfet étre modélisée en utilisant un

filtre passe-bas du premier ordre, I'expressiofadenction de transfert global est la suivante :

- A A A
Ho, (T)= +
R URAN YR PYRN A B
f f f. f
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ouU An m.n €t fmm ncSONt respectivement le gain DC en boucle ouvéra 'eéquence de coupure
associés a chaque bloc. Idéalement, pour assustaldditeé de I'amplificateur, il faudrait que
cette fonction de transfert soit ramenée au premidre. C’'est ce que nous allons voir ci-

dessous, en commencant par les suppositions sesvant

foxf, (3.55)
f.=f. (3.56)

m m

A partir de 1a, en suivant la démonstration de e 3, nous pouvons réécrire la

(1+ ] fj(l+ j fj
f1 f2

fonction de transfert de la fagon qui suit :

Hoo ()= (A + AJA) f f f (3.57)
I+j— |2+ — || 1+] —
( fmj[ fcj( fnj
ou :
ol f1-g A e (3.58)
i A ) T, |
.Y 4 1+ AA T
f, > £1+\/1 1+ N (3.59)
Dans I'hypothese ou :
AvA | e
4[1+ Tan <1 (3.60)
La linéarisation de (3.58) et (3.59) donne respeatient :
_ Aw\qj
f=[1 fe 3.61
( + A (3.61)
f,=1, (3.62)

Nous pouvons voir dés a présent, d’apres I'équdBddl), que naturellement les parties
dépendantes de la fréquence de coupure de l'apgéfir null s’annulent. Pour finir, en

choisissant une valeur digtelle quef; = f,, soit :
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f
fo=—m
1+ AA, (3.63)
A

La fonction de transfert (3.54) peut se mettre slausorme canonique d'un filtre
passe-bas du premier ordre, la stabilité étanngara

_ATACA
Hoo ()= f (3.64)

1+j—

J i

Nous pouvons en déduire le produit gain-bande amplificateur global durant cette
phased2 qui est égal a :

_AAA
GWB, =" ""h'h £ = A f
i 1 AA W= A (3.65)
A

Au regard de cette expression et de I'équation3}3/& produit gain-bande est conservé

d’'une phase a l'autre.

4.2.5 Générateur d’horloge

Dans la deuxieme partie de ce chapitre, différetgelsniques de compensation de I'effet
d’injection de charges et de l'effet du couplage I#h®rloge ont été exposées. Parce que
I'utilisation de circuits différentiels tels queloereprésentés a la figure 3.11a, est la techrdaue
plus efficace pour réduire ces effets, les entagediaires des amplificateurs a auto-zéro ont été
congues pour étre connectées a ce type de ciriffétemtiel. Une des particularités de ces
entrées auxiliaires est qu’elles sont toujours nedaes au milieu de la plage de variation du
mode commun. Ainsi, en plus de l'utilisation decuaits différentiels, les interrupteurs ont été
réalisés autour de deux transistors NMOS et PMO&tésotéte-béche. En effet, dans ces
conditions de polarisation, ils assurent une corsgigon optimale de l'injection de charges. Ce
méme type de montage a été retenu pour les intetngpd’entrée. Mais, cette fois-ci, leur but
premier n’est pas de minimiser l'injection de cleagmais de permettre la gestion de I'excursion
rail-to-rail du signal d’entrée. Ici, I'injectionedcharges a été limitée par I'ajout d’interrupteurs
factices. Comme mentionné précédemment, les siggawcommande des interrupteurs doivent
étre non-recouvrants. Le circuit permettant de g&nées sighauxpl et @2 est représenté a la

figure 3.21a.
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Clock
Clock 3

_D_

||

—+

[0} [OXWY

DDy D
DD
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Figure 3.21 : Schéma du générateur d’horloge nazeterante (a) et chronogramme des

~+Y

'

~+Y

signaux (b).

4.2.6 Reésultats de simulation

Les performances de I'amplificateur proposé datte tkése ont d’abord été estimées par
simulation en utilisant le design kit de la teclogidé HCMOS9A 130 nm de STMicroelectronics
pour une tension d’alimentation de +1,65 V. LesngdDC et les fréquences de coupure relatifs

aux amplificateursnain etnull sont indiqués dans le tableau 3.6.

Amplificateur Entrée Caractéristiques Valeur
o Gain An) 125 dB
Primaire
Mai Fréquence de coupurig) 5,86 Hz
ain
o Gain Aw) 120 dB
Auxiliaire
Fréquence de coupuri,() 5,84 Hz
o Gain @An) 84 dB
Primaire
ul Fréquence de coupuri)( 265 kHz
u
o Gain Ay) 79 dB
Auxiliaire
Fréquence de coupurig’§ 232 kHz

Tableau 3.6 : Gains en boucle ouverte et frequedeesupure des amplificateurs main et null.

La fréquence de coupure du réseau de compensation garantir la stabilité de

I'amplificateur global peut étre déduite de I'’éqaat(3.63) et des données du tableau 3.6 :
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5,86
1m0 = 00/ HHZ

10201020 (3.66)
B
100
L'impédance de sorti®s de I'amplificateurnull donnée par la simulation est estimée a
58 MQ. La capacité virtuell€€:' que doit voir le nceud de sortie de I'amplificatewtl pour
avoir une fréquencke égale a celle déterminée a I'’équation précédestte e
, 1

C.'=———=42uF (3.67)
¢ 2R f,

fo =
1+

En tenant compte de la contribution de la capatgtétockag€n; et de I'effet Miller, la
valeur de la capacité de Mill€ peut étre calculée :

Ce =% =4,1pF (3.68)
La figure 3.22 représente le diagramme de gairaderiction de transfert au cours de la
phase®?2 pour trois valeurs d€c. La valeur de 4,1 pF permet d’avoir le comportethaan
filtre passe-bas du premier ordre en accord awegudition (3.68). De plus, la valeur de la

fréquence de coupure est évaluée a 631 pHz, @vgitiété prévu au plan théorique, notamment
par I'équation (3.66).

rrrm— 30
0
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‘s 75 —A—C.=05pF b . 180 £
U] ~m-C_=41pF ., it o
50 —e—C_=8pF ! -210
g Ty I
—A—C =05pF L
25 _ -240
—0—C.=41pF ‘. |
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Figure 3.22 : Etude de la stabilité lors de la pb@s2.

Les diagrammes de Bode de I'amplificateur globes ke chacune des deux phases sont

superposés a la figure 3.23. Les produits gainaledces deux fonctions de transfert sont bien
égaux et valent 10 MHz.
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Figure 3.23 : Diagrammes de Bode des phastet 2.

Les tensions d'offset des amplificateurs peuverdg éausées par des effets aléatoires et
des erreurs systématiques dus a la conceptiorcdaéquent il peut étre envisageable que les
offsets des amplificateursain et null aient des valeurs opposées. Cependant, d’aprpsatién
(0.14), I'offset résiduel sera maximal (en valebs@ue) si ces deux offsets ont le méme signe.
Pour évaluer la robustesse du systéme, ce pirestaselui choisi dans les simulations qui
suivent. Nous supposons qu’une valeur d'offset@en¥ sur chacun des amplificateunsin et
null issus de la fabrication est une valeur réalisiasiAen simulation, un générateur fictif de
10 mV a été placé a I'entrée de chaque amplificapmur rendre compte de cet offset. La
réponse transitoire de I'annulation de l'offsetregirésentée a la figure 3.24.

10m 3 \'\'\4\\
im+ W

\>_/ ] L
S 100p
1%} 1
=
o ]
o
c 101 3
o E
@
g ] R
~ 1u 3

100n

10n T T T T T T T T T 1

0 10 20 30 40 50

Temps (ms)

Figure 3.24 : Réponse temporelle de I'annulatiori’ diset.
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Dans cette simulation, 'amplificateur global a é&ténté en suiveur de tension. L’offset
résiduel est obtenu aprés 20 ms et est prochepdé Ze résultat de simulation se vérifie en
théorie pour un gain auxiliaire de I'amplificatewrll présenté au tableau 3.6 estimé a 79 dB :

0,01+ 0,01
Vo === — =221V (3.69)

102
Les principales caractéristiques obtenues par atiounl de I'amplificateur opérationnel

sont données dans le tableau 3.7 pour une chapgeitiage de 10 pF.

Caractéristiques o1 &2
Tension d’alimentation (V) 3.3
Gain DC (dB) 125 204
GBWP (MHz) 10 10
Marge de phase (°) 82 80
Marge de gain (dB) 26 25
CMRR (dB) 164
PSRR (dB) 161
Slew rate descente (V/us) 6,7 6,9
Slew rate montée (V/us) 6,8
Consommation (HLA) 300

Tableau 3.7 : Principales caractéristiques obtenpassimulation de I'amplificateur global.

5 Résultats de mesures

Les deux amplificateurs a auto-zéro présentés danpartie précédente, ont été
implémentés en technologie HCMOS9A 130 nm. Desgutians au niveau du layout telles que
I'utilisation de cellules centroides pour les paidifférentielles ont été prises pour minimiser
I'offset intrinséque de chaque AOP. Tout comme dauwéférence de tension, des anneaux de
garde ont été placés autour de chaque transistorlipgter les courants de fuite causés par les
radiations. Dans la suite du manuscrit, nous désars I'amplificateur ping-pong par le sigle
PP et 'amplificateur a auto-zéro a temps contiau lp sigle CTAZ. La figure 3.25 donne le
layout de I'amplificateur CTAZ. Ses dimensions s¢@t300 pm par 190 pum.
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Figure 3.25 : Photographie du layout de la strue@TAZ.

5.1 Implémentation du circuit de mesure et banc de test

Nous allons présenter ici la méthode utilisée poesurer I'offset des amplificateurs
opérationnels. D’aprés sa définition, I'offset @spond a la tension a appliquer a I'entrée de
I'amplificateur pour obtenir une tension nulle asatie. La technique qui a été utilisée pour
réaliser cette mesure est basée sur un reboudtaigel@ sortie de I'AOP a tester, nommé pour
'occasion DUT, et son entrée a travers un seco@P AiotéA. Le schéma de principe est

représenté a la figure 3.26.
o 00 Mt ~

0,1% \
{ Ys 1+~ 1000

Figure 3.26 : Schéma dédié a la mesure de la tardioffset d’entrée.
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Le rble de I'amplificateuA associé aux résistandéset R, est de fixer la sortie du DUT
a zeéro. L'amplificateuA ayant lui aussi un offset ici notgo A, pour assurer une tension nulle en

sortie du DUT, une tensidvy doit étre appliquée de telle sorte que :
_ R4
Vew =~ 1+E Vio.a (3.70)

La contre-réaction conduit a ce que la tensionrfieupar la sorti&/s de 'amplificateur A

soit égale a:
v, = (1+ %JVD (3.71)

Ainsi, la tensionVs est une image de la tension d’offset du DUT poéelgrar un gain de
facon a ce que gu’elle soit suffisamment élevée pouvoir étre mesurée. La résistaieeet le
condensateuC; garantissent la stabilité frequentielle du systéebee multimétre utilisé pour

mesurer I'offset est un HP3458A, il permet de faine mesure moyenne sur 1000 acquisitions.

5.2 Recherche de la fréquence d’auto-zéro optimale

Les circuits a auto-zéro requiérent une horlogerext pour assurer leur fonction. La
valeur de cette frequence d’horloge va impacteratiiment les performances des amplificateurs.
Prenons le cas de I'amplificateur CTAZ et suppodons d’abord que la fréquence d’auto-zéro
qui lui est appliquée soit relativement faible. &use des courants de fuite inhérents aux circuits
intégrés, les capacités de stockage peuvent avdenhps de se décharger entre chaque phase
d’auto-zéro et ainsi entrainer la perte de la camp#gon de |'offset. De plus, nous avons vu dans
la premiere partie de ce chapitre que, pour rédlareontribution du bruit, la fréquence
d’auto-zéro devait étre choisie supérieure a lgueéce de transition entre le bruit Bhet le
bruit blanc. Plagcons-nous maintenant dans le caraice ou la fréquence d’auto-zéro est trés
grande. Dans la mesure ou la charge en sortientiersupteurs n’est pas purement capacitive a
cause des résistances parasites, tout comme dathiaque de chopping, une partie de I'offset
résiduel due au couplage de I'horloge sera prapumglle a la fréquence de I'horloge. Ces deux
effets antagonistes laissent prédire une fréquerenato-zéro optimale pour laquelle I'offset
résiduel sera minimal. Avant de caractériser lepléicateurs, un balayage en fréquence a été
réalisé pour trouver cette fréequence optimale.
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La variation de I'offset en fonction de fréquencmupl'auto-zéro a temps continu est
représentée a la figure 3.27 pour quatre pucessielsoau hasard. Ce balayage fréquentiel met
bien en évidence I'existence d’'une fréquence d-aéto optimale.

10

Tension d'offset (uV)
[«
1

ZOIO,O I 40;),0 I 60;),0 I SOE),OI 1,I0k I 1,I2k I 1,I4k I 1,I6k I 1,I8k I 2,I0k
Fréquence (Hz)
Figure 3.27 : Mise en évidence de la dépendand®fiset a la fréquence d’auto-zéro pour

guatre circuits a auto-zéro a temps continu noea@&@nnés au préalable.

De ces premieres mesures de l'offset, nous en siédlsiique la fréquence optimale
d’auto-zéro se situe a 900 Hz. Par conseéqueng frétjuence a été appliquée a ce circuit tout au
long des mesures dont les résultats sont rappoatéda suite. La méme analyse a été menée pour
'amplificateur PP et a conduit a l'obtention d’'uwffset minimal situé a une fréquence

d’auto-zéro de 1 kHz. Cette fréquence a donc d@iééagt au cours de ces mesures.

5.3 Caractérisations €lectriques

by

Nous avions a notre disposition 32 puces comprerdrgcune les deux types
d’amplificateur a auto-zéro. La mesure de I'offdetchacune de ces pieces a permis d’en faire
une description statistique présentée a la figLz8.3

La compensation d'offset de ces deux amplificatefarsctionne bien. En effet ils
montrent tous deux un offset moyen inférieur & YO [a répartition de I'offset de l'auto-zéro a
temps continu présentée a la figure 3.28b montedrelcas isolés autour de 4 pV. Pour ces
puces, la frequence optimale n’est pas centrée0aH20 En faisant un nouveau balayage en
fréquence, il est possible de trouver des valeloffsdt comparables a celles obtenues pour
d’autres puces a leur fréquence optimale propre.

128



Chapitre 3 Amplificateur a faible offset durci adase cumulée

Population

Tension d'offse t(uv)

'(a) (b)

Figure 3.28 : Répartition statistique de I'offsetsdamplificateurs PP (a) et CTAZ (b).

Les caractéristiques dynamiques ont été mesuréasl@ du testeur M3000, prété pour
'occasion par I'équipe Communications & Securitpr@ponents Engineering Laboratory de
THALES, Toulouse, France. Elles sont récapituléassde tableau 3.8. Les performances de
'auto-zéro a temps continu sont légérement infégs a celles trouvées en simulation.
L’explication de ces écarts est que les résultatsichulation présentés ne tiennent pas compte

du layout. Pour avoir une meilleure correspondades,simulations post-layout auraient da étre

réalisées.
Caractéristiques Amplificateur CTAZ AmplificateuPP
Offset (LV) 0,6 7
Variance de l'offset (LV) 0,3 1,3
GBWP (MHz) 7.2 1,1
SR- (V/us) 7,3 0,4
SR+ (V/us) 6,7 0,3

Tableau 3.8 : Performances mesurées des amplificaite

5.4 Résultats de mesure aux radiations

5.4.1 Procédure de test

Les tests aux radiations ont été effectués au dabioe TRAD a Toulouse, France. Les
circuits ont été placés devant une source de rggomma au Cobalt-60, de telle sorte qu'une
partie de ces circuits étaient soumis a un débdade de 310 rad/h, alors que les autres circuits
subissaient un débit de dose de 650 rad/h. La diggenesures entre chaque palier de radiation
était inférieure a deux heures. Les irradiationsé&é@ suivies par un recuit (anneal en anglais) a
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température ambiante durant 24 heures puis a 1@et@dant 168 heures. Cette méthode de

recuit qui porte la dénomination 1019.4 [109], perm’'estimer les effets de tres faibles débits

de dose rencontrés dans I'espace, et, ainsi, dewkmla durée des tests [110]. Pour chaque

débit de dose, douze circuits ont été irradiés.xDaantre eux n’étaient pas polarisés (OFF),

cing avaient leur signal d’horloge forcé a I'ét@t et cinq autres étaient polarisés dans les

conditions nominales (CLK).

5.4.2 Reésultats TID

La figure 3.29 présente les résultats aux radiaties deux amplificateurs opérationnels a

faible et fort débits de dose. Dans tous les casyrge distinction de comportement entre les

différents types de polarisation n’est observee.
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Figure 3.29 : Variation de I'offset des amplificate PP a faible (a) et fort (b) débit de dose et

de I'amplificateur CTAZ a faible (c) et fort (d)miéde dose.
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Que ce soit a faible ou a fort débit de dose, $eiffde I'amplificateur PP a tendance a
diminuer et atteint une valeur moyenne de 1,5 wYc& qui concerne I'amplificateur CTAZ, la
majeure partie des offsets reste inférieure auanadt. Ces valeurs d'offset tres faibles sont a
relativiser en raison de leur proximité avec leeanr du plancher du bruit. La moindre
perturbation peut engendrer des erreurs de meQui@. qu’il en soit, ces deux amplificateurs
présentent une bonne robustesse vis-a-vis de & dos

5.4.3 Reésultats de I'annealing

Le principe et la méthode utilisés pour I'annealamy été respectivement introduits dans
le chapitre 1 et dans la partie présentant la pioee de test de ce chapitre. Les phases
d’irradiations et d’annealing en fonction du tenspsit décrites a la figure 3.30.
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Figure 3.30 : Phases d’annealing de I'amplificatd® a faible (a) et fort (b) débits de dose et
de I'amplificateur CTAZ a faible (c) et fort (d)dé&bde dose.
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Aussi bien a faible débit qu'a fort débit, I'offsé¢ I'amplificateur CTAZ ne présente pas
de variations significatives durant I'annealing.r Rmnséquent, cet amplificateur n’est pas
sensible au débit de dose et peut convenir auxionsspatiales. Au contraire, I'amplificateur
PP, par le fait que son offset augmente d’'un fadteit durant la phase d’annealing, devrait lui

présenter une dégradation plus importante lorsrigsions spatiales.

5.5 Comparaison avec 1’état de I’art

Dans la littérature, tres peu d’études présenteobmportement de l'offset des AOP en
fonction des radiations. Afin de positionner lesixlamplificateurs implémentés durant la these
dans la cadre de I'état de I'art, quatre ampliBcas du commerce ont également été irradiés au
cours des tests aux radiations. Deux de ces dreajirennent la technique d’auto-zéro. Un
troisieme combine les techniques de chopping ettoraéro. Afin de voir l'intérét de ces
techniques, le quatrieme circuit irradié est un A®Rlassique » a «tres faible offset ».
Autrement dit, seules des précautions aux niveaaxitet layout ont été prises pour assurer de
faibles offsets. Dans le tableau 3.9, nous avopsrté les offsets respectifs attendus d’apres la

documentation constructeur de chacun des quates tyAOP.

Référence Constructeur Type Offset typ. / max. (uV)
. Chopper +

AD8628 Analog Devices AULO-2E0 1/5

MCP6V01 Microchip Auto-zéro -/ £2

OPA335 Texas instruments  Auto-zéro 1/5

MAX4236 Maxim A trés faible offset 15/ +20

Tableau 3.9 : AOP du commerce.

Le fait d'irradier simultanément nos amplificatelgs ceux du commerce, permet de
garantir les mémes conditions de tests. Toutefmar des raisons pratiques, seule une puce de
chaque amplificateur du commerce a été irradiéda @eut mener a une discussion sur la
pertinence des valeurs des offsets indiquées amtentelles, sans pour autant remettre en cause
leur comportement global vis-a-vis des radiatidds.plus, seuls les résultats a faible débit de
dose sont reportés ici. En effet, les circuits donmerce censés étre irradiés a fort débit de dose
ont malencontreusement subi dés le début de la agmepd’irradiation, une dose bien trop

importante pour pouvoir fonctionner aprés cellelgans la figure 3.31, sont superposés les
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comportements des offsets durant les phases daticerdi et d’annealing, a la fois des circuits
implémentés dans le cadre de la thése et ceux @&dd commerce. Dans a mesure ou aucune
dépendance des offsets aux conditions de polamsdBs AOP n’a été observée, les courbes des
offsets représentent la moyenne de ces dernierschague type d’AOP.
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Figure 3.31 : Comparatif de tous les AOP lors dadiations et des phases d’annealing.

Les mesures pré-radiation des offsets réaliséesesuhOP du commerce, concordent
avec les données du constructeur resumées auuahi@gour les deux derniers circuits. Les
offsets des deux autres circuits ne sont pas @snspecifications du constructeur, en particulier
en ce qui concerne le circuit MCP6V01. Hormis celanme nous pouvions nous y attendre,
AOP a trés faible offset est trés sensible a @sal Celui-ci, qui présentait un offset
pré-radiation relativement faible pour un AOP nameacompenseé, a vu son offset multiplié par
1000 apres irradiation. Il est resté quasimentlstdbrant les phases d’annealing. Le circuit
AD8628 qui combine les deux techniques reste rebpsur les doses inférieures a 21 krad.
Mais, au-dela de cette dose, la compensation ffsdioest altérée a tel point que I'offset apres
irradiation atteint la méme valeur que celle dégeade 'AOP a trés faible offset. Une légere
guérison est observée au cours de I'annealing.obgortement du circuit MCP6VO01 est assez
inattendu. En effet, son offset ne présente augariation, que ce soit durant l'irradiation ou les
phases d’annealing. La tendance de la variation'aféset du circuit OPA335 est plus
conventionnelle. Jusqu’a 30 krad, I'offset augmeantds reste inférieur au microvolt. Au-dela,

une brusque augmentation est constatée qui, conomel@ circuit MAX4236, conduit a un
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facteur 1000 entre les mesures pré et post-radiae@ulement, cette fois-ci une guérison
guastcompléte est constatée apres I'annealing : I'dbfisesuré redevient inférieur au microvolt.
Au vu de ces résultats, bien que le circuit OPABBEsente une forte augmentation de
son offset au cours des radiations, sa guérisoantiurannealing laisse prédire de faibles
variations lors des missions spatiales. Ainsi, reément a la technique associant auto-zéro et
chopping, la technique d’auto-zéro utilisée seuli®montré son efficacité par rapport a un AOP
a faible offset. Le tableau 3.10 résume les valpuésradiation et post-annealing, ainsi que les
principales performances mesurées. Nous pouvongappla compétitivité de I'amplificateur

CTAZ développé durant cette these en comparaiset lag amplificateurs du commerce.

CTAZ PP OPA335 MCP6V01MAX4236 | AD8628

Offset pré-radiation (uVv) | 1,2 7 0,3 25 2.5 14
Offset post-annealing (uV) 1,5 17 0,67 32 1090 233
Bruit (nvi/Hz) @ 1 kHz - - 60 45 14 22
Gain DC (dB) - - 130 145 128 140
GBWP (MHz) 7,2 1,1 2 1,3 1,7 25
CMRR (dB) - - 130 142 102 130
PSRR (dB) - - 120 143 120 130

SR- (uV/s) 7,3 0,4 1,6 0,5 0,3 1

SR+ (uV/s) 6,7 0,3 1,6 0,5 0,3 1

Tableau 3.10 : Tableau comparatif des performantessAOP.

6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté I'amplificatatci aux radiations réalisé au cours
de cette these. Il est basé sur la technique dztnm & temps continu pour assurer un
rafraichissement continu de I'offset. Habituellematilisé pour compenser les erreurs d’offset
dues aux variations de procédure de fabricatiorigdgérature voire de tension d’alimentation,
la technique de réduction de l'offset mise en cealares notre circuit a montré une trés bonne
robustesse vis-a-vis de la dose et méme du debibske

Dans un méme temps, en plus de notre circuit, detres techniques de compensation
d'offset développées hors du cadre de la thése,étinttestées aux radiations. Une de ces
techniques, appelée ping-pong, est basée sur leeméntipe que notre circuit. Cependant, elle

ne permet pas une fonctionnalité rigoureusementiragn La seconde technique combine
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l'auto-zéro a temps continu et une modulation deff technique appelée chopping. Le couplage
de ces deux techniques permet de garantir un fplalecher de bruit en basses fréquences, tout
en minimisant les ondulations dues au choppin@ 8té mis en évidence que la technique

d’auto-zéro a temps continu est plus tolérante radiations comparativement aux deux autres

techniques. Ces résultats peuvent s’expliquer eiregzar le fait que les techniques ping-pong et

chopping nécessitent des transitions relativemeaétiges entre les phases d’annulation de
I'offset. Or, les blocs qui génerent ces signathodoge sont eux-aussi sensibles aux radiations
et sont donc amenés a étre dispersifs.

Quoi qu’il en soit, toutes les techniques dynamsqde compensation de l'offset ont
prouvé leur efficacité a désensibiliser l'offsetxauvadiations. Cette conclusion s’appuie
également sur des tests aux radiations menés swumndglificateurs classiques dans le cadre de
cette thése.
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Conclusion générale

Les travaux présentés dans ce mémoire de thesmedans le cadre de la mise au point
d’'une méthodologie de durcissement a la dose cwmddéircuits analogiques par la conception,
et non par la technologie, comme cela est faifus pouvent. Cette démarche est suivie dans le
but d'une part de réduire les colts de fabricatidiautre part de permettre un accés aux
technologies les plus avancées proposées pardestiiels du semiconducteur.

Pour comprendre les effets de radiations sur fkesiits électroniques, nous avons dans le
premier chapitre commencé par présenter I'enviroramé spatial. Par la suite, nous nous
sommes focalisés sur la technologie CMOS, danskure ou celle-ci a servi de support pour la
réalisation des circuits développés au cours dthése. A partir de 14, nous nous sommes
intéressés en détail aux effets des radiationscstte technologie. Enfin, un éventail des
technigues et des méthodologies utilisées pouiirdesccircuits intégrés a été présenté.

Dans le deuxieme chapitre, nous avons passé ep diffarents types de références de
tension, aussi bien en technologie CMOS qu’en telcigne bipolaire. Nous avons discuté les
avantages et les inconvénients de chacune d’elitxe Eorts de cette étude comparative et de
'analyse des effets des radiations réalisée dansrémier chapitre, nous avons proposé une
méthode de durcissement au niveau circuit deseaméés de tension CMOS. Cette technique
repose sur la compensation mutuelle de deux temglenseuil de transistors MOS. Pour cela,
nous avons dd trouver un moyen d’obtenir des valéer tensions de seuil différentes. Ainsi,
nous avons pu dégager trois techniques, dont chad'efies présentaient des avantages et des
inconveénients. La premiére reposait sur l'utilisatide transistors « low\» et high-\f ». Ce
type de transistor est couramment implémenté dasstdchnologies récentes, mais n’était

malheureusement pas fourni dans le cadre de laxdéxdie choisie. Par conséquent, cette

137



Conclusion générale

techniqgue a immédiatement été écartée. La secextaitjue consistait a utiliser I'effet substrat
en polarisant le potentiel de bulk. Or, cette peédion n’est pas conseillée dans le cas
d’applications radiatives, surtout si celle-ci déire supérieure a celle de la source. Cette
technigue a donc da elle-aussi étre écartée. Lraadertechnique que nous avons proposée et qui
a été retenue utilise la dépendance de la tengosedil a la longueur de canal, cet effet est
communément appelé effet de longueur de canal ftdeee choix réalisé, nous sommes passés
a la présentation de la réalisation du circuit.n@ys avons distingué deux références de tension,
certes basées toutes les deux sur I'effet de gulewr de canal, mais qui se distinguaient par leur
layout. Ces deux références de tension ont étdiéea. L'une d’entre elles présentait une dérive
de sa tension de seuil relativement faible et coaipa a I'état de I'art, contrairement a I'autre
qui avait une dérive huit fois plus importante. Navons pu conclure quant a I'efficacité de
notre méthode de durcissement, tout en souligreafil que le layout joue lui-aussi un réle
important en terme de durcissement. Aussi bientayalaprés irradiation, nous avons constaté
un écart significatif de la valeur de la tensionréi&rence entre les simulations et les mesures.
De méme, la compensation en température de laotert® référence obtenue ne peut étre
considérée comme étant a I'état de I'art. De pias,résultats ont été observés lors de deux runs
différents. Ainsi, si notre méthode qui consist@wer sur la longueur de canal pour durcir une
tension de référence CMOS a fait ses preuvesus f@udrait encore ameliorer la compensation
a la température en intégrant des techniquesmentrig.

Quant au troisieme chapitre, nous I'avons consacla réalisation d’'un amplificateur
opérationnel a auto-zéro a temps continu. Avantvakder ce choix d’amplificateur pour
désensibiliser son offset a la dose, nous avonsépa&s revue diverses techniques de
compensation d’offset. Son caractére temps comtiraurtout le fait que cette technique admette
un temps mort entre ses phases de compensation | adait distinguer. En effet, cela permet de
relacher les contraintes temporelles de commandeghases de compensation, qui, elle-aussi,
est soumise aux radiations et donc susceptibleedtigradée. Des amplificateurs du commerce
exploitant les autres techniques de compensatidnégalement fait I'objet de tests aux
radiations. Il en est ressorti que toutes les tectes de compensation d'offset sont toujours
efficaces, méme apres irradiation, avec tout de ep&m large avantage pour la technique
retenue dans cette these. Des améliorations pewdtsntapportées comme par exemple en

intégrant les capacités de compensation en jouarieffet Miller.
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Annexe 1

o Détermination de I'offset résiduel de I'auto-zérerée auxiliaire :

Lors de la phas@1, I'entrée primaire est court-circuitée et la sordist rebouclée sur

I'entrée auxiliaire. La tension de sortie de I'aifiphteur peut étre trouvée :

V.= AV,q - AV, (0.1)
A
=1 Vos 0.2)

Cette tension est mémorisée par le condens&elars de la phase d’annulation de
I'offset, @2, & laquelle s’ajoute une tensidivc correspondant a la tension due a l'injection de
charges lors de I'ouverture des interrupteurs :

A
VC :1+—A"VOSL +AVC (03)
Le signal d’entrée est a présent appliqué a I'enppémaire de I'amplificateur. Par

définition, I'offset résiduel en entrée est obtg@awr une valeur nulle de la tension de sortie :

V, = AV, + Vog) —% Vog— AA V. (0.4)
V, = AVgﬁ Vg — AAV, (0.5)
PourVs=0:
V, = Vs + A= Vg (0.6)
Vi, z-VOT? +%AVC ©0.7)

o Détermination de l'offset résiduel de 'amplificated auto-zéro a temps continu :

Pendant la premiere phagd, I'amplificateurnull est déconnecté du signal d’entrée et
s’auto-compense. Comme précédemment, durant landecphase®?2, la tension de

compensation est mémorisée aux bornes d’'un con@emnsgie capacité ici notég,; :
Cn

VCnl :%AH.VOSN-FAV (0-8)

ou A, Ay, etVosnsont respectivement le gain primaire, le gain laise et |'offset primaire de
I'amplificateur null. 4V, est la tension qui traduit I'effet d’injection deharges dans les
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condensateurg€,; etC,,. La capacitéC,, a pour role de mémoriser la tension du mode commun
Celle-ci est issue du point milieu de I'amplificatenull. A présent, les entrées primaires des
deux amplificateurs sont connectées en parallela sbrtie dunull est connectée a l'entrée
auxiliaire demain La tension de sortie duainest donnée par :

VS = An(VE+VOSND+ An:VCI:n (09)
ou Am, Ar', etVosmsont respectivement le gain primaire, le gain lairé et I'offset primaire de
I'amplificateur main La tensionVcem: est la tension de correction apportée pardi. Elle est

donnée par :
Vem = Ah(VE“L Vosr\) — A Va (0.10)
Ve A V. 'AV
=A + 1+A " osn™ AvD Ve, (0.11)

En remplagant (0.11) dans (0.9) et en faisant thilypse qué,,’ >> 1, nous obtenons :
s =(Ant AA) Vet ANosit A"AWA“.“ Vost A, AR Ve, (0.12)

L'offset résiduel a la fin de la phask2 est obtenu en forcant la sortie a zéro. En

admettant quAanA, >> Ay nous obtenons :

\/IOZ:_i(i.VOSM A]VOSNJ AhlAVc:n (0.13)
ALA, A’ A

Lors de la transition de la phag®? vers la phasep1, il se produit la encore des
injections de charges, mais cette fois-ci dansdgmcité,; et Cn,, et modélisées par la tension
AVem EN suivant une analyse analogue a la précédarifset résiduel correspondant a la phase
Qlest:

Voo = _i[ivosrw +ﬁVOSN] "‘iAVCn_iA Vem (0.14)
ALA A’ A A
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Annexe2

Cette annexe se réfere au folded cascode de Iz f&jL6.

o Conditions sur les gains en courant ;
D’apres les conditions de symétrie, il est possib¥éerire :

IDS = o6 (0.15)
lois =152 (0.16)
lo7 =3 (0.17)
Nous notons les relations suivantes :
ﬁ :ILB =q (0.18)
D13 D7
oz = Jows = (0.19)

Les rapports de ces courants peuvent étre imposgsament par les dimensions des

transistors, soit :

&:&:

B. B, q (0.20)
1822_ﬁ15_

=t

B. B, (0.21)

Comme les courants de polarisatigs et Ipis se divisent en parts égales entre les deux

transistors de leur paire différentielle respectikerelation qui lie les courants de drain des

transistordvl;, M11 et M3 est la suivante :

|D13:|Dll+g|D7_E| D7 (0.22)
Comme le courarlp;; ne doit jamais étre nul :
~a-d, (0.23)

I D13

D’aprés I'équation (0.84), et dans la mesure adifférence entrg etd ne peut pas étre

négative, nous obtenons la double contrainte stevan
0<g-d<2 (0.24)

o0 Polarisation de la branche de polarisation :
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Nous allons tout d’abord nous intéresser a la gaton de la branche de polarisation
constituée des transistaw;, Mg, M1 et M;3 et des résistancég-Ry. Ces quatre résistances ont
toutes la méme valeur, not&e En raison de la symétrie du montage évoquée gedudent,
uniguement la polarisation des transistilkg et M;3 sera étudiée. Leurs tensions drain-source

respectives peuvent s’exprimer de la fagon suivante
Vosis =Vesst Ry~ Vo (0.25)
Vogs =Veg— Rl (0.26)

En introduisant les conditions de polarisation &jime de forte inversion, nous obtenons

les inéquations suivantes :

Rl = Ve, — Vi, (0.27)
Rl, <V, (0.28)
D’apreés la relation qui régit le fonctionnementttansistormMy; :
21
Vesii = Vi =, |5 (0.29)
1811
La condition (0.76) peut s’écrire :
2
RA. <RI, (0.30)
1

Nous définissons le couraht; dans I'équation (0.81). Celui-ci sera maintenustant
tout au long de la conception.

1
I, = E(Z\/DD _|VGS7| _VGS].3) (0.31)

La variation du mode commun influe peu sur la temade ce courant en raison des
contre-réactions locales aux points 1 et 2. Dansoogexte, nous allons procéder a I'analyse de
la polarisation de cette branche en se positionaam mode commun centré. Cela permet de
réécrire le courarlt; sous la forme :

I11 = i
4R

Si nous prenons la condition a partir de l'inéquat{0.27), en en remplacant le courant

(Z\/DD Vo =V~ Z(Veaa - VTr)) (0.32)

l1; donné par (0.32), nous pouvons trouver :
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Z\/DD Vi~ VTp - 2( Veas ™ VTr)

Vg,V < (0.33)
4
Soit :
2
L [ZVDD "V~ Vry —Ej (0.34)
:311 2- q+ d 4(VGSlS_ VTn) 2

Les équations (0.33) et (0.34) constituent les itimms de polarisation du transistvl; s

et sont valables uniquement si :

P (0.35)

VGSl3 =

La condition de polarisation du transistdi;, est contrainte par I'équation (0.28). En

introduisant le courarit; de I'équation (0.32) la contrainte devient :

2\/DD - 3\/1'n _\/Tp

Vosis 2 > (0.36)

o0 Polarisation des courants de polarisation des paiddférentielles :

Maintenant que les conditions de fonctionnementégime de forte inversion de la
branche de polarisation ont été posées, nous alpndsent voir celles qui sont imposées dans le
cadre de la polarisation des paires différentieldsus allons nous focaliser uniquement sur
I'entrée primaire. Les conditions relatives auxresidifférentielles auxiliaires seront déduites
par analogie. De plus, nous nous focaliserons emigunt sur les conditions relativeMa, celles
propres aMg en découleront par le fait de la symétrie. Le fammement en régime de forte
inversion du transistdvl; doit étre assuré pour un mode commun supériegégaba 0. Un mode
commun nul est le pire cas pour maintenir ce moel@alarisation. Dans ce cas, la tension

drain-source du transistbts peut s’écrire de la maniéere suivante :

Voss =Veg t2R;~ Vg (0.37)
La condition de polarisation en régime de fortesision donne :
2Rl —V, =2V, (0.38)
Ou encore :
2RIV sy v, (0.39)
GS13 Tn
De méme :
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Vs — V-

2RSS T |11 2 \/6813_VTn (0.40)

s~ VYn
: Vosis ~Vr . . .
En exprimant==-—— en fonction des dimensions Nk;etM; d'une part :
GSL T
V.gs;— V- 2

Gs13  VTn— 181 (0.41)

Vos = Vi ( q- d) :813
et le courant;; donné par I'équation (0.32) d’autre part, I'inétjoia (0.40) peut se réécrire de la

maniere suivante :

2/81 > Vesiz~ Vi
(q - d) :313 VDD - VGSls

Le terme de droite peut étre majoré par 1. Aing condition suffisante pour assurer la

(0.42)

bonne polarisation dél; s’en déduit finalement :
A .20
B aq-d

Comme présenté précédemment, par analogie, nousisdéd les conditions de

(0.43)

polarisation la source de courant qui polarisgbiees différentielles secondaires, 39 :

By A
/823 q_d

o Polarisation des transistors constituant les paigd&rentielles :

(0.44)

BN

Enfin, il reste a établir les conditions de polatisn des transistors des paires
différentielles. Une fois de plus, en raison desiélyies, seul le transistdf; sera considéré. Il
faut noter également que les transistors des paurgiaires sont assurés d’étre polarisés en
forte inversion, dans la mesure ou le mode comnaucette entrée reste centré sur 0. Pour le
transistorMs, la polarisation critique est obtenue pour un medenmun égal a la tension

d’alimentation positive. Dans cette configuratiea,tension drain-source est égale a :
Vos =Voa T Vas~ Rb— Vg (0.45)
Pour queM; fonctionne en régime de forte inversion, il faueq
Vg —Vog — RV, (0.46)

Nous allons tout d’abord chercher a exprigg;en fonction dé/gse:
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lg =%(Vesg _VTp)2 (0.47)
2
1= 3 grd (0.48)

VARV /2 quolﬁj(v - V;) (0.49)

En combinant les équations (0.46) et (0.49) notsrams :

(Vng _VTD) \o—asqd 2—q+d gj (VGS B VT;) - RL2-V,, (0.50)

&_ RIQ > _\ll'n
2-q+d g (Vesg _VTp) (VGS_VT;)

L’expression du couran en fonction de la tension d’alimentation peut siéc:

. vy | [P |2 By -
IQ_E(NDD Vin VTp [\/;m+ 2—q+d,37J(Vng VTP)} (0.52)

Si nous injectons I'expression de ce courant daréguation (0.51), nous obtenons :

f 2\/ -9V, —V,
4-3 9 DD ™ V1p (0.53)
2-q+d ﬁ7 ﬁ13 Veso ~ Tp)

Le terme de droite peut étre majoré par 1, a sgrpgse la condition suivante

(0.51)

s’applique :
Vg 22V, —5V,, (0.54)

En raison de la symétrie entre les transistors NMOBMOS, les transistoM; et M3

ont la méme valeur de paraméftela condition de polarisation du transiskds se réduit donc

Bag| |2 _ 1) (0.55)
B 2-q+d 3 '

o0 Polarisation des miroirs de courants faisant laidian entre les paires auxiliaires

et primaires :
Les transistors montés en diode sont automatiquep@arisés en forte inversion, des

a:

lors que leur tensioNgs est supérieure a leur tension de seuil. Pourdgesatransistors, nous
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allons nous appuyer sur le transisMiy pour établir leur condition de polarisation entdor

inversion. Cela donne :

Vosio 2 Vego ™V (0.56)

Nous pouvons réécrire chacun des deux membredtédragquation, comme suit :
Vbsio = Veaat Rliy= Vags (0.57)
Ve = Von= |22 d (Vog,- V) (0.58)

18
La condition de polarisation devient donc :

VGSl3 + Rlll VGSll— ﬂ13 (VGSI.3_ VTr) (059)

18

Ou encore :

(Vesm _VTn) + Rl - ( Gsi1 Tr) 2 «/:[;13 ( Vias™ VT) (0-60)

En introduisant le courart; de I'équation (0.32) et en divisant les deux messbpar
Vis13Vr, hous en déduisons :

N, -V, -V,

1+ DD Tn Tp _

(Vesn ) :813
4 (V<3513 - VTn) (0'61)

( 63 Tr) ﬂlS

1
2

Ou encore :

1+2\/DD_VTn_VTp_ &2—q+d :313
2 4(VGSIS _VTn) :311 2 :818

Finalement nous trouvons la condition suivante :

2
@s1[1+ Nop =V = Vi, _ /&—Z_Wd} (0.63)
1818 d{2 4(V6313_ VTn) :811 2

(0.62)
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Annhexes

Cette annexe est relative a I'amplificateur dedare 3.18.

o0 Polarisation de la source de courant flottante :

Concernant la source de courant flottante, congita tle la symétrie, nous allons voir
seulement les conditions de polarisation du trémsislye. La tension drain-source de ce

transistor est égale a :
Voszo = Voo ™ Voszs ™ VossT Vagst Vs Vegr Vs (0.64)
La condition de polarisation dé,g donne :
Ao ~Voszs ~ Vogs T Vg Veso™ Voo Va2 Vi Vi (0.65)

Suite a la démonstration de I'annexe 2, la condi{65) devient :

e,6’13 + 2 $13 2 q+ d 1813 2\/DD _Vl'n _\[I'p (0 66)
V V 4/3 29 VGS 13~ VTn

Pour assurer la polarisation en forte inversiontoassistordvl;p etM1» d’'une part, pour

améliorer les performances du folded cascode, @ aadrt, nous allons imposer le potentiel de
drain de ces transistors respectivement eégauxa ey et M;;. Pour le transistoMs,, cela
revient a écrire :

VGSI.S +VG$9 = VGSB5+ VGSG (067)

Ce qui aboutit a I'égalité suivante :

/%Jr (B _q, [(22a*d)Bs (0.68)
ﬁ35 ﬁ36 4[;29

En combinant les équations (0.66) et (0.68), nous/bns la condition de polarisation du

transistoMss :

2
YRR VARV
B, 16 ( ™ Tp_lJ (0.69)
/329 2-q+d| 2(Vesis— Vi)

Ce résultat est valable si et seulement si laiogl&uivante est respectée :
2VDD +Vl'n _\/Tp

Gs13
2

(0.70)

Cette inégalité est identique a celle trouvée e2ir(3

o0 Polarisation de la source de courant flottante
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La condition de polarisation dé;s donne :
Aoy ~Voss ™ Voes T Vogot Vesr Vegm Va2 Vs Vi (0.71)
En introduisant les tensions de seuil relativehaquoe tension grille-source et compte

tenu des symétries :
(VGSSO _VTn) ( GS5 Tr) ( Gs6 VT)‘|+2 _2VDI5+- VTHL VTp 0.72)
En divisant les termes de droite et de gauch&/gas— Vs,

2Vc3535 Vi, + Zvesse_ Vin_ Vego~ VTrE oo = Vi = Vo
VGSl3 _VTn VGSL3 - VTn VG$3_ VTn VGss_ \Y Tn

e1813 +2 3813 2 q+d 1813 2\/DD _Vl'n_\ll'p (0 74)
V V 4ﬁ 30 VGS 13~ VTn

Dans la mesure ou :

(0.73)

Soit :

B =P (0.75)

la condition de polarisation devient :

/eﬁlg +2 {3813 2 q+d ,813 Npp Vi, =V, (0.76)
4:8 29 VGS 13" VTn

o Polarisation des boucles translinéaires :

La boucle translinéaire formée par les transisiss Mo, M1s, My, donne I'équation

suivante :
VGSSG +VGS§5 = VGQQ-I- VGSS (077)
En exprimant les tensiongss en fonction de leurs courants respectifs, I'équmati-

dessus devient :

2'36+ 2'35: 229+ 238
ﬂ36 1835 ﬂ29 ﬂ38

Les équations liant les couramgg |6, 129 au courant;; sont données ci-dessous :

(0.78)

35 =1 56 :e(l—ng 11 (0.79)
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Iy (0.80)

Des équations (0.78), (0.79) et (0.80), nous dédgigjue la relation entig, etl;; est la

|y = \/e(l—gj£ \/& ¥ \/&J— \/& Ly (0.81)
2)\NBs \PBss) \ 282

suivante :
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Annhexes4

H(f)— A + An A

B
(S ETS L PR ET (0.82)
fn f fe f

En réduisant 'équation au méme dénominateur :

A1t i [ [ | aA | 1

— fm’ fC fn fm
H(f)= f f f f
I+j— |1+ ] — || 1+]— || I+] —
fm fm' fC fn

En considérant quig,’ = fp:

(0.83)

H ( f ) = < (0.84)

Si nous développons le numérateur :
2
1+j7A“ £f+fJ+j2 An f
AcA+ AT T An At A, T,

H(f)=(ArA+ A) (0.85)
g o o)

THj— |1+ j— || 1] —
i i j

m C fn

Nous allons a présent chercher a mettre I'équd@db) sous la forme :

(1+ j fj(l+ j fj
fl f2

H(f)=(AnA+An){l+jftnj(l+jU(lﬂ_:J (0.86)

En supposant: << f, par identification entre (0.85) et (0.86), nousutrons le systeme

d’équations suivant :

(0.87)

La résolution de ce systéme revient a trouver demes de I'équation du second degré

suivante :
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Annexes

2 AV A, _
f,o—ff +1 fof,=0 0.88
o) 03

_f 4 wAA T
f,= 2{11\/1 4(1+ n Jf} (0.89)

Soit :
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