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INTRODUCTION

Cette introduction est une mise en contexte qui développe la thématique et la pertinence
scientifique de ce travail de recherche. Elle traite de la motivation, de la problématique et de
la méthodologie applicable a chacune des dimensions de cette recherche, qui en compte
deux. Il y a tout d'abord une dimension technique qui met a contribution des connaissances et
des compétences techniques pour la conception d'un régulateur de tension destiné aux
amplificateurs intégrés RF (section 0.1). Ensuite, il y a une dimension pédagogique qui
rejoint les méthodes d'enseignement destinées a 1'assimilation et I'application des concepts de
I'¢lectronique analogique par des ¢éléves ingénieurs (section 0.2). Le travail réalis¢ dans ces
deux volets de la recherche a débouché sur les contributions scientifiques présentées a la

section 0.4. Juste avant, la section 0.3 présente 1’organisation générale du mémoire.

0.1 Dimension technique de la recherche

0.1.1 Motivation

L'amélioration permanente des techniques de fabrication a grandement contribué aux
énormes avancées réalisées dans le domaine de la microélectronique ces derni¢res décennies.
En plus de la miniaturisation des composants micrométriques, elle a permis la diversification
des composants et I'implantation de fonctions électroniques différentes sur un méme module.
Ainsi, les performances des transistors a hétérojonction aux hautes fréquences et le haut
niveau d’intégration des transistors CMOS peuvent étre simultanément exploitées sur des
supports uniques appelés « Multi-Chip Module » (MCM). Ces supports sont capables de faire
fonctionner sur le méme substrat, des puces de technologies différentes ou des modules
réalisant des fonctions différentes. Ils constituent une réponse aux exigences technologiques
de plus en plus grandes dans le domaine de la microélectronique, et sont utilisés dans
plusieurs domaines tels que 1'¢lectronique médicale et les télécommunications. Une
représentation illustrative de composant MCM en lien avec notre travail de recherche est

donnée a la Figure 0.1.
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Multi-Chip Module

Régulateur
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RF 50Q

ve=taT
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Figure 0.1 Illustration d’un composant MCM

L'une des puces sur ce module MCM est un amplificateur RF intégré en technologie GaAs
HBT (Gallium Arsenide Heterojunction Bipolar Transistor). Le régulateur est un circuit
analogique dont le role est de controler la tension a l'entrée de I'amplificateur. Des circuits
analogiques comme ce régulateur, destinés a la polarisation et au contrdle d'amplificateurs
intégrés RF sont soumis a I'effet perturbateur de la puissance RF, qui s’infiltre de fagon non
désirée dans le circuit. Cette infiltration est rendue possible par le manque d'isolation qui
existe typiquement entre ces circuits et les sections de circuits RF de la puce GaAs HBT, et
elle vient dégrader leurs performances. Il est donc pertinent d’étudier le comportement des
circuits de polarisation et de contrdle d'amplificateurs intégrés dans un tel environnement,
afin de proposer des techniques de circuits pertinentes pour les désensibiliser de ces effets

nocifs, et optimiser leurs performances en présence de fortes perturbations RF.

0.1.2 Problématique

Dans la conception de circuits intégrés, la puissance consommeée par un circuit et la surface
de puce nécessaire pour I’implémenter sont deux aspects importants. Ils peuvent é&tre
critiques selon le type de transistor, le courant de polarisation ou la tension d'alimentation.
Pour le type de transistors par exemple, en raison d'une forte capacité d'intégration, des cofts

de fabrication relativement bas, et certaines considérations favorables dans le domaine de la



recherche, le transistor CMOS tend a s'imposer comme un candidat naturel. Il présente par
ailleurs de bonnes performances dynamiques pour certaines applications telles que le
régulateur de tension que nous nous proposons de concevoir. Il y a donc un intérét a
construire des circuits analogiques comme les régulateurs de tension en technologie CMOS.
Ce choix comporte un bénéfice évident quant a la surface de la puce, mais comporte
parallélement des défis pour la réduction de la puissance consommée. Dans ce sens, des
techniques permettant de réduire les budgets de courant consommeés et d’abaisser la tension
d'alimentation ont été développées. Dans un contexte d’infiltration RF, il faut en plus trouver

des techniques qui permettent de désensibiliser ces régulateurs de perturbations RF.

La problématique technique de cette recherche est [’optimisation des régulateurs de tension
CMOS avec une faible consommation de courant et fonctionnant a bas voltage, dans un
contexte de perturbations RF provenant d’un défaut d’isolation entre ces régulateurs et les

amplificateurs intégrés RE qu’ils controlent.

0.1.3 Objectifs

Du point de vue technique, 1'objectif de ce travail de recherche est de concevoir un régulateur
CMOS bénéficiant d'une forte désensibilisation par rapport aux perturbations RF, alimenté a
bas voltage, consommant un faible courant de polarisation et destiné au contrdle

d'amplificateurs de type RFIC GaAs HBT.

La technologie choisie est « TSMC CMOS 0.18um » car elle répond aux exigences bas
voltage et bas courant de notre problématique de recherche. Elle offre aussi la possibilité de
faire fabriquer la puce grace a la « Canadian Microelectronics Corporation » (CMC). Avec ce
procédé, la tension d’alimentation peut varier de 1.8V a 3.3V. Nous avons choisi la valeur
minimale de 1.8V, pour favoriser I’opération a bas voltage. L.’amplificateur étudié est de type
GaAs HBT, choisi notamment pour ses performances avantageuses dans 1’étage de puissance
des téléphones portables traitant les signaux RF a modulation numérique tels que le signal

« Wide-band CDMA ». La tension de seuil d’un transistor GaAs HBT (tension minimale



pour laquelle le transistor devient passant) est autour de 1.35V a température ambiante. En
considérant 1’augmentation de cette tension a basse température, nous fixons la tension de
sortie du régulateur a 1.4V, et sa valeur minimale a 1.36V, correspondant a une chute
maximale de 3% de la tension de sortie nominale. L’analyse est faite a 1’aide d’un banc de
simulation incluant le régulateur, une source RF d’une fréquence de 1.88 GHz et 20 dBm de
puissance disponible, la bobine d’isolation, et une charge émulant le comportement

d'amplificateur intégré de type GaAs HBT.

0.1.4 Méthodologie

La méthodologie suivie lors de cette recherche est constituée de trois phases.

Phase 1 : Régulateur débitant dans une charge isolée en RF

La premiere phase du travail consiste a concevoir un régulateur de tension CMOS ayant de
bonnes performances avec une charge isolée, c’est-a-dire sans influence des signaux RF. Ce
régulateur doit consommer un trés faible courant de polarisation et étre alimenté a bas
voltage pour répondre a la problématique de cette recherche. Pour une variation du courant
de charge allant de 1 mA (fonctionnement nominal) a 20 mA (condition d’opération
extréme), 1’objectif du régulateur est de maintenir la polarisation a 1.4V, avec une tolérance
maximale de 10 mV. Cet objectif est raisonnable, puisque nous devrons par la suite tenir

compte des effets de charge et des perturbations RF.

Phase 2 : Etude des effets perturbateurs de la puissance RF sur le régulateur

La deuxiéme phase de ce travail consiste a identifier et a analyser 1’effet perturbateur de la
puissance RF sur le régulateur, pour le comprendre et le combattre efficacement. La charge
est remplacée par un modele qui émule le comportement d’un amplificateur GaAs HBT vu
de sa base. Le courant dans la charge augmente ici avec la puissance RF appliquée a cette
charge. Le régulateur est tout d’abord isolé de la charge par une forte inductance d’isolation.
Ensuite, cette inductance est diminuée pour permettre I’infiltration de la puissance RF dans le

régulateur. Dans les deux cas, nous allons analyser les variations des grandeurs électriques au



sein du régulateur. En les confrontant, nous pourrons repérer les tendances des tensions et des
courants qui pourraient expliquer une baisse des performances du régulateur en présence de

perturbations RF.

Phase 3 : Techniques de désensibilisation proposées
La troisiéme phase consiste justement a proposer des techniques de circuits efficaces pour
annuler ou contrer les tendances défavorables identifiées lors de la deuxiéme phase, afin

d’obtenir un fonctionnement optimal du régulateur en présence de perturbations RF.

0.2 Dimension pédagogique

0.2.1 Problématique pédagogique

La problématique pédagogique se situe au niveau du besoin identifié d’encourager
l'utilisation de nouveaux outils dans une approche innovante, pour favoriser l'intégration
efficace des concepts liés a I’électronique analogique, et aider au développement de

compétences dans le cadre d'un cheminement universitaire dans ce domaine.

0.2.3 Objectifs

Du point de vue pédagogique, 1'objectif de ce travail est de développer un nouvel outil
¢ducatif pour la formation des éléves ingénieurs en électronique analogique a I'école de
technologie supérieure (ETS). Pour créer plus de motivation et offrir un cadre agréable de
travail aux enseignants et aux étudiants, cet outil doit utiliser des logiciels connus et
d'utilisation simple. Il doit rester facilement accessible. Pour étre efficace, il doit aborder les
volets de la révision des connaissances, celui de I’approfondissement des connaissances, et

enfin celui de I’application des connaissances.



0.2.4 Méthodologie

La méthodologie adoptée pour la réalisation de I'outil éducatif se décline en quatre phases
formant un cycle dans le temps. L'accomplissement de ce cycle dans des intervalles de temps
réguliers augmentera la productivité de l'outil. Seule la premiere phase de cette méthodologie
a été traitée dans ce travail de recherche, a savoir la conception du module pédagogique
proprement dit (premiére version). Elle a fait I'objet d'une subvention du programme de

support institutionnel pour la recherche et I’enseignement (PSIRE) a I'ETS.

Phase 1 : Conception de 1'outil pédagogique

La premicere phase est celle de la conception de I'outil éducatif proprement dit. Cette phase
nécessite la création d'une banque de questions comprenant les trois volets présentés a la
section 0.2.3, et leur mise en forme dans un module qui doit rester simple d'utilisation et

accessible.

Phase 2 : Utilisation et évaluation continue
Une fois l'outil disponible créé¢, les étudiants vont le mettre a profit pour la révision des
connaissances transmises lors du premier cours de niveau baccalauréat, et I’introduction aux

notions des cours gradués en ¢électronique analogique.

Phase 3 : Validation de I'efficacité de 'outil

L'outil pédagogique doit faire I'objet d'une évaluation permanente. Pour ce faire, il faut qu'il
enregistre un bon nombre d'opérations et qu'il ait fonctionné sur une période assez longue.
Des statistiques sur la fréquence d'utilisation, 1'évolution des performances par étudiant,
I'évolution moyenne des résultats et autres seront enregistrées et analysées pendant la phase
de validation de l'outil. Les étudiants et les enseignants seront consultés au sujet de
l'accessibilité, de l'ergonomie, de I'efficacité de I'outil, ainsi que de la stimulation
pédagogique qu'il génere. Pendant cette phase, les points forts et les points faibles doivent
étre identifiés pour d'une part consolider les acquis bénéfiques de l'outil, et d'autre part

proposer des solutions en vue d'améliorer l'efficience de la méthode.



Phase 4 : Mise a jour de l'outil

Dans cette phase, il faut tenir compte des résultats de validation de l'efficacité de l'outil. [l y a
une mise a jour pédagogique consistant a réviser la méthode, I'environnement et I'approche
de la formation. Il y a également une mise a jour technique consistant a actualiser la banque
de données, les tests et les outils utilisés par le module pédagogique. Au terme de la phase 4,

le cycle reprend a la phase 1.

0.3 Organisation du mémoire

Ce mémoire contient six chapitres. Le chapitre 1 traite de la dimension pédagogique de ce
travail de recherche. Il présente des notions analogiques qui seront nécessaires afin de
comprendre les analyses présentées dans ce mémoire. Il comporte une section dédié¢e a la
conception d’un outil pédagogique qui vise I’intégration efficace de ces notions chez des
¢éleves ingénieurs. Le chapitre 2 fait I’état de 1’art des dispositifs amplificateurs RF avec une
contrainte d’opération bas voltage, et un souci d’efficacité énergétique. Il fait aussi 1’état de
I’art des techniques utilisées pour combattre les effets de I’interaction RF dans des circuits
CMOS. L’orientation de notre travail de recherche y est justifiée, a la lumiere de ces deux
aspects. Le chapitre 3 présente une étude théorique détaillée du régulateur, dans une approche
par schéma bloc qui couvre I’amplificateur opérationnel, puis les autres composantes du
montage. Il contient aussi les analyses effectuées pour optimiser les performances du
régulateur par rapport a notre problématique de recherche. Le chapitre 4 montre les résultats
des simulations effectuées sur le régulateur en présence d’une charge isolée en RF, et
constitue en fait une étape de validation des performances. Le chapitre 5 est consacré au
régulateur en situation d’infiltration RF. Les tests effectués dans ce chapitre permettent
d’évaluer I’effet de I’infiltration sur des circuits de type CMOS tels que ce régulateur, et de
proposer une technique de désensibilisation efficace. Le chapitre 6 présente quant a lui le
layout du régulateur, avec une compensation qui permet d’optimiser 1’utilisation de la bande

passante dans le cadre d’une transmission W-CDMA.



0.4 Contributions scientifiques de ce travail de recherche

0.4.1 Au plan pédagogique

Les contributions identifiées dans ce mémoire au plan pédagogique sont :

e proposition d'une nouvelle méthodologie d'intégration de concepts analogiques a I'ETS
pour améliorer le cheminement d’¢éléves ingénieurs en électronique analogique ;

e montage d’'une banque de questions permettant la révision, 1’approfondissement et
I’application des connaissances en électronique analogique ;

e implémentation de la banque de questions dans un outil pédagogique destiné a la

formation d’éléves ingénieurs en électronique analogique (premiére version).

0.4.2 Au plan technique

Les contributions identifiées dans ce mémoire au plan technique sont :

e ¢tude et simulation couvrant les domaines DC et AC d'une structure CMOS récente
appelée «Recycled Folded-Cascode» ;

e design d'un circuit CMOS consommant un courant de 5 pA, destiné a la polarisation de la
structure «Recycled Folded-Cascode» ;

e réduction drastique du courant de polarisation consommé par le montage «Recycled
Folded-Cascode», passant de 800 uA (tel que proposé dans la littérature) a 135 pA ;

e proposition d'une méthodologie de simulation visant a évaluer les effets de I’infiltration
RF dans des régulateurs de tension CMOS destinés aux amplificateurs intégrés RF ;

e design d'un circuit totalement en technologie CMOS, polarisé a bas voltage, consommant
un trés faible courant de polarisation et capable de réguler la tension base-émetteur d’un
amplificateur RF intégré GaAs HBT consommant un courant de 20 mA, pour une

puissance RF d’entrée d’environ 20 dBm ;



e désensibilisation des perturbations RF grace a un effet d'amortissement et de filtrage
permettant de limiter la chute de la tension de sortie de 100 mV avec un courant de 20
mA dans la charge, afin de retrouver une régulation a 97% ;

e diminution de la bobine d’isolation grace a la technique de désensibilisation, ce qui
favorise I’intégration sur puce ;

e conception de lay-out du régulateur (technologie TSMC CMOS 0.18 pm).

0.4.3 Communications et publications dans des conférences avec comité de lecture

Constantin, N., G. Ayissi Eyebe et V. Nerguizian. 2010. « A New Pedagogical Tool for the
Training of Engineers in Analog Electronics ». Proceedings of the Canadian
Engineering Education Association.

Constantin, N. , G. Ayissi Eyebe et V. Nerguizian. 2010. « Un nouvel outil éducatif pour la
formation des ingénicur(e)s en électronique analogique ». In 78¢ congres de

l'Association Canadienne et Frangaise pour I'Avancement des Sciences (ACFAS).
(Montréal, 10-14 mai 2010)

G. Ayissi Eyebe, V. Nerguizian et N. Constantin. 2011. « A very low current CMOS voltage
regulator for RFIC power amplifiers ». In symposium CREER (Centre de Recherche
en Electronique et Radiofréquence du Québec). (Montreal, 14-15 septembre 2011)

G. Ayissi Eyebe, V. Nerguizian et N. Constantin. 2012. « Régulateur CMOS fonctionnant a
basse tension et a faible consommation de courant pour amplificateurs RF intégrés ».
In 80e congres de l'Association Canadienne et Frangaise pour l'Avancement des
Sciences (ACFAS). (Montréal, 7-11 mai 2012)

G. Ayissi Eyebe, V. Nerguizian et N. Constantin. « A low current CMOS voltage regulator
including RF desentisization for RFIC power amplifiers ». (accepté au IEEE -
Canadian Conference of Electrical and Computer Engineering. (CCECE) - 2012)
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CHAPITRE 1

DIMENSION PEDAGOGIQUE DE LA RECHERCHE

1. RAPPELS THEORIQUES ET DIMENSION PEDAGOGIQUE DE LA RECHERCHE (PLAN DU CHAPITRE)
1.1 : Les MOSFET 1.2 : Ampli-op a CMOS 1.3 : Etude du feedback 1.4 : PSIRE
. Physique et . Amplificateurs de base - Utilités . Mise en contexte
caractérisation > L] Cascode et Folded- 9 Ll Stabilité 9 . Ergonomie
. Modeéles petit signal Cascode - La régulation de - Structuration
. Polarisation active L] Performances d’un tension . Type de questions
- Non linéarités ampli-op . Réponses

Ce chapitre parle de la dimension pédagogique de notre travail de recherche. Il introduit des
notions analogiques qui seront utiles pour la compréhension des analyses de ce mémoire. A
la section 1.1, il présente le transistor MOSFET (de I’anglais Metal Oxide Field Effect
Transistor), composant électronique de base utilisé dans les circuits étudiés dans ce travail de
recherche. Son exploitation comme amplificateur et les circuits électroniques associé€s sont
abordés a la section 1.2. Etant donné que nous ambitionnons de contrdler la tension de
polarisation d’un amplificateur intégré RF, la section 1.3 parle des notions relatives a la
régulation de tension. La section 1.4 qui cloture ce chapitre traite de la mise en forme de la
banque de questions dans un module pédagogique proposé dans la premicre partie de ce
travail de recherche. Nous tenons a préciser que ce chapitre ne présente pas vraiment
d’explication détaillée. Il contient par contre beaucoup de références, ce qui permettra aux

lecteurs intéressés d’y trouver de plus amples explications.

1.1 Les MOSFET

La section 1.1.1 présente la structure du MOSFET et ses courbes d’analyses intrinséques. La
section 1.1.2 aborde son comportement dans un contexte de petit signal, et la section 1.1.3 est

consacrée a la polarisation active.
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1.1.1 Physique et caractérisation

1.1.1.1 Structure

Le transistor MOSFET présente une structure symétrique dans laquelle deux régions de
dopage identique sont encastrées dans une région de dopage différent. Le dopage peut étre
défini comme étant ’action d’accroitre la population des porteurs de charges libres positives
ou négatives dans une région électriquement neutre, de telle sorte qu’ils deviennent
majoritaires comparativement aux autres charges dans ladite région. Il est ainsi possible de
former des régions de type N avec une prédominance de charges négatives appelées
¢lectrons, et des régions de type P avec une prédominance de charges positives appelées
trous. Les transistors sont des composants électroniques formés de régions dopées N et P.
Leur fonctionnement dépend des dimensions, de la disposition et des caractéristiques de ces

régions, ainsi que de la polarité des tensions qui leur sont appliquées.

Gr(i?:le D
Source Drain

Mince couche
d’oxvde

B
Substrat

Figure 1.1 Structure du transistor NMOS
Adaptée de Razavi (2008, p. 290)

Supposons que nous ayons deux régions de type N encastrées dans une région de type P.
L’une des régions N sera reliée a une électrode appelée source (S), et ’autre sera reliée a une

¢lectrode appelée drain (D). La région mitoyenne de type P est reliée a une électrode appelée
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substrat (B, de I’anglais « Bulk »). La région du substrat qui sépare la source du drain est
isolée de la quatrieme électrode appelée grille (G), a I’aide d’une mince couche d’oxyde
(Figure 1.1). L’agencement des couches donne une structure verticale de type Métal
(électrode) — Oxyde — Semi-conducteur (substrat), laquelle justifie I’appellation MOS pour ce

type de transistor.

1.1.1.2 Approche qualitative du fonctionnement du MOSFET

L’étude qualitative présentée ici est une analyse du comportement électrique du MOSFET,
en fonction de la polarité des tensions grille-source (V) et drain-source (Vpg) appliquées a

ses ¢lectrodes, ainsi que le montre la Figure 1.2.

P
1
Figure 1.2 Tensions et courants dans un NMOS
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 240 ; 254)

Le courant entrant dans la grille est nul, a cause de I’isolation apportée par la couche d’oxyde
(Ic = 0). Suite a I’application d’une tension positive a la grille (Vz;g > 0), les trous sont
refoulés du haut vers le bas du substrat, a cause de I’effet capacitif de la couche d’oxyde. A
I’inverse, quelques électrons sont attirés vers la grille. Lorsque la tension V5 augmente, ces
migrations s’accentuent et il se crée progressivement une région du substrat dans laquelle le
dopage tend a s’uniformiser avec celui de la source et du drain. Cette région est appelée

« canal », et elle détermine la typologie du transistor. Un transistor comme celui que nous
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¢tudions, ayant un canal majoritairement formé d’électrons est de type NMOS (représenté a
la Figure 1.3(a)). A I’inverse, il existe des transistors de type PMOS, avec un canal
majoritairement formé de trous (représenté a la Figure 1.3(b)). De fagon générale, le substrat
n'apparait pas dans la représentation électrique du transistor parce qu'il est connecté au
potentiel le plus bas du circuit pour les NMOS, et au potentiel le plus haut circuit pour les

PMOS (Sedra et Smith, 2010, p. 256).

¢ — G—

S D
(2) NMOS (b) PMOS

Figure 1.3 Représentation électrique des MOSFET
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 247;256)

Revenons a la Figure 1.2. Lorsque la tension V¢ atteint une valeur Vi appelée tension de
seuil du transistor, la concentration des électrons devient suffisante pour qu’un courant
circule a travers le canal (Gray, 2009, p. 39). Les phénomeénes électriques dans le canal
peuvent alors étre étudiés en lui conférant une « profondeur » (Vg5 — Vyyy) (Sedra et Smith,
2010, p. 240). Contrairement a la tension Vs qui tend a enrichir le canal en extirpant les
¢lectrons du bas du substrat, I'application d'une tension Vj¢ tend a I’appauvrir en balayant les
¢lectrons d'un bout a l'autre du canal, par 1’action du champ électrique qui en découle. La
tension Vps induit en réalité un gradient de potentiel dont le profil est approché par la Figure
1.4 adaptée (Razavi, 2008, p. 296). Au point ou la tension Vs compense la profondeur du
canal, on parle de "pincement du canal". Ce point survient lorsque la condition (1.1) est
remplie, définissant au passage la tension de saturation du transistor Vp ¢4+ ou la tension Vyy,

de I’anglais « overdrive voltage » (Sedra et Smith, 2010, p. 235) :

Vps = VDs,sat = Vovn = Vs — Vrun (L.1)
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|

VGS - VTHN

|

Figure 1.4 Profil du potentiel dans le canal en fonction de Vds
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 296)

Les électrons qui sont proches du drain subissent un champ électrique plus intense que ceux
qui sont proches de la source. La circulation du courant entre le canal et le drain reste
possible a travers le champ électrique qui prévaut dans cette région, suivant une loi
indépendante de Vs (Razavi, 2008, p. 297). Si le pincement se produit a une longueur du
canal Lgsr < L, la longueur résiduelle du canal AL provoque un effet de modulation qui a un
impact sur l'intensité du courant (Sedra et Smith, 2010, p. 254). Cet aspect et bien d’autres
sont abordés dans la section suivante, qui présente de facon quantitative les approches

qualitatives précédentes.

1.1.1.3 Approche quantitative et formalisme de base du MOSFET

Soit I, le courant a travers le canal, appelé aussi courant de drain. Nous 1’appellerons aussi
courant du transistor en raison du fait que I; = 0. Son intensité peut étre déterminée a partir
de I’égalité (1.2), ou Q; est la charge par unité de longueur du canal et vy est la vitesse de

dérive des électrons (Razavi, 2008, p. 298) :

Ip = QL X vy (1.2)

La couche d’oxyde a une épaisseur t,, et une capacité par unité de surface C,,. W étant la

largeur du transistor, sa capacité par unité¢ de longueur est de WC,,. Le potentiel €lectrique
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en un point d’abscisse x du canal est de [(V;g — Vyyy) — V(X)]. Ainsi, la charge par unité de

longueur Q; est donnée par :

QL = CoxWI[(Vgs — Vrun) — V()] (1.3)

La vitesse des électrons est donnée par le produit de leur mobilité avec 1’intensité du champ
¢lectrique (Razavi, 2008, p. 299) :

av
UNzﬂnlEl zﬂna (14)

Compte tenu des équations (1.2), (1.3) et (1.4), le courant du transistor est tel que :

av

- (1.5)

Ip = unCoxW[(Vgs — Veun) — V()]

En intégrant sur ’ensemble du canal, c’est-a-dire une longueur L et une différence de

potentiel Vjg, nous avons (Razavi, 2008, p. 299):

x=L V(x)=Vps
| hdr= [ G (Vs = Vi) = Vv (1.6)
V(x)=0

Par suite, nous obtenons (Razavi, 2008, p. 299) :

|4
UnCox T [2(Vgs — Vrun)Vps — Vgs] (1.7)

~
S

I
N =

Aux faibles valeurs de Vg, le terme au carré est négligeable. Nous avons :

w
Ip = ID,triode = UnCox— (VGS - VTHN)VDS (1.8)
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Le MOSFET se comporte ainsi comme une résistance R;; commandée par la tension Vi

(Razavi, 2008, p. 301) :

. W (1.9)
Ib.trioae HnCox T~ Vs = Veun)

Cette situation correspond a la premiére partie de I'analyse qualitative, I'inversion progressive
de polarité du canal par la tension Vg diminuant sa "résistance" a la circulation du courant, a
travers la concentration des électrons. Le transistor est dit polarisé en région triode. Par
ailleurs, (Razavi, 2008, p. 303) démontre que l'intensité du courant I, atteint une valeur

constante et maximale au point de pincement du canal telle que :

1 w
Ip =dp max'= E.uncox_ (Vs — VTHN)2 (1.10)

Le transistor est dit polarisé en région de saturation. Cette condition est valable pour des

valeurs de Vs respectant la condition (1.11) :

Vps = (Vgs = Vrun) (L.11)

En définissant le paramétre de transconductance du procédé B’y et le paramétre de
transconductance du MOSFET [ respectivement aux égalités (1.12) et (1.13) (Sedra et
Smith, 2010, p. 238), nous pouvons réécrire l'expression du courant I, dans (1.10), a 1'aide de
'expression (1.14) :

.BIN = UnCox (1.12)

(1.13)

w
By = tnCox T

1 W 1
Ip = E.B NTVOZV = E:BNVOZV (1.14)
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1.1.14 Caractéristiques intrinséques du NMOS

Les caractéristiques intrinséques abordées ici sont la caractéristique de transfert et la

caractéristique de sortie.

Caractéristique de transfert
La caractéristique de transfert donne la variation du courant I, en fonction de la tension V.
Elle peut étre tracée a partir du montage de la Figure 1.5, et présente l'allure illustrée a la

Figure 1.6.

-+
VGS

K

Figure 1.5 Montage utilisé pour tracer la
caractéristique de transfert du NMOS
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 249)

21,

Pente =

GS VTH

VTHN VGS

Figure 1.6 Caractéristique de transfert du NMOS
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 251)
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La caractéristique de transfert montre bien que le courant circule dans le transistor a partir
d’une tension Vig = Vpyy, d’oi la courbe croit avec une pente g, = dlp/dV;s, qui

représente la transconductance du transistor (voir section 1.1.2.1)

Caractéristique de sortie
La caractéristique de sortie donne la variation du courant I, en fonction de la tension Vpg.
Elle peut étre tracée a partir du montage de la Figure 1.7, et présente l'allure illustrée a la

Figure 1.8 (Razavi, 2008, p. 306) :

Figure 1.7 Montage utilisé pour tracer la
caractéristique de sortie de NMOS
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 249)

La caractéristique de sortie délimite deux zones : la région triode dans laquelle le transistor se
comporte comme une résistance Ry, et la région de saturation dans laquelle le courant est
pratiquement constant et égal a Ipg,.. La fronticre entre les deux régions est a
Vps = Vgs — Vryn. La caractéristique de sortie met également en évidence 1’effet Early
associ¢ a I’effet de modulation de canal, qui apparait si le pincement du canal se produit a
Lesr < L (Figure 1.4). 11 est caractéris€ par un parametre A appel€ coefficient de modulation
du canal, qui peut étre associé a une résistance équivalente de sortie 7, d’aprés la relation

(1.15) tirée de (Sedra et Smith, 2010, p. 255) :

1
— =2y (1.15)

o
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En tenant compte de 1'effet de modulation du canal, l'intensité du courant I, peut étre réécrite

de I'égalité (1.14) a I'égalité (1.16) ci-dessous :

1_, W
Ip=5B'y 7 Vov(1+aVps) (1.16)

Région triode Région de saturation

1 1
Ipsar = EﬁN(VGS — Vyun)?

R, ———————————
ds ﬁN(.VGS - VTHN)
N I
Ip l | J,
|
|
|
|
7 |
bsat \— ——~— ~—~"p®@@ - - - - - - - - -"-—"-—"»f¥"-—-\o-F -
| /-
: Effet Early :
I Pente 1/7,
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
! >
Vos — Vrun
VDS

Figure 1.8 Caractéristique de sortie du NMOS
Adaptée de Razavi (2008, p. 306)

1.1.1.5 Cas du PMOS

Le comportement électrique du transistor PMOS peut étre déduit de celui de NMOS par
dualité. I1 faut pour cela considérer deux différences majeures. La premicére est la polarité des
tensions. En effet, le PMOS ayant un substrat de type N, il faut plutdt considérer des
tensions Vg, Vps et Vryp négatives pour analyser son comportement. Ensuite, il faut tenir
compte du fait que la source du PMOS est connectée au plus haut potentiel du circuit Vjp. Le

formalisme correspondant est présenté aux équations (1.17) pour I’intensité du courant du
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transistor, (1.18) pour la résistance du PMOS en région triode, et (1.19) pour la condition

traduisant la condition d’opération en mode de saturation.

1w 1 (1.17)
Ip = Efﬁ P|VOVP|2 = EBP'VOVPlz
o Vps B 1 (1.18)
ds — -
Ibtrioae g, % Vovel
Vps < Vgs + [Vrypl (1.19)

Nous définissons au passage les paramétres 8'p, Bp et Vyyp aux équations respectives (1.20),
(1.21) et (1.22), qui sont les équivalents respectifs des paramétres 'y, By et Vo, pour les

NMOS.

B'p = tpCox (1.20)

w (1.21

Bp = .uPCoxT )
|V0VP| = |VGS| - |VTHP| (1.22)

1.1.1.6 En résumé

L’état d’un transistor dépend de Vg qui fixe la profondeur du canal, et de Vps qui fixe sa
longueur effective. Le pincement du canal délimite la frontiére entre un comportement
résistif du CMOS commandé par la tension Vg, et un comportement en source de courant.
L'effet de modulation du canal intervient au cas ou le pincement survient avant la fin du
canal. Il introduit une légere variation du courant en fonction de Vps. Le Tableau 1.1

récapitule le fonctionnement statique des MOSFET.
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Tableau 1.1 Etats des transistors en fonction des tensions Vgs et Vps

BLOQUE
PMOS | |Vgs| < [Vryel

Vps < Ve =V 1
bs ¢ TN Triode Rys =
VGS = VTHN VD < VG - VTHN ABNVOVN

NMOS

ps = Vos = Vrun Saturation | [, = 1 BaVErn (1 + AVps)
D NVYovn DS
Vb 2 Ve = Vrun 2

Vps < Vs + |Vrypl 1
bs as rHp Triode Rjs =—7—
VD < VG + |VTHP| ﬁPIVO‘/Pl

PMOS | |[Vgs| = [Vryel
Vps < Vs + [Vruel ) 1 5
Saturation | [, = E:BPVOVP(]- + AWps)

Vp < Vg + [Vrysl

1.1.2 Modzéle petit signal BF et HF

1.1.2.1 Modéle petit-signal

Le mode petit signal est valide pour un signal variable dont ’amplitude est inférieure au
dixieme de la valeur DC (Malvino et Bates, 2008, p. 306). Dans ces conditions, nous
pouvons représenter le transistor soit par le modéle hybride en © de la Figure 1.9, ou le

modele en T de la Figure 1.10, tous les deux tirés de (Sedra et Smith, 2010, p. 290) :

<
>
Ves ImVes :: To

S

Figure 1.9 Modé¢le équivalent petit signal
hybride en @ du MOSFET
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 290)
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Figure 1.10 Mod¢le équivalent petit
signal en T du MOSFET
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 290)

La résistance d’entrée est infinie a cause de 1’isolation effectuée par la couche d’oxyde. La
transconductance g, traduit la capacité du transistor a transformer une variation de tension

en entrée en variation de courant de sortie. Pour le MOSFET (Sedra et Smith, 2010, p. 290) :

ol 21
Im = 55— = 2BVoy =\2BIp == (123)
GS ov

Comme nous le verrons par la suite dans ce mémoire, le choix du modele équivalent dépend

du type d’amplificateur étudié.

1.1.2.2 Résistances aux électrodes du MOSFET

La connaissance des résistances aux électrodes du MOSFET facilite le calcul du gain et
I’analyse des effets de charge. Il est utile de connaitre certaines de ces résistances illustrées
de la Figure 1.11 a la Figure 1.13, dont nous rappelons les expressions ici. Ces figures sont

tirées de la deuxiéme page de couverture du livre (Razavi, 2008).
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alternative
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(b) Cas du PMOS

Figure 1.11 Résistance vue de la grille d’un MOSFET
Tirée de la deuxiéme page de couverture de Razavi (2008)
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(a) Sans dégénération

I Rin,) =1+ gmro)Rs + 19

= gerRS
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alternative RS

—
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alternative

(b) Avec dégénération

Figure 1.12 Résistance vue du drain d’un MOSFET
Tirée de la deuxiéme page de couverture de Razavi (2008)

VDD

r N
L Tﬁnﬁ = l/gm

(a) Sans modulation du canal

VDD

A+0
1
‘I:_ | Rins = g_//ro

m

(b) Avec modulation du canal

Figure 1.13 Résistance vue de la source d’un MOSFET
Tirée de la deuxiéme page de couverture de Razavi (2008)
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Aux basses fréquences, nous pouvons retenir les faits suivants :

e La résistance d’entrée a la grille d’un MOSFET est infinie. Cette situation reste vraie tant
qu’il n’y a pas de résistance de feed-back a la grille, tel que dans (Boylestad, 2010, p.
499) ;

e Larésistance vue au drain d’un MOSFET est sa résistance 1y ;

o [L’effet de dégénération (présence d’une résistance connectée entre la source et la masse
en AC) multiplie la résistance vue du drain d’un facteur g,, 7, appelé gain intrinséque du
transistor (Gray, 2009, p. 199) ;

e Larésistance vue a la source d’un MOSFET est proche de 1/g,,,.

1.1.2.3 Modéle petit signal hautes fréquences

Aux hautes fréquences, les modeles présentés a la section 1.1.2.1 ne sont plus valables. Le
nouveau modele doit tenir compte de deux phénomenes : 1’effet capacitif de la grille et le
I’effet capacitif du substrat, qui justifie sa séparation avec la source (Sedra et Smith, 2010, p.

701). Il est présenté a la Figure 1.14.

== C, v < 4
Gs ImVes ImpVps = T0 =Cpp

= Css

Figure 1.14 Modg¢le équivalent petit signal HF du MOSFET
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 704)

Avant tout chose, précisons qu’il faut tenir compte de la capacit¢ de chevauchement de la
couche d’oxyde, due au fait que la grille déborde sur le drain et la source d’une longueur

totale de L,,, (Figure 1.1), avec (Sedra et Smith, 2010, p. 702) :
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0.05L <L,, <0.1L (1.24)
La capacité associée a ce chevauchement est C,,,, qui se superpose a celles de 1'effet capacitif
a la grille.

Cop = WLoyCox (1.25)

Effet capacitif de la grille

L’effet capacitif de la grille est modelé par trois les capacités Cgg, Csp et Cqp. La capacité
C;p couvre toute la couche d’oxyde, et prévaut uniquement lorsque le transistor est bloqué,
c’est-a-dire en 1’absence de canal. Elle n’apparait pas dans le fonctionnement du transistor

(Sedra et Smith, 2010, p. 702) :

(CGB)blocage = WLCyx + Coy
(1.26)
(CGS)blocage = (CGD)blocage =0

Pour un fonctionnement en zone triode, il existe une uniformité dans le canal qui permet de

répartir la capacité de grille en deux parties égales (Sedra et Smith, 2010, p. 702) :

1
(CGS)triode = (CGD)triode = EWLCox + Coyp
(1.27)

(CGB)triode =0

Avec le pincement du canal, la capacité C;p s’annule et la capacité C est telle que (Sedra et

Smith, 2010, p. 702) :

2
(CGS)saturation = §WLcox + Coyp
(1.28)

(CGB)saturation = (CGD)saturation =0
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Effet capacitif du substrat

Cet effet traduit la contribution de capacités Cpp( et Cspo associées aux jonctions PN inverses
drain-substrat et source-substrat (Gray, 2009, p. 54). Dans les cas ou la tension inverse de ces

jonctions est non nulle, les expressions de Cpp et Csp sont données par les égalités (1.29) et

(1.30) suivantes (Sedra et Smith, 2010, p. 703) :

[ Vos (1.29)
Csp = ———
/ v,
14—7%5 (1.30)

1.1.3 Polarisation active

La polarisation d'un transistor consiste a fixer son point de fonctionnement statique. Elle peut
se faire de maniere passive a I’aide de résistances ou de maniére active a I'aide de sources de
courant et de miroirs de courant par exemple. Dans le cadre de ce mémoire, nous utiliserons
la polarisation active. Les deux types de polarisation sont néanmoins largement documentées
dans des références telles que (Sedra et Smith, 2010), (Malvino et Bates, 2008), (Boylestad,
2010) ou (Razavi, 2008). Rappelons tout d’abord qu’une source de courant délivre un
courant constant, indépendamment de la charge. Elle doit idéalement présenter une haute
impédance de sortie relativement a sa charge (Baker, 2010, p. 270). La Figure 1.15 présente
une source de courant NMOS simple. En effet, pour un transistor polaris¢é en zone de
saturation, le courant de drain est constant et dépend uniquement de V, les autres parametres
étant fixés par la technologie. Il en est de méme pour la Figure 1.16 qui présente une source
de courant simple a8 PMOS. Les Figure 1.15 et 1.16 sont adaptées de la référence (Razavi,

2008, p. 334).
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Rou[ =Ty

1
l Ip = Elln ox (VE ~ Vran)?

Figure 1.15 La source de courant simple a NMOS
Adaptée de Razavi (2008, p. 334)

VDD
VDD

1
lID =M Cox [(VDD =Ve) = [Vegpll?

Vo o—1 > @

Figure 1.16 Source de courant simple a PMOS
Adaptée de Razavi (2008, p. 334)

Vpp

Voul + |vm:|L :"——l
/|

P e
VP = VDD - |VOV| - |VTHP|

Figure 1.17 Miroir de courant PMOS
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 528)
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La Figure 1.17 présente un miroir de courant qui réplique en P’ le courant circulant au point

P, avec un facteur multiplicatif M :

Inep = M X 1 (1.31)

L’impédance de sortie de ce miroir de courant est R,,; = 1y, ce qui est relativement faible.
Pour I'augmenter, nous pouvons exploiter 'effet de dégénération présenté a la Figure 1.18, en
superposant les transistors en sortie (Sedra et Smith, 2010, p. 538). Avec ce miroir de
courant, la résistance de sortie augmente typiquement de Ryyr = 7o @ Royr = gm1é- La plage
dynamique en sortie diminue cependant suivant la relation (1.32), avec la symétrie entre les

potentiels Vp et Vp, :

Vp = Vp, = Vpp — 2|Voy| — 2|Vrypl (1.32)
VDD
1 : M

+
Vovl+ Vrgel |I——|

1 =MxI
Il lRep

+

L4 Al
[Vovl + Vrypl | |

P’ 2
{ Raut = ImTo
P <

Vp =Vpp —2|Voyl| — 2|Vyypl

Figure 1.18 Miroir de courant PMOS télescopique
Adaptée de Sedra et Smith (2010, p. 1001)

Une diminution de (2|Vyy| + 2|Vrypl) peut étre critique dans le contexte de bas voltage.
Ainsi, nous présentons le miroir de courant «wide-swing » a la Figure 1.19 qui, tout en
conservant la méme résistance de sortie que le miroir de la Figure 1.18, conserve la méme
plage dynamique que celui de la Figure 1.17 :

Ve = Vir = Vop — Vov| = [Vrupl (1.33)

\

[ -
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Vpp
+ 1 : M
Fr— l Tnep = M x I
Voi:
[Vovl + |Vruel bias

Il L 4 Z
d P'| Rout = g™

P
Vi =Vpp —Vorl = Vgpl

Figure 1.19 Miroir de courant PMOS "wide-swing"
Tirée de Sedra et Smith (2010, p. 1001)

1.2 Revue des amplificateurs de base

I1 existe trois configurations de base pour les amplificateurs 8 MOSFET : le montage source
commune, le montage grille commune et le montage source suiveuse. Pour chacune de ces
configurations, nous allons présenter le schéma de principe, donner la résistance d'entrée R;,,,

la résistance de sortie R,,; et le gain A,,. Nous évoquerons aussi le montage cascode.

1.2.1 Montage source commune (Figure 1.20)

—I lgmAV
Tav I:

-<
R v
e |7

— — ?-l—

Figure 1.20 Montage de principe
d'une configuration source commune
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La résistance d'entrée est infinie, a cause de 1'isolation a la grille (Figure 1.11(a)) :
Ri, = oo (1.34)

La résistance de sortie est constituée de la résistance R, en parallele avec la résistance ry au

drain du transistor (Figure 1.12-a) :

Rout = Rp/ /70 (1.35)

Enfin, le gain peut étre déterminé en remarquant qu'une variation AV de la tension v;,, cause
un incément g,,AV du courant de drain, qui se traduit par une variation —g,,Rp,AV de la
tension de sortie. Le rapport entre les deux variations de tension donne le gain en tension 4,

de la configuration source commune :
Ay = —=gmRp (1.36)
1.2.2 Montage source commune avec dégénération (Figure 1.21)

Comparativement au montage précédent, la résistance de dégénération ne modifie pas la
résistance d'entrée :

R, = o (1.37)
La résistance de dégénération augmente la résistance de sortie (Figure 1.12(b)) :

Roue = RD//(gerZ ) =Rp (1.38)

Pour le gain, la transconductance est réduite d'un facteur (1 + g,,R) par effet de rétroaction

série (Gray, 2009, p. 199) :

ImRp

- 1.39
1+ gmRs ( )

v:
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Figure 1.21 Montage de principe d'une configuration
source commune avec dégénération

1.2.3 Montage grille commune (Figure 1.22)

|  +
L T—gmAV

J_AV RD E Vout
+

Vin G\!

- |

Figure 1.22 Montage de principe d'une
configuration grille commune

Une variation AV de v, provoque une variation —AV de v, Il s'en suit une variation de

—gmAV du courant du transistor, et une variation g,, R, AV de la tension de sortie. Le rapport

entre les deux variations de tension est le gain en tension de la configuration grille commune:
Ay = gmRp (1.40)

La résistance d'entrée est déterminée a partir de la Figure 1.13(b) :

1
Rin = —/ /7y (1.41)
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La résistance de sortie est la méme que celle du montage source commune sans dégénération
(Figure 1.13-b):
Rout = Rp//1o (1.42)

1.2.4 Montage source suiveuse (Figure 1.23)

Figure 1.23 Montage de principe
d'une configuration source suiveuse

La résistance d'entrée est déterminée a partir de la Figure 1.12(a) :
Rip, = © (1.43)
La résistance de sortie est déterminée a partir de la Figure 1.13(b) :

1 1.44
Royt = /7o ( )
Im

Le gain en tension dans cette configuration est donné par 1’égalité (1.45) (Sedra et Smith,

2010, p. 303), généralement trés proche de 1 car en général R;, > 1/g,, :

A, =—2—
1 (1.45)

R, +—
LTg

m
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1.2.5 Amplificateurs cascode (Figure 1.24)

Exemple de

charge active

CHARGE

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

| | 17 If i

r N = gmlgmlrﬂl V,: |

VG ._I M On bmsl._l M3 |
A . | |J Tor = Gm3GmaTos
Ve Iq M, I Ton = Im29mi1To1

<
| 3
|||
+
J1
=

in

(a) Schéma de principe

(b) Montage a charge active

Figure 1.24 Montage cascode
Adapté de Sedra et Smith (2010, p. 506;511)

Le montage cascode utilise la méthode de la Figure 1.24(a) pour augmenter le gain
(dégénération). Cette méthode peut étre combinée avec le choix d’une source de courant
comme charge active, ce qui contribue encore plus a augmenter le gain (Figure 1.24(b)).

Dans ce cas, le gain est donné par la relation suivante :

Ay = —gm1(op//Ton) = —9m1tl(GmaT02)//T0111(Gm3T03)/ /T04l} (1.46)

L’un des inconvénients de cette méthode est que I’effet de dégénération utilis€ pour
augmenter le gain réduit malheureusement la plage dynamique de sortie. Cet aspect peut étre
critique dans le cadre de I’opération a bas voltage. La configuration Folded-Cascode est une

configuration qui permet de combattre cette limite. Elle est présentée a la section 2.3.2.1.




1.3 La régulation de tension par rétroaction négative

1.3.1 Justification et structure générale de la rétroaction négative
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La régulation par rétroaction négative consiste au contrdle d’une variable par un mécanisme

qui tend a minimiser I’écart entre un échantillon de cette variable et une valeur de référence.

Le schéma bloc d’un montage régulateur de tension inspiré de (Baker, 2010, p. 1100; Gray,

2009, p. 554; Sedra et Smith, 2010, p. 804) est présenté a la Figure 1.25. La chaine directe

(encore appelée boucle ouverte) est constituée d’un amplificateur opérationnel de gain Ay po.

Le bloc de rétroaction négative i rameéne une fraction V,,; de la tension de sortie au

comparateur X, qui évalue son écart vis-a-vis de la référence Vzgr. Le mécanisme de

rétroaction négative consiste a rapprocher YV, autant que possible de la référence Vzpp

(mécanisme de comparaison assurant la régulation).

+

VRE F g

€=Veper —YVour

Av_BO

lthUu[

P

Vout

Figure 1.25 Montage de principe de feed-back
Adapté de Gray (2009, p. 554)

La relation entre le gain en boucle ouverte Ay po et le gain en boucle fermée Ay pr du

régulateur est donné a 1’équation (1.47) (Baker, 2010, p. 1100) :

AV_BF =

Vout _ AV_BO

Veer 1+ YAy po

(1.47)
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L’erreur statique du montage que nous appellerons & est donnée a 1’équation
(1.48) (Golnaraghi et Kuo, 2010, p. 261). Une faible erreur statique traduit une bonne qualité

de la régulation.

VREF
=Veer —YWout =57—7—7— .
1.3.2 Effets statiques et dynamiques de la rétroaction négative

Stabilisation du gain

Le gain en boucle fermée est donné a I'égalité (1.47). Avec un gain Ay po suffisamment
éleve, le gain Ay pp sera stable et égal a 1/vy (Gray, 2009, p. 554). Ainsi, plus le gain en

boucle ouverte est ¢levé, plus le gain en boucle fermée est stable.

A _ AV_BO AV_BO »>1 _ 1
V_BF — 1 + 1/)AV_BO V_BF — lp

(1.49)

Désensibilisation du gain

La variation relative du gain en boucle fermée est donnée a (1.50) (Sedra page 809) :

(dAV_BF> _ 1 <dAV_BO> (1.50)
Ay g 1+ YAy go \ Av po .

Cette égalité montre que la sensibilit¢ du montage en boucle fermée est inférieure de celle en

boucle ouverte d'un facteur (1 + 1/JAV_BO), appelée facteur de désensibilisation.

Elargissement de la bande passante

En suivant I’approximation effectuée par (Baker, 2010, p. 1102) qui considére la tension en
boucle ouverte et la tension en boucle fermée comme des systeémes du premier ordre, nous

avons :
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_ Ay o

Ay po(s) = 1+—s (1.51)

Wo_Bo

_ Ay pr
Ay pr(s) = ;5 (1.52)

Wo BF

Une substitution de 1’équation (1.51) dans 1’équation (1.52) montre que le gain est diminué

de (1+ Ay o), et que la bande passante est augmentée de la méme valeur :

Ay po(s)=-LE2 _Aveo
A oo 1+ YA
AVBF(S) = v.s0(5) =2 AV_BF(S) = Y g_BO (1-53)

1+ YAy po(s) +
(1 + 1/)AV_BO)¢UO_BO

En effet, par identification de 1’égalité (1.52) a (1.53), nous obtenons :

Ay po
Ay pr = 1+ 94y 5o (1.54)
Wo gr = (1 + l/)AV_BO)wO_BO (1.55)

Amélioration des résistances d’entrée et de sortie

Idéalement, un bon amplificateur de tension doit avoir une haute impédance d'entrée et une
faible impédance de sortie (Razavi p. 623). La rétroaction négative tend a améliorer ces
impédances. Dans le cas d’un amplificateur de tension, la résistance d'entrée est augmentée

d’un facteur (1 + ¢AV_BO), tandis que la résistance de sortie est diminuée du méme facteur.

Les deux résistances sont ainsi améliorées d’un facteur (1 + l/JAV_Bo) (Baker, 2010, p. 1105).
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1.3.3 Stabilité du feed-back

Une rétroaction négative est un mécanisme de controle basé sur la différence entre la valeur
échantillonnée et la référence. Avec une rétroaction positive, la valeur échantillonnée
s’additionne a la référence, ce qui par défaut de mécanisme de contrdle provoque une
oscillation du systéme. Ainsi, deux contraintes appelées conditions de Barkhausen (Baker,

2010, p. 777) s’imposent pour maintenir la stabilité du feed-back :
WAy po(j)|=1 (1.56)

arg (4y o(jw)) = —180° (1.57)

Parmi les critéres permettant d’évaluer le degré de stabilit¢é d’un systéme, la référence
(Golnaraghi et Kuo, 2010, p. 77) en suggére trois : le critere de Nyquist, le critére de Routh-
Hurwitz et I’analyse du diagramme de Bode. Nous avons choisi d’illustrer le dernier critére a
la Figure 1.26. Le degré de stabilité peut ainsi étre estimé sur le diagramme de Bode du
systéme, a travers deux grandeurs appelées marge de phase (PM) et marge de gain (GM)
(Golnaraghi et Kuo, 2010, p. 456). Elles donnent les écarts qui séparent la phase et le gain du

systéme des conditions de Barkhausen :

GM:[IIJAV—BOUG))]|arg(1pAV_30(jw))=—180° (1.58)

PM = [180° — arg (A, 4o (jw))]| (1.59)

|pAy po(jw)|=1
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Figure 1.26 Illustration de la marge de phase et de la marge de gain
Adaptée de Kuo et Golnaraghi (2003, p. 457)

1.34 Exemple d’un amplificateur opérationnel a gain positif

L’exemple du montage a ampli-op a gain positif a été choisi car il s’agit du type de

régulateur utilisé¢ dans ce mémoire. Il est illustré a la Figure 1.27.

Vper

Vout

Figure 1.27 Régulateur de tension a gain positif
Adapté de Razavi (2008, p. 383)

\P>

L=
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1.3.4.1 Gain en boucle fermée

En considérant I’ampli op comme idéal, (¢ = 0, v;,,, = Vi, = Vrgr), la tension de sortie
Vout €t la tension de référence Vzgr seront liées par une relation de diviseur de tension, qui

donne le gain du montage en boucle fermée :

V. R
out — 1 +-L (1.60)

VREF Rin

Ay pr =
1.3.4.2 Incertitude et gain minimal

L’équation (1.60) donnant le gain du systéme en boucle fermée a la section précédente est

valable avec une incertitude § telles que (Malvino et Bates, 2008, p. 741) :

0 =—x100 1.61
1+ 94y 5o (1.61)

L’incertitude maximale correspond au gain minimal :

S = X 100
max 1+l/)(AV_Bo) (1.62)

min
Une incertitude de 0.1% par exemple correspond a un gain YAy gy de 60 dB.

1.3.4.3 Effet de charge du module de rétroaction

L’effet de charge du module de feed-back est déterminé par le schéma de principe de la
Figure 1.28 (Baker, 2010, p. 1113). R; est la résistance d’entrée de I’ampli-op et R,,; est la

résistance de sortie de ’ampli-op. Ry, est la résistance du bloc de feed-back vue de ’entrée

et Ry, est la resistance du bloc de feed-back vue de la sortie. Pour un circuit régulateur de
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tension, elles sont déterminées par les schémas de la Figure 1.29 pour Ry, et la Figure 1.30

pour Ry, tous les deux tirés de (Baker, 2010, p. 1115) :

Ryo = Rf + Ry, (1.63)

Ryi = Re//Rin (1.64)

Rin
I_’ YR R <_l
Ru L 1

Figure 1.28 Schéma de principe des résistances de I’ampli
du régulateur de tension
Adapté de Baker (2010, p. 1113)

Rwi R'

Rir|

Bloc de rétroaction :

Figure 1.29 Schéma de principe
pour déterminer la résistance Ry
Tiré de Baker (2010, p. 1115)
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in
Bloc de rétroaction : ¥

Figure 1.30 Schéma de principe
pour déterminer la résistance Ryo
Tiré de Baker (2010, p. 1115)

Le schéma équivalent total du régulateur tenant compte de ’effet de charge du module de
rétroaction tiré de (Gray, 2009, p. 560; Malvino et Bates, 2008, p. 737; Sedra et Smith, 2010,
p. 823) est donn¢ a la Figure 1.31, ou R;f est la résistance d’entrée du régulateur et R, ¢ est la
résistance de sortie du régulateur. Elles dépendent de R; et R,,,; qui sont les respectivement la

résistance d’entrée et de sortie du régulateur seul, ainsi que du module de feedback (Ry,; et

Ryo)-

+
+
Vrer R;f é C)AV,BFVREF Vour

R

Figure 1.31 Circuit équivalent de I’ensemble
Tiré de Sedra et Smith (2010, p. 823)

Rif et R,y sont données par les €quations (1.65) et (1.66), tirées des (Baker, 2010, p. 1112;
Gray, 2009, p. 559)
Rif = Ri(1+ YAy po) (1.65)

Rout

Rop = 2 ,
4 (1 + l/)AV_BO) (1.66)
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1.4 Banque de questions et module pédagogique

14.1 Mise en contexte

A L'école de technologie supérieure (ETS), une période typique de deux ans sépare le cours
d'¢lectronique analogique du baccalauréat (ELE200 — Circuits électroniques) et celui de
niveau maitrise (SYS861 — Microélectronique Analogique) (Figure 1.32). Cette période est
préjudiciable a l'assimilation des notions transmises lors du cours ELE200. Par ailleurs,
certaines notions doivent étre introduites aupres de I’étudiant avant de commencer le cours
gradué¢ SYS861. Il est donc important de réviser et d’approfondir les notions du premier
cours, et d’encourager l’application de ces connaissances pour aider les étudiants a
développer des compétences. Nous avons ainsi monté une banque de questions traitant de
quelques thémes relatifs a I’¢électronique analogique. Nous 1’avons implémentée grace a un
outil pédagogique qui permet la révision permanente des notions enseignées lors du cours
ELE200, et favorise une bonne préparation des étudiants intéressés par un cursus analogique,

a passer le cours SYS861.

Période typique de 2 ans séparant
les cours complémentaires

1% année 2°™ année | 3*meannée [ 4*™ annce 1% année
B. Ing

Figure 1.32 Mise en contexte pédagogique
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1.4.2

Ergonomie

Pour étre efficace, il est important que 1’outil proposé soit simple d’utilisation et reste facile

d’acces. Pour cette raison, nous avons choisi de I’'implémenter grace au logiciel Microsoft

Excel, qui est assez répandu et utilis¢ dans de nombreuses applications. En plus, il permet le

développement d’une interface simple, et dispose de commandes pour la collecte et 1’analyse

de statistiques nécessaires pour évaluer le module. Le module sera disponible au sein du

réseau intranet de I’ETS, auquel ont accés tous les étudiants et les enseignants.

1.4.3

Structuration

L’outil pédagogique est divisé en trois volets :

e le volet révision destiné a la révision des notions de base en électronique ;

e le volet approfondissement destiné a consolider les notions acquises lors du cours

ELE200 ;

e le volet application visant a développer des compétences par I’application des notions

abordées dans les deux précédents volets.

MODULE PEDAGOGIQUE

REVISION

APPLICATION

ML POLARISATION DES

TRANSISTORS

AUX COMPOSANTS
DEBASE

LES
AMPLIFICTAEURS A
BITETFET

EXTENSION DES
COMPOSANTS DE
BASE

EXTENSION DES
AMPLIFICATEURS

L'AMPLI OP ET SES
PERFORMANICES

L4 RETROACTION
HEGATIVE

EFFETMILLER ET
REPONSE EN
FREQUENCE

DESIGH D'UNE
SOURCE DE
COURANT

Figure 1.33 Structuration des volets et des sections associées au sein du module pédagogique
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Chaque volet comporte trois sections, traitant de certaines notions d'électronique analogique
(Figure 1.33). Chaque section comporte des sous-thémes. A titre d’exemple, ceux de la
section « Introduction aux composants de base » du volet « Révision » sont présentés a la
Figure 1.34. Dans chaque sous-théme se trouvent des questions a travers lesquelles I’étudiant
¢évalue son niveau de connaissances ou de compétences dans des domaines précis. Ainsi, les
¢tudiants ont recours a cet outil non seulement en tant que moyen de révision, mais aussi en
tant qu'outil d'autoévaluation. Les enseignants peuvent 1’utiliser comme outil d’évaluation.

Les types de questions auxquels ils peuvent avoir recours sont présentés a la section suivante.

NIVEAU(: REVISION

SOUS-THEME I': LA DIODE

THEME":
SOUIS-THEME IIi: LE TRANSISTOR BIPOLAIRE (BJT)

INTRORUCTION AUX COMPOSANITS DEBASE

SOUS-THEME Il LETRANSISTOR A EEFETIDE CHAMP (FET)

RETOUR AUMENY DV MODULE J

Figure 1.34 Exemple de sous-théme présent dans le module pédagogique

144 Types de questions

Les Figure 1.35 a Figure 1.41 qui suivent sont présentées ici seulement dans le but de
montrer ’allure générale de ce que 1’étudiant voit sur 1’écran d’ordinateur. Le type de
questions dépend de la section concernée. Les questions de type VRAI/FAUX sont beaucoup
utilisées indépendamment du volet (Figure 1.35). La complexité des questions augmente du
volet « Révision » au volet « Approfondissement », et de ce dernier au volet « Application ».

L’étudiant est ainsi amené a augmenter son niveau d’analyses d’un volet a I’autre.
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ISJLE—THEMEZ i LETRAMSISTOR BIPOLAIRE I

GUESTION 1.1.2.4: Quiz ¥raifF aus - BJT

Fiépandre par vrai ou faus

VRAL  FAUR
1. On peut inverser le collectenr et I"émettenr d®un EIT sans anmm probléme. Le montage fonctionnera de la méme fagon.

2. Un BIT peut tont & fait &tre bloqué (I = 0) méme si sa tension base-émetteur est de 0.7V,

3. Un BIT fonctionne exactement conume denx dindes en téte-béche, le point commmn entre les anodes des diodes étant labase du BIT.

4. Le fonctionmement du BIT est celui d™un dipéle collectenr-émettenr conunandé par le conrant de hase,

Figure 1.35 Question de type VRAI/FAUX

Le volet approfondissement développe une approche plus analytique et plus documentée.
Elle fait appel a des questions graphiques découlant de 1’analyse du fonctionnement, des

courants ou des tensions dans le circuit (Figure 1.36).

Q jon LLLh : @ i hi diede Zener

Soit le montage de la figure 2.1.1. Supposons que ¥y = 5.7V,

Le transistor O a une tension de sewil VBE = 0.7, On a ¥i = 20%. Cocher les affirmations justes :

. Latension de sortie st vigalie & ¥, = 57, méme si la tersion d'entrée varis quelqe peu.

2. La dinds Tener permet anssi de ségnler o tersion Lentrée ¥, lovsque la tension de sortie ¥, varie,
3.V, peut szmenter indéfiniment, on s togjouss ¥, = 5V,

4. Lorsqae La tension ¥, sgmente, le comrvant ; sngmente mais Vy veste constant, Ainsi, , ne varie pas
5. Lewsque la tersion ¥, angmente, le eomvant T; angmente mais Vy veste romstant. &insi, V, ne varis pas

&. Lorsque la tension ¥V, suit les variations de la tension V,.

7. Le coeffirient de température de la diode Dy est positif.

Figure 1.36 Question graphique

Le volet application encourage 1’utilisation des notions acquises dans des problémes réels, en
déployant une approche plus interactive qui associe des calculs, des courbes, des graphiques

et plus de commentaires (Figure 1.37).
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5. La question 2 nous a permis d'insérer les capacités parasites. Dans cette question, il s'agit de calculer les différents gains avant d'appliquer le théoréme de Miller

a. La capacité Cp est entre les potentiels Vg et Vb. Quelle est la valeur de Al =VgVb 7

VALIDER

b. La capacité Crm est entre les potentiels Ve et Vb. Quelle est la valeur de A2 =VeVb ?

c. La capacité Cgd est entre les potentiels Vout et Vg, Quelle est la valeur de A3 = Vout'Vg ?

Figure 1.37 Question d’application

14.5 Les réponses

A la fin de chaque série de questions, I’étudiant peut choisir de retourner au menu du module,
de retourner au menu de la section pour aborder un autre sous-théme ou de voir les réponses

(Figure 1.38).

RETOUR AU MENY DU MODULE

RETOURAUMENY DU THENE

REPONSES

Figure 1.38 Choix de I’étudiant a la fin du
questionnaire

Si I’étudiant choisit de voir les réponses, elles apparaitront sous forme de cases cochées
relativement aux questions de types VRAI/FAUX ou des questions directes (Figure 1.39).
Pour certaines questions, des commentaires sont disponibles, pour aider 1’étudiant & mieux
comprendre les réponses données (Figure 1.40). Dans le volet application, certains calculs
sont demandés a 1’étudiant. Il entre des réponses qui sont ensuite comparées a un
solutionnaire pour poser un diagnostic afin que 1’étudiant sache si c’est réponses sont
correctes avec la mention « BRAVO », ou incorrectes avec la mention « FAUX ». Apres
plusieurs essais, 1’étudiant peut finalement demander les solutions en appuyant sur 1’onglet

« REPONSES ? », et elles d’afficheront (Figure 1.41).



SOUS-THEME 1 : LA DIODE I

QUESTION 1.1.1.a : Quiz VraifFaux - diode

Riépondre par vrai ou faus YRAl Faux

1. La photolithographiz =st tn procéis dans la & des diodes, des

b

Un semi-conductevr =st vn matérias qui n’est ni isolant, ni conductenr.

w

La diode contient deux types de porteurs de chargs différents - les &lectrons =t les trous.

4. Dans un semi d E les charges

sont : l=s trous comme charges positives ot les Slectrons comme charges négatives.

x| X | X X | X

Dans vn semi-conductenr dopé de tvpe P, las porteurs minoritaires sont les &lectrons ot dans vn semi-conductevr dopé de tvpe N, les porteurs minoritairas sont las trous.

6. L'ancds d'vns diods st 3z typs N

Figure 1.39 Réponses aux questions de type VRAI/FAUX

Parmi les montages suivants, cheisir la représentation petit signal correcte de I'amplificateur de 1a figure 1.2.1-3. Les capacités Ces du BJT et Cpg du FET ne sont pas prises en compte.
.
e —
Ry l Ck cga
hifeity e
RBIIRB2 Ve RC|[RGI|IRGZ vaut E
Commentaire
REIREZ RS{IRL
]
Ra|RE2 Ve REIRGIRGE
T
ix
Les défauts : le drain du JFET doit &tre mis
RE1 & lamasse. Par aileurs, la capacoté CC2
estune capacité de découplage. Elle ne

Jy doit pas apparitre dans le ciruit petit signal.

Figure 1.40 Réponse a une question graphique et commentaires

6. En caleslant lzs capactides dz Miller daprés

formules ci-dessous, donner l=s valsurs das & entss capacitds (=n pF)

Ce

cuM1 FAUX
M1 BRAVO

CgsM1 FAUX
Cum2 FAUX
M2 BRAVO

CgsM2 FAUX

Figure 1.41 Réponse aux calculs dans le volet application, avec diagnostic
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1.4.6 Stimulation pédagogique

L’outil pédagogique ainsi présenté permet a 1’étudiant de faire une révision de certaines
notions de base en ¢€lectronique analogique, de les approfondir et de faire une application des
connaissances. De nombreux tests sont disponibles pour lui permettre d’évaluer son niveau
de connaissances ou de compétences. Le type de questions choisies quoique simple, demande
un niveau d’analyse de plus en plus élevé dans le cadre de 1’approfondissement, puis celui de
I’application des connaissances. Les calculs du volet application encouragent 1’utilisation
directe des notions. Des commentaires sont disponibles pour clarifier certaines réponses
aupres de I’étudiant en cas de besoin. Les étudiants sont accompagnés des enseignants en tant
qu’évaluateurs mais aussi ressources d’appoint, pour les aider a mieux comprendre les
réponses et les commentaires du module. La disponibilit¢ permanente du module et sa
simplicité peuvent concourir a une stimulation pédagogique autour des notions de
I’¢lectronique analogique. Pour évaluer I’efficacité du module, il est important de tenir des

statistiques sur son utilisation et 1’évolution moyenne des tests effectués.






CHAPITRE 2

ETAT DE L’ART DES REGULATEURS DE TENSION CMOS A BAS VOLTAGE
DANS UN CONTEXTE D’INFILTRATION RF

2. ETAT DE L'ART (PLAN DU CHAPITRE)

2.1 : Miniaturisation 2.2 : Infiltration RF et MMIC 2.3 : Régulateurs bas 2.4 : Synthése
. Le concept = Position du probléme voltage
. Challenges associés 9 Ll Pré-distorsion > - Circuits proposés >
. Cas des inductances ] Orientation de la L] Les OTA
et interaction CMOS- recherche L] Recycled Folded
RF Cascode

L’une des productions scientifiques de base traitant du design des circuits intégrés de type
MMIC (de I’anglais Monolithic Microwave Integrated Circuit) est (Pucel, 1981). Elle aborde
non seulement le volet du design électrique, mais également celui de la fabrication. Il en
ressort que 1’approche monolithique, qui intégre les composants et les liaisons sur le méme
substrat ou la méme surface de semi-conducteur, suscitait déja des projections optimistes
quant a la miniaturisation des composants, la fiabilité des circuits et I’efficacité du processus
de fabrication. A l'inverse, certaines limites comme les difficultés de tests, les difficultés de
déverminage, et surtout Dinfiltration parasite des ondes RF au moyen du « cross-talk »'
préoccupaient déja les chercheurs. Par la suite, de nombreuses contraintes se sont imposées
dans le cadre du design des MMIC, ainsi que le montre le diagramme des compromis et des
interdépendances dans (Razavi, 1999). Ce chapitre présente certains aspects de 1'évolution
du design des MMIC, de facon a préciser les défis et les exigences actuelles en la matiére,
surtout par rapport a notre problématique de recherche. La section 2.1 traite de la
miniaturisation des composants micrométriques. Au rang des défis créés par la
miniaturisation des inductances d’isolation en particulier, la section 2.2 traite des problémes
d’infiltration RF, qui sont au cceur de ce travail de recherche. Dans des conditions
d’opération a bas voltage et a bas courant, la section 2.3 présente des techniques de circuit
utilisables a des fins de désensibilisation vis-a-vis des perturbations RF. Enfin, la section 2.4

cloture le chapitre en situant 1'état de 1'art relativement a notre problématique de recherche.

"'Voir section 2.2.1
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2.1 La miniaturisation

2.1.1 Présentation du concept

Avec I’'implantation des composants électriques et de leurs connexions sur le méme substrat,
I’approche monolithique permet d’augmenter la fiabilité des circuits RF, en limitant les
pertes en ligne et les problémes rencontrés par 1’utilisation de connexions externes (Pucel,
1981). Elle permet aussi de réduire les dimensions des circuits complexes et favorise a ce
titre I’intégration d’un plus grand nombre de composants sur une surface réduite. Sur les
gaufrettes servant a la fabrication, les composants peuvent ainsi étre intégrés avec une plus
grande densit¢. Conformément a une hypothese énoncée en 1975 par Gordon Moore, co-
fondateur de la compagnie Intel, le nombre de transistors sur une méme surface de puce pour
les circuits numériques CMOS devait doubler tous les deux ans. La précision de cette théorie
en a fait une loi. Elle a pos¢ les jalons de la course a I’infiniment petit, et érigé le concept de
miniaturisation au centre des préoccupations des chercheurs en microélectronique. Cette
exigence est d’autant plus pertinente que le colt d’une puce est proportionnel a la surface
qu’elle occupe sur la gaufrette de fabrication. Les concepteurs sont ainsi amenés a réduire au
maximum les dimensions des puces, sans toutefois sacrifier ses performances. Ils font face
pour cela a de nombreux défis regroupés au sein d’une théorie dite de la mise a 1’échelle,

présentée a la section suivante.

2.1.2 Théorie de 1a mise a I’échelle et défis associés

La théorie de la mise a I’échelle est applicable lorsque les dimensions des transistors sont
diminués d’un facteur S tel que : S < 1 (Baker, 2010, p. 152). Elle comporte de nombreux
défis pour les concepteurs. Le chapitre 2 de la thése (Deshpande, 2002) évoque en détails les
contraintes associées a la mise a 1’échelle des transistors, relatives aux dimensions de la

couche d’oxyde et du canal, ainsi qu’a la mod¢lisation des effets électriques et du bruit.
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Avec la diminution de la longueur du canal par exemple, la dynamique des porteurs de
charges ¢électriques dans le canal est modifiée de telle sorte que la relation strictement linéaire
entre leur vitesse et leur mobilité donnée a I’équation (1.4) n’est plus valide, ébranlée par la
saturation de leur vitesse. Ce phénoméne influence les équations qui régissent le courant du
transistor, sa fréquence de transition ou sa transconductance (Gray, 2009, pp. 59-65). Par
ailleurs, la diminution de la longueur du canal augmente la proportion des courants de fuite,
modifie la tension de seuil du CMOS et augmente la fragilit¢ de la couche d’oxyde (Baker,
2010, p. 154). Evoquons aussi le fait que la mise a I’échelle des transistors s’accompagne
d’une baisse des grandeurs électriques comme la tension d’alimentation ou la puissance
consommeée, ce qui réduit les plages dynamiques, et accentue la contrainte d’opération a bas
voltage et bas courant d’une génération a I’autre. Toutes ces contraintes constituent de vrais
défis pour les concepteurs de circuits analogiques. A I’inverse, la mise a 1’échelle des
transistors peut s’avérer bénéfique dans le cadre de I’¢lectronique numérique. La réduction de
la longueur du canal s’accompagne par exemple d’une augmentation de la vitesse des circuits
(Gray, 2009, p. 59). La baisse de la tension d’alimentation permet de consommer moins de

courant au repos et d’augmenter la vitesse de commutation (Deshpande, 2002).

Les incertitudes suscitées par la mise a I’échelle peuvent étre limitées en optant pour un
procédé de fabrication robuste. En effet, tous ces aspects font I’objet d’analyses et de tests
dans le processus de maturation d’un procédé de fabrication. D’ailleurs, les remarquables
performances atteintes en matiere de miniaturisation sont largement tributaires de ces
procédés (Gray, 2009, p. 59). Dans le cadre de ce mémoire, nous avons choisi le procédé
TSMC 0.18 um, qui est assez robuste, tout en offrant des performances de vitesse appropriée

pour ce travail de recherche.

2.1.3 Miniaturisation des inductances d’isolation et thématique CMOS-RF

Le développement et I’amélioration des procédés de fabrication ont été déterminants pour
répondre aux besoins technologiques de plus en plus croissants dans le domaine de la

microélectronique. L’un des résultats probants obtenus dans ce cadre est la diversification



54

des composants micrométriques. Chacun d’entre eux comporte des forces et des faiblesses
par rapport a la réalisation d’une fonction. Les transistors HBT par exemple s’imposent pour
le traitement de la puissance RF, grace a leur gain élevé en courant et leur robustesse aux
hautes fréquences. Les transistors CMOS quant a eux sont utilisés pour 1I’implémentation des
fonctions numériques, avantagés par la trés haute densité d’intégration qu’ils offrent, leur
faible consommation de courant statique et leur rapidité grandissante. Les techniques
d’encapsulation unifiant ces types de composants ou des technologies différentes sur le
méme substrat ont favorisé 1’émergence des systemes mixtes. Par exemple, des circuits en
technologie CMOS et des amplificateurs RF en technologie GaAs HBT peuvent étre intégrés
sur des supports uniques appelés MCM (de 1’anglais Micro-Chip Module). La thése (Noonan,
2005) présente et développe la thématique des MCM, avec les détails sur quelques procédés

de fabrication.

Avec cette cohabitation, il existe donc une problématique CMOS-RF, émanant du manque
d’isolation que nous avons précédemment évoqué, méme avec les procédés de fabrication
actuels (Lederer, 2006). Elle est renforcée par une tendance de la recherche qui ambitionne
de faire du CMOS un composant capable de réaliser a la fois des fonctions analogiques (RF),
et des fonctions numériques sans dégradation de performances de part et d’autre (Fong, 2002,
p. 1). L’une des solutions apportées pour la résoudre est d’isoler les circuits CMOS des
signaux RF, grace a une inductance appelée RF-Choke. Dans les MCM, elle sert par exemple
a isoler le circuit de polarisation de ’amplificateur intégré RF (Ferri, 2001, p. 23; Misra,
2004, p. 472). En effet, I'impédance du RF-Choke étant proportionnelle a la fréquence, elle se
comporte comme un court-circuit pour les signaux DC, et comme un circuit ouvert pour les
signaux RF. Cette inductance doit étre suffisamment élevée pour bloquer le signal RF a la
fréquence considérée. Pour ce faire, elle occupe malheureusement beaucoup d’espace, ce qui
contraint les concepteurs a limiter ses dimensions. La thése (Chirala, 2007, pp. 19-22)

présente a cet effet quelques techniques de miniaturisation des inductances.

Cette miniaturisation des inductances s’accompagne d’une réduction de I’isolation, et

favorise I’infiltration des signaux RF dans le circuit de polarisation. Il s'impose donc un
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compromis entre la miniaturisation de l'inductance pour préserver la surface de puce et
l'isolation pour laquelle les performances du systéme sont acceptables. Ce compromis est au
coeur de notre travail de recherche, dont l'un des objectifs sera de trouver l'inductance
minimale qui permet d'optimiser les performances du régulateur dans un contexte de fortes
perturbations RF. La section suivante aborde plus en détails I’état de 1’art de I’interaction RF

dans les MMIC.

2.2 Infiltration RF dans les MMIC

221 Position du probléme

Parmi tant d’autres publications scientifiques, le probléme d’interaction RF dans les MMIC
est abordé par (Pucel, 1981), qui situe sa cause dans la propagation des ondes a travers le
substrat soit le mécanisme connu sous le nom de « crosstalk ». La thése (Lederer, 2006, pp.
85-96) développe plus largement les causes et les impacts de cette thématique, et présente
des modeles associés aux effets de ce phénomene. Les avancées en recherche dans la
modélisation des transistors aux fréquences RF permettront de comprendre avec de plus en
plus de précision les effets dus a I’infiltration non désirée des signaux RF dans les sections
analogiques, tels que les circuits de polarisation. Dans cette logique, plusieurs modéles ont
¢té proposés afin d’intégrer les non-linéarités, le bruit et les défauts qui apparaissent aux
fréquences RF dans les transistors. Pour ce qui des HBT, citons (Degachi et Ghannouchi,
2008) qui a propos¢ une méthodologie d’extraction des parametres petit signal basée sur la
mesure et 1’analyse des paramétres S (Abrie, 2009, p. 17), ainsi que (Chen, Bo et Zhiliang,
2006) qui a plutdt proposé une modélisation statistique robuste vis-a-vis des changements de

procédé.

Dans le cas des transistors CMOS, (Enz, 2002) fait 1’état de I’art dans ce domaine et propose
un modele valable dans toutes les régions d’opération DC du CMOS. Ce mode¢le intégre
notamment 1’effet nocif des dipdles internes aux fréquences RF, aspect ¢galement développé

par (Gray, 2009, p. 31). Il integre aussi les effets du bruit, tout comme (Minkyu et



56

Hyungcheol, 2003), qui ont étudié en particulier I’impact du bruit de substrat sur la tension
de grille d’'une MOSFET. En source commune, ce type de modele permet de prévoir la
sensibilité du signal d’excitation a la grille par exemple. Plus récemment, (Bronckers et al.,
2009) ont propos¢ une méthodologie de prédiction de 1’effet des perturbations RF, basée sur

des simulations électromagnétiques.

En marge de la possibilité de prédire les effets de I’infiltration RF avec des modeles de
transistors performants, deux possibilités s’offrent au concepteur. La premicre est celle de
prévenir ’interaction RF entre le signal RF et la section des circuits analogiques de la
polarisation, afin d’empécher la dégradation des performances du régulateur. La deuxi¢me
possibilité est de favoriser cette interaction de facon contrdlée, dans le but de I’exploiter pour
justement produire un effet de linéarisation de 1’amplificateur par pré-distorsion. Nous
abordons bri¢vement cette derni¢re approche dans la section 2.2.2, et nous justifions par la

suite I’approche de désensibilisation qui a été retenue dans notre travail a la section 2.2.3.

2.2.2 Techniques utilisées pour exploiter I’interaction RF

Plusieurs techniques sont proposées dans la littérature pour exploiter les effets de
I’interaction entre signaux RF et circuits de polarisation. Nous en évoquerons deux types : la
pré-distorsion par la réinjection du signal RF dans le circuit de polarisation a travers un
circuit de couplage (section 2.2.2.1), ainsi que la compensation et 1’adaptation du signal RF
infiltré de fagon non désirée, afin de I’exploiter pour également produire un effet de pré-
distorsion (section 2.2.2.2). La section 2.2.3 parle de ’orientation de ce travail de recherche

vers la prévention de ’interaction RF par désensibilisation.

2.2.2.1 Pré-distorsion par réinjection de la puissance RF

Pour avoir une idée de la technique de pré-distorsion de signaux RF, on peut par exemple se
référer a la thése (Shirvani Mahdavi, 2003, pp. 86-87), qui en donne une illustration trés

accessible. Nous pouvons la résumer dans les termes suivants : connaissant la dégradation du
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gain et de la phase provoquée par la distorsion au sein d’un circuit, la pré-distorsion consiste
a introduire en amont, un bloc dont le comportement en gain et en phase est complémentaire

de celui du systéme, afin d'aider I'ensemble a conserver son gain et sa phase (Figure 2.1).

PRE-DISTORSION

PRE-DISTORSION AMPLIFICATEUR *
AMPLIFICATEUR

Phase | Phase 4 ) Phase .

Figure 2.1 Illustration de la pré-distorsion
Tirée de Shirvani Mahdavi (2003, p. 87)

Dans cette section, nous présenterons certaines techniques de pré-distorsion qui utilisent une
partie du signal RF. Nous commencerons par les transistors HBT, dont la chute du gain est en
partie liée a la chute de la tension de polarisation base-émetteur Vgg, comme 1’expliquent
(Kim, Noh et Park, 2002). Ils proposent de la combattre a l'aide d'un circuit qui injecte dans
le transistor actif, un courant dont l'intensit¢é augmente avec la puissance RF, afin de
contrecarrer la distorsion survenant au méme moment dans ce transistor. Cette solution est
implémentée grace a un couplage capacitif, un circuit de polarisation et un autre transistor
HBT. Elle permet de récupérer 18 dB de gain et de réduire la distorsion de phase de 20°. Ce
concept de pré-distorsion par couplage capacitif a été étendu plus tard dans la publication
(Kim, Noh et Park, 2003), en utilisant cette fois-ci une diode polarisée en inverse, dont la
capacité augmente aux hautes fréquences. (Sowlati et Luo, 2000) pour leur part proposent

une technique de pré-distorsion dans laquelle un transistor en paralléle avec le transistor
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d’entrée préléve une partie du courant et la réinjecte dans le transistor actif, en fonction de la
puissance incidente. Avec cette technique, 1’efficacité énergétique augmente de 57.5% a

61.5%, et la puissance maximale de sortie de 1.6W a 2.2W.

Pour ce qui est des transistors CMOS, une technique a été proposée par (So-Bong et Sang-
Gug, 2000). C’est un mécanisme qui controle la compression de la tension Vg d’un
amplificateur NMOS par I’effet inverse produit dans un transistor PMOS (Figure 2.2). Une
fraction de la puissance d’entrée est détournée dans un circuit de pré-distorsion, qui la
réinjecte de fagon dynamique dans 1’ampli. Cette technique utilise aussi le couplage RF, et

arrive a augmenter 1’efficacité énergétique du montage aux basses fréquences.

Voo

Cco uplage

AMPLI

P I “:

Figure 2.2 Pré-distorsion analogique de So-Bong et Sang-Gug (2000)

2.2.2.2 Pré-distorsion par rectification du signal RF

Les effets de pré-distorsion peuvent aussi €tre obtenus sans utiliser un effet de couplage entre
le signal et le circuit de polarisation, comme dans les exemples précédents. Pour un circuit de

polarisation a transistors bipolaires, il est démontré dans (Noh, Yom et Park, 2005) que la
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rectification du signal infiltré a I’aide d’une jonction base-émetteur peut étre contrdlée en
ajustant le courant de polarisation du transistor, et en filtrant le signal RF a I’intérieur du

circuit de polarisation.

2.2.3 Orientation de notre travail de recherche

La pré-distorsion par techniques de circuits présente des limites en termes d’amélioration des
performances des amplificateurs MMIC (Cripps, 2006, p. 407). C’est en partie a cause des
difficultés citées par (Shirvani Mahdavi, 2003, p. 86), qui parle des particularités de chaque
design, des non-linéarités, et évoque les variations de température, du procédé ou de tension
d’alimentation. La pré-distorsion par couplage capacitif RF a cependant produit de bons
résultats avec le transistor HBT. Son utilisation avec le transistor CMOS ne concerne que
l'efficacité énergétique aux faibles courants, qui sera traitée dans ce mémoire par d'autres
moyens (voir section 3.2.2). La question de savoir si les résultats atteints dans le cadre du
HBT peuvent étre atteints avec un circuit de polarisation CMOS par un mécanisme
¢quivalent a la rectification dans les jonctions base-émetteur reste posée (sans nécessiter un
circuit de couplage). Mais il y a aussi un manque de résultats de recherche sur les techniques

qui préviennent contre les effets d’interaction RF dans les circuits de polarisation CMOS.

Dans le présent travail de recherche, nous avons choisi d’améliorer cet aspect précis, en
espérant que cela facilitera aussi les travaux futurs visant a exploiter I’interaction du signal
RF injecté intentionnellement ou infiltré pour fins de pré-distorsion. La logique est que les
effets négatifs de I’interaction d’un signal RF infiltré par un mécanisme de couplage non
intentionnel ne doivent pas nuire aux effets de pré-distorsion recherchés a travers un circuit
de couplage RF dédié. D’ou I'importance d’investiguer sur les mécanismes d’interaction RF
et les techniques pour les contrer. Or, I’approche qui consiste a contrer I’interaction RF dans
le circuit de polarisation pour amplificateurs MMIC requiert des techniques de
désensibilisation d’amplificateurs opérationnels CMOS a basse tension et a bas courant
utilisées dans les structures de régulateurs de tension devant débiter des courants ¢élevés, en
présence de fortes perturbations RF. La se positionne 1’objectif de notre travail.

P~
W

..I"!,' o7

k!

L=



60

2.3 OTA et régulateurs en opération bas voltage

2.3.1 Régulateurs dans la littérature

Notre objectif de recherche est de concevoir un régulateur de tension fonctionnanta bas
voltage et a bas courant, tout en étant capable de fournir un courant de 20 mA dans la charge,
en présence de perturbations RF. Dans la littérature, il est difficile de trouver des montages
avec des spécifications couvrant tous ces aspects a la fois. Nous avons cependant pu en
trouver trois qui répondent a certains de ces aspects, dont les performances sont présentées au

Tableau 2.1.

Tableau 2.1 Comparaison de régulateurs a basse tension a bas courant de polarisation et a
forts courants de sortie

L Vpp | Polar. | Techno. | Gain DC PM Charge Iioad
Circuit

(V) | (mA) | (nm) (dB) (deg.) (mA)

(Ferri, 2001) + 1 - - 60 58 1pF 0.4-6.6
(Balan, 2003) 1.8 - 0.18 100 - 200 Q 0-5

(Chen, Bo et
_ 3.1 1.7 0.18 74 70 - 03-15
Zhiliang, 2006)

Tous ces montages sont implémentés en technologie de type CMOS 0.18 pm ou peuvent
I’étre. Le montage de (Ferri, 2001) est capable de débiter un courant maximal de 6.6 mA
dans une charge. Ce courant dépend de la tension différentielle d’entrée du systeéme, par
rapport a une tension de référence. Ce circuit ne régule pas vraiment la tension. Il s’agit
beaucoup plus d’un buffer de courant. L’intensité maximale reste cependant assez faible,
comparativement aux 20 mA visés dans ce mémoire. Le circuit de (Balan, 2003) utilise pour
sa part un mécanisme de feed-back en courant, afin de contrdler la tension et le courant dans
une charge de type R-C. Son gain en boucle ouverte est assez élevé, de ’ordre de 100 dB.

L’article ne donne cependant aucune précision sur la marge de phase. Il utilise un transistor
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buffer pour fournir le courant de charge, mais son intensit¢é maximale est de 5 mA, ce qui

reste toujours faible par rapport a notre objectif.

Référence
Band-gap
AMPLI-OP
Rf +
Ri" E Cload == C*) ILoad Vout

Figure 2.3 Régulateur de tension de Chen, Bo et Zhiliang (2006)

De son coté, (Chen, Bo et Zhiliang, 2006) utilise pratiquement le méme circuit que celui de
la Figure 1.27. Il est présenté a la Figure 2.3. La référence de tension est de type band-gap,
qui sont des références dont la polarisation ne dépend pas de la tension d’alimentation, et qui
sont extrémement stables en température (Gray, 2009, p. 315). Pour augmenter le courant
délivré a la charge, la structure dispose d’'un PMOS agissant en buffer. Elle est ainsi capable
de fournir un courant maximal de 15 mA a la charge, ce qui ne répond toujours pas a nos

exigences. Aussi, elle fonctionne a 3.1 V, contre 1.8 V dans notre cas.

Le premier enseignement que nous pouvons tirer de cette revue est 1’utilit¢ d’un transistor
buffer pour augmenter la capacit¢ du courant de sortie. Nous n’avons cependant pas assez
d’éléments pour faire le choix de notre ampli-op. En effet, les deux premieres références
occultent quelques informations sur les parameétres AC, et la troisiéme nécessite une capacité
de compensation a la sortie de I’ampli-op. La section suivante présente des circuits
d’amplificateurs opérationnels fonctionnant a bas voltage, et comportant certains intéréts vis-

a-vis de nos besoins.
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2.3.2 Les amplificateurs opérationnels fonctionnant a bas voltage

23.2.1 Structures d’origine et évolution

Le montage cascode présenté a la Figure 1.24 utilise des transistors du méme type dans une
configuration source commune, en cascade avec une configuration grille commune (PMOS
ou NMOS seulement). Le montage « Folded Cascode » (FC) a été introduit par (Ribner et
Copeland, 1984), suite aux recherches de (Jolly et McCharles, 1982) et (Allstot et Black,
1983). En intégrant des transistors complémentaires dans ses configurations source commune
et grille commune, il améliore le processus d’amplification et la plage dynamique d’entrée du

montage cascode (Figure 2.4).

L

Figure 2.4 Montage de principe du Folded Cascode
Tiré de Sedra et Smith (2010, p. 519)

Le FC s’est imposé comme le circuit de référence dans le cadre de I’opération bas voltage.
Dans la littérature, il est désigné par [’acronyme OTA, de [’anglais Operational
Transconductance Amplifier. L’un des premiers champs d’investigation sur le FC concernait
I’augmentation de sa plage dynamique d’entrée. C’est ainsi que la configuration CFC (de

I’anglais Complementary Folded-Cascode) a été introduite par (Vallee et El-Masry, 1994).
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Elle s’est avérée encore plus prometteuse dans le cadre de 1I’opération a bas courant et a bas
voltage. Elle a fait 1’objet de plusieurs recherches dédiées a 1’amélioration de ses
performances. (Roewer et Kleine, 2002) par exemple ont présenté trois configurations a CFC
qui augmentent le gain DC, la bande passante et la plage dynamique d’entrée des OTA.
L’une d’entre elles a été reprise par (Lipka et al., 2009) qui, en collaborant avec les auteurs
de D’article précédent, a ajouté un circuit d’amorgage, pour empécher le blocage de ’OTA.
Plus récemment, (Enche Ab Rahim et al., 2010) ont fait des recherches axées beaucoup plus

sur le produit gain-bande passante.

L’autre champ d’investigation sur le FC était I’amélioration de la plage dynamique de sortie
et du gain dans une opération a bas voltage. Les miroirs de courant se sont révélés essentiels
dans ce cadre, surtout avec leur utilisation comme charges actives. L’article (Rajput et
Jamuar, 2004) fait a cet effet une revue des miroirs de courants utilisables dans le contexte de
bas voltage. Il y propose un miroir de courant spécialement destiné¢ a 1’opération trés bas
voltage, repris par (Sai Praneeth et Saini, 2009), pour réaliser un OTA fonctionnant a 0.5V. Il
présente également les miroirs de courants proposés aux publications (Rajput et Jamuar,
2000) et (Rajput et Jamuar, 2001), avec de fortes impédances de sorties et permettant de les

utiliser comme charges actives, afin d’augmenter le gain.

La configuration CFC présente cependant une limitation majeure : elle exige beaucoup de
potentiels externes au circuit pour étre correctement polarisée. Cela crée des problémes
pratiques liés a I’espace des transistors du circuit de polarisation, le couplage entre les pistes

sur le substrat, ou la sensibilité par rapport a la tension d’alimentation.

2.3.2.2 CFC a polarisation automatique

La premiére publication introduisant le concept de polarisation automatique afin de
combattre la multitude des potentiels de polarisation du CFC est (Mandal et Visvanathan,
1997). Le circuit propos¢ dans cet article sacrifie quelque peu le slew-rate, mais fournit des

performances proches du circuit de (Vallee et El-Masry, 1994). 1l effectue méme une



64

amélioration du gain DC de 50 a 99 dB, grace a la technique de (Bult et Geelen, 1990), qui
réalise I’effet de dégénération avec un amplificateur opérationnel et un transistor CMOS. Les
travaux de (Mandal et Visvanathan, 1997) ont également été repris par (Song et al., 1999) qui
a pu éliminer six potentiels de polarisation et abaisser le minimum d’opération a 1.8V contre
6V (3V symétrique). Ce résultat a été atteint sans générer de bruit supplémentaire, tout en
conservant la méme surface de puce, et a I’aide d’un miroir de courant « Wide-swing »
(Figure 1.19) pour augmenter la plage dynamique de sortie. Il est cité a titre de comparaison
dans plusieurs articles. Dans la suite des montages CFC a polarisation automatique, (Ceperic,
Butkovic et Baric, 2006) ont proposé une version plus compacte, fonctionnant a plus faible

puissance et désensibilisée des variations du procédé.

2.3.2.3 Performances actuelles

Tableau 2.2 Performances actuelles de circuits a CFC

Vop Polar. Techno. Gain DC PM Charge
Circuit .
V) (nA) (um) (dB) (degrés) | (pF)
(Roewer et Kleine, 2002)° 2.5 150 0.8 60.1 81.1 5
(Ceperic, Butkovic et Baric, 2006) 33 406 0.35 56.7 70 1
(Song et al., 1999) 1.8 135 0.6 80.8 71 20
(Lipka et al., 2009) +1.5 400 0.25 85 55 2

Le Tableau 2.2 présente les performances actuelles de quelques montages a CFC. Ce sont des
montages avec de bons gains et une grande stabilité a en juger par la marge de phase (PM).
La consommation de courant de polarisation reste raisonnable, allant de 135 pA a 400 pA.
Cependant, ces montages sont implémentés dans des technologies plus anciennes que
CMOS-0.18 um. Les tensions d’alimentation sont supérieures a 1.8V, ce qui ne favorise pas
une opération a bas voltage. De plus, une configuration complémentaire tend a étre optimale

pour une référence symétrique des potentiels d’alimentation, ce qui peut étre une limite pour

* 11y a trois circuits. Nous avons pris le b parce qu’il se rapproche le plus des exigences de notre recherche
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le choix de référence a trés bas voltage. Nous pouvons enfin remarquer que dans son
fonctionnement, la structure CFC contient la méme dynamique que la structure FC, chacune
appliquée a une alternance du signal. Elles ont donc les mémes limitations. L’une d’entre
elles est 1’exploitation insuffisante des transconductances du circuit, ainsi que 1’a démontré

une recherche a I’origine d’une configuration appelée « Recycled Folded-Cascode ».

2.33 Recycled Folded Cascode

Le montage « Recycled Folded-Cascode », que nous désignerons RFC, a été introduit par
(Assaad et Silva-Martinez, 2009). Il peut étre per¢u comme étant une optimisation du FC
classique, grace a I’exploitation judicieuse des transconductances disponibles dans le
montage a travers les caractéristiques avantageuses des miroirs de courants. La technique
proprement dite est présentée a la section 2.3.3.1. Le facteur K, parameétre central du montage
est abordé a la section 2.3.3.2. La section 2.3.3.3 présente I’amélioration des performances

effectuées par ce circuit, ce que le RFC apporte de plus.

2.3.3.1 L’innovation technique

Vipr o—— Mo
- mib . m7
2a
» —i_ M1 M2b | 4 )
Vinem Mz Vin cm
Vin- Vins
1 et gy s 1
L Vins Ms
Vy
M3 ‘[:‘ "" im M3a :':1M3b Mab _"l I {5, Maa

Figure 2.5 Passage du FC au RFC
Tirée de Assaad et Silva-Martinez (2009)
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La Figure 2.5 présente la transition du montage FC au montage RFC. Dans le montage FC,
les transistors M3 et M4 conduisent le plus de courant dans le circuit. Ils possédent ainsi la
plus grande transconductance, mais cet atout n’est pas exploité dans les processus AC. L’idée
du RFC est justement de faire des transistors M3 et M4, les composants centraux dont vont
dépendre les performances du montage. La démarche proposée est de diviser chacun des
transistors M1 et M2 en deux transistors de dimensions €gales, et les transistors M3 et M4 en
deux transistors dont I’un est de dimensions K fois supérieur a I’autre. L’effet miroir ainsi
produit fait du facteur K la donnée principale du montage RFC, qui détermine les
performances de 1’amplificateur. Il agit en effet comme un facteur multiplicatif qui vient
accroitre les valeurs du FC telles que la transconductance, la résistance de sortie, le slew-rate

ou la réponse en fréquence de maniéere générale.

Le montage RFC comporte deux miroirs de courant NMOS, le premier étant constitué des
transistors M3a/M3b, et le deuxieme des transistors M4a/M4b. Il comporte un miroir de
courant PMOS (M7 a M10) utilis¢é comme charge active, dont le role est de transformer les
signaux de courants en mode différentiel aux sources de M5 et M6 en tension de sortie V,,,;
en mode commun, tout en fournissant le surplus de courant demandé¢ par les transistors M3a
et M4a par rapport aux courants fournis par Mla et M2a. Pour cette raison, il faut que la

condition K > 1 soit respectée.

2.3.3.2 Recommandation sur la valeur de K

Dans la these (Assaad, 2009), I’auteur formule des recommandations pour fixer la valeur du
parametre K. Suite a une analyse de la position des poles, il indique qu’il faut situer
2 < K < 4 (Assaad, 2009, p. 98) pour une bonne stabilité et une bonne rapidité des systemes.
En plus des avantages relatifs a la transconductance et au slew-rate, I’auteur indique que pour
K =1, la marge de phase, les tensions d’offset et le rapport signal/bruit sont meilleurs

(Assaad, 2009, p. 112). Pourtant, ainsi que nous I’avions mentionné a la section 2.3.3.1, il
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faut que K > 1 pour qu’un courant circule dans le miroir de courant PMOS. Il s’impose donc

un compromis pour choisir la valeur optimale de K.

2333 Amélioration des performances

Le passage du FC au RFC maintient les avantages DC du montage précédente, mais améliore
certains de ses parametres dynamiques, selon les formulations suivantes prises ou adaptées

de (Assaad et Silva-Martinez, 2009).

Augmentation de la résistance de sortie

Le redimensionnement des transistors permettant le passage du FC au RFC crée une nouvelle
répartition pour laquelle les courants dans M2a et M4a (RFC) sont plus faibles que les
courants dans M2 et M4 (EC). Ainsi, d’aprés 1’équation (1.15) les résistances 1924 €t Tgaq
sont plus grandes que les résistances 1y, et 1y, respectivement. Le rapport entre la résistance
de sortie du RFC Ry grc et la résistance de sortie du FC Ry p¢ présenté a I’équation (2.1)

s’avere donc supérieur a 1. Ainsi, le passage du FC au RFC améliore la résistance de sortie.

Ro rrc ImeTo6(TozallToaa) | GmsTosTo10
Ro rc ImeTo6 Moz lIToa) | gmsTosTo10

2.1)

Augmentation de la transconductance

Le rapport entre la transconductance du RFC g,,, rrc, et la transconductance du FC g,,, ¢ est
présenté a 1I’équation (2.2). Ce résultat est démontré a la section 3.3.4, qui traite du calcul de
9m RFC- Etant donné que K doit étre supérieur a 1 et que g,,1, est deux fois plus petite g,
(application de 1’équation (1.23) avec des dimensions et un courant de M1a deux fois plus

petits que ceux de M1), le passage du FC au RFC améliore la transconductance.

K+1
Im_rrc _ Imia (K+1) = —— (2.2)

gm_FC Im1 2
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Augmentation du gain en tension DC

Comme nous pouvons le voir les équations (2.1) et (2.2), I’augmentation de la résistance de

sortie et celle de la transconductance se traduisent par une augmentation du gain en tension

Amélioration du slew-rate

Le slew-rate est une mesure du taux de variation maximal avec lequel un systéme est capable
de restituer un échelon de tension. Il est proportionnel au courant de charge dans le cas d’un
fonctionnement grand signal a I’entrée du systéme. Dans le cas du RFC, le slew-rate est K

fois supérieur a celui de FC :

SR 2Kl C
=" Fx =K (2.3)
T

Conservation de la surface de puce et de la puissance

Le RFC réalise un bon compromis entre la surface de puce et les performances du montage.
Avec la méme surface de puce qu’un montage FC classique, il a de meilleures performances
AC, au rang desquelles les avantages cités plus haut dans cette section. Par ailleurs, avec une
surface ramenée de 4958.2 um” a 3001.8 um?” et une consommation de courant ramenée de

800 pA a 400 pA, il est capable de produire les mémes performances que le FC classique.

2.3.34 Comparaison entre le RFC et les circuits de la littérature

A la section 2.3.1, nous avons expliqué les raisons pour lesquelles nous nous sommes tournés
vers les OTA, eta la section 2.3.2.3, celle justifiant ’option du montage RFC. Dans le

Tableau 2.3, nous faisons la comparaison entre les différents montages.

Méme si le gain du RFC est 1égérement faible comparativement aux autres, il est cependant a
un niveau raisonnable pour réaliser une régulation d’incertitude inférieure a 0.1% (voir
section 1.3.4.2). De plus, avec la présence du buffer, le gain de 1’ensemble augmente avec le

courant dans la charge, ce qui renforce la régulation. Ce processus nécessite une marge de
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phase suffisante. Or, nous constatons que le RFC possede I'une des meilleures marges de
phase sur I’ensemble des références. Sa configuration est plus favorable a une opération bas
voltage comparativement a une configuration complémentaire. Il consomme cependant un
courant de polarisation qui est élevé par rapport a celui des autres (800 pA). L’un de nos
objectifs sera de le réduire, pour atteindre des courants de 1’ordre de 150 pA tel que (Song et
al., 1999) ou (Roewer et Kleine, 2002). L’un des résultats les plus probants dans cette
démarche a été obtenu par (Roh, 2006), qui est parvenu a une baisse de 360 pA. Pour y
arriver, il a utilis¢ un mécanisme de feed-back en courants, contrdlé par les dimensions des

transistors (effet miroir). Son courant de sortie plafonne cependant a 710 pA.

Tableau 2.3 Comparaison des régulateurs et du RFC

Vpp | Polar. | Techno. | Gain DC PM Charge I10ad
Circuit
V) | wA) | (um) (dB) (deg.) (mA)
(Chen, Bo et
n - 3.3 1700 0.18 74 70 - 0.3-15
§ Zhiliang, 2006)
% (Balan, 2003) 1.8 - 0.18 100 - 200 Q 3-5
en
O
R (Ferri, 2001) +1 - - 60 58 1pF | 04-66
(Roewer et Kleine,
2002)° 2.5 150 0.8 60.1 81.1 5 pF
O 002)
@) (Ceperic, Butkovic
S ) 33 406 0.35 56.7 70 1 pF -
& et Baric, 2006)
&
é (Songetal., 1999) | 1.8 135 0.6 80.8 71 20 pF -
(Lipka et al., 2009) | £1.5 | 400 0.25 85 55 2 pF -
E (Assaad, 2009) 1.8 800 0.18 60.9 70.6 5.6 pF -
=4

* 11y a trois circuits. Nous avons pris le b, qui se rapprochent le plus des objectifs de notre recherche
[
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| bl

L=



70

Face a tous ces ¢léments, nous avons décidé de choisir le montage RFC comme ampli-op de

notre régulateur. Son choix repose sur les arguments suivants :

e les performances dynamiques du RFC montrent une bonne stabilité (marge de phase) et
un gain DC permettant une régulation suffisante (incertitude a moins de 0.1%) ;

e le montage RFC convient plus a une opération bas voltage ;

e les tests sur le RFC ont été effectués sur des circuits implémentés en technologie TSMC
CMOS-0.18 um, la méme que nous avons choisi dans le cadre de ce mémoire ;

e le montage RFC a montré de bon résultats avec un fonctionnement avec une tension
d’alimentation aussi basse que 1.8V ;

e le montage RFC permet d’envisager le choix de références a trés bas voltage ;

¢ le montage RFC repose sur une technique novatrice tirant profit des transconductances
pour optimiser les performances du circuit, ce qui offre également de belles perspectives

de recherche.

A noter que le RFC a récemment été utilisé par (Zhou et al., 2011) pour aider au design d’un

amplificateur ayant un gain de 100 dB de gain et une faible consommation de puissance.

24 Synthése de I’état de I’art vis-a-vis de notre problématique de recherche

Au terme de cette revue de littérature, les concepts de miniaturisation, d’interaction CMOS-
RF et de fonctionnement a bas courant et bas voltage ont largement été développés, pour
clarifier notre problématique de recherche. Il en ressort que la miniaturisation des
composants fait partie des priorités du design des MMIC, pour des raisons technologiques.
L’interaction CMOS-RF est une thématique pertinente en recherche. Elle impose un
compromis entre les dimensions de 1’inductance d’isolation et les performances des circuits,
spécialement dans le cas de régulateurs de tension pour amplificateurs RF intégrés. Enfin, la
contrainte de fonctionnement a bas courant et bas voltage crée des défis lors du design des

MMIC. Dans le cas des régulateurs de tension, elle est renforcée par le besoin des courants
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de charge pouvant aller jusqu’a 20 mA, et ’augmentation de ’efficacité énergétique aux

faibles courants de charge.

Nous remarquons cependant qu’aucune de ces recherches n’est consacrée a D’effet de

I’interaction CMOS-RF sur les performances d’amplificateurs bas voltages ou de régulateurs

de tension bas voltage. Ce besoin nous a motivés a investiguer dans un nouvel axe :

I’optimisation des circuits CMOS de hautes performances, dans un contexte d’interaction RF.

Nous avons choisi d’appliquer ce concept a une structure novatrice et récente appelée

Recycled Folded-Cascode, qui offre de bonnes perspectives quant a I’amélioration des

performances des amplificateurs bas voltage. L’étude théorique destinée a I’intégrer dans un

régulateur de tension fonctionnant a bas voltage est présentée au chapitre suivant. Trois

canevas s’imposent a notre recherche :

e la réalisation de nos objectifs grace a des composants micrométriques de dimensions
raisonnables ;

¢ la minimisation de I’inductance RF-Choke dans le cadre du compromis entre I’infiltration
RF et les performances des circuits CMOS ;

e [’amélioration de I’efficacité énergétique aux faibles courants et ’aptitude a délivrer de

forts courants.






CHAPITRE 3

ETUDE THEORIQUE DU REGULATEUR CMOS

3. ETUDE THEORIQUE DU REGULATEUR CMOS (PLAN DU CHAPITRE)
3.1 : Etude DC de I’étage 3.2 : Diminution de Ibias et 3.3 : Ampli-op: Etude AC 3.4 : Etude du feed-back
de gain au mtlantatlon de ILoad . Résistances de . Référence
. Méthode de calcul > - Etude du buffer 9 sortie et d’entrée 9 . Charge
. Plages dynamiques . Diminution du courant . Transconductance équivalente
. Tensions de de polarisation - Gain DC - Bloc de feed-back
polarisation . Performances du
= PFL feed-back

Le régulateur CMOS est en fait un montage a amplificateur opérationnel utilisé¢ dans une
boucle de rétroaction a gain positif, semblable a celui de la Figure 1.27. L’amplificateur
opérationnel est composé du Recycled Folded-Cascode (RFC) dont le choix en tant qu’étage
de gain a été justifié au chapitre précédent, et d’un buffer pour répondre a la demande en
courant de la charge, pouvant aller jusqu’a 20 mA (Figure 3.1). Ce chapitre est consacré a
I’étude théorique du régulateur. Les analyses présentées pour la structure RFC sont dans leur
trés grande majorité peu traitées dans la littérature. Elles constituent une contribution
scientifique a l'analyse de cette structure, et au design d'un régulateur fonctionnant a bas

courant et a bas voltage, construit en technologie CMOS.

Vger
+
Vo = 1.4V
ETAGE DE GAIN :"_ 15 & 20 mA
Recycled Folded- + I a m.
Cascode
- BUFFER
CHARGE
(ampli
RF)
R+
Rin
RETROACTION NEGATVE

Figure 3.1 Synoptique du montage
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En adoptant une approche par schéma bloc, le premier circuit étudié est le RFC qui, comme
nous l'avons vu dans la revue de littérature, est un étage de gain tout a fait indiqué dans le
cadre de notre problématique de bas voltage (section 3.1). Mais avec des performances AC
qui contribuent a une bonne régulation, il consomme quand méme un courant de polarisation
de 800 pA et ne peut pas délivrer un courant de 20 mA vers une charge connectée a sa sortie.
La deuxiéme partie de ce chapitre est donc consacrée aux principes qui seront utilisés pour
abaisser le courant de polarisation et augmenter l'intensité du courant qu'il est capable de
débiter (section 3.2). Une fois ces améliorations effectuées, I’ampli-op est inséré dans une
boucle de rétroaction incluant une référence, une charge équivalente émulant le
comportement d'un amplificateur RF intégré de type GaAs HBT, et un module de rétroaction
négative. Tous ces blocs et d'autres aspects tels que les tendances et la stabilité du feedback
sont étudiés a la section 3.4, précédée de la section 3.3 qui traite de I'¢tude AC de

I'amplificateur opérationnel en boucle ouverte.

3.1  Etude DC de I’étage de gain

Vpp

SOURCE DE Vpp
COURANT
AMPLIFCATEUR —————= MIROIR PMOS 4 _ __
DIFFERENTIEL Ly - = [ }
l I_ bp1—"" Mo | CHARGE ACTIVE:MQ i M10:
______ |
|
iy i T i | D ' Vip2 I
: m_CM: M1a L I :M7 jl'_l It Ms8 |
Vinn ey M2a ), Vin_CM: L_____J _______ ___!
I Ib/2 MZbL_'l — . | Vout_R.FC
by __ —
Ib/2 |
Vb 1 b Ib
1b/2 M-|1|:|_"|L—. M12 v
bn2
M5 i Me
MIROIR Vs I r. . M
NMOS 1
i______\___________'l L e I [ a
| |
:3|b/2 M3a I | M3b: :M4b l L, Maa 3|b/2:
| s 1 | | 1 3 | MIROIR
I | I | NMOS 2
| = I | = = |
L ___ 1 L ___ 1

Figure 3.2 Circuit électrique de 1'étage de gain
Tirée de Assaad et Silva-Martinez (2009)
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Les analyses présentées dans cette section permettent de se familiariser avec le
comportement DC de I’étage de gain, afin de trouver des techniques efficaces par atteindre
I’un des objectifs principaux de ce mémoire : réduire sa consommation de courant. Cet
objectif doit étre atteint en maintenant tous les transistors de 1’étage en zone de saturation. A
cet effet, le circuit électrique de 1’étage de gain avec la nomenclature utilisée dans ce
mémoire est présenté a la Figure 3.2. La section 3.1.1 présente la méthode de calcul
appliquée pour la détermination des potentiels sur chaque transistor. Les analyses
comprennent : le calcul de la plage dynamique d'entrée et celui de la plage dynamique de
sortie (section 3.1.2), le calcul des potentiels Vbpl, Vbp2, Vbnl et Vbn2 qui doivent
polariser tous les transistors de 1'étage dans leur zone de saturation (section 3.1.3), et enfin la

présentation de la plage de fonctionnement linéaire (section 3.1.4).

3.1.1 Méthode de calcul

Tout d’abord, rappelons que les critéres qui garantissent la polarisation d’un transistor en
zone de saturation sont donnés par 1’équation (1.11) pour le type NMOS, et a I’équation
(1.19) pour le type PMOS (section 1.1.1.3). Ils sont résumés dans le Tableau 1.1. En se
placant au bord de cette zone, nous obtenons les équations (3.1) et (3.2) suivantes,

applicables respectivement au type NMOS et au type PMOS :

VG - VD = VTHN NMOS (3.1)

VD - VG = |VTHP| PMOS (3.2)

La plupart des potentiels calculés dans les sections suivantes sont connectés a la grille de
certains transistors du montage. Nous commencerons par repérer les transistors en question.
Aprées avoir déterminé la valeur maximale et la valeur minimale de la tension de drain (V)p),
nous nous placerons a la frontiere (3.1) pour le NMOS et a la frontiere (3.2) pour le PMOS,

afin de trouver la valeur minimale et la valeur maximale du potentiel de grille (V). Elles
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correspondent respectivement a la valeur maximale et a la valeur minimale du potentiel
étudié. A noter que la valeur minimale associée a une tension grille-source est
(IVov| + IVrgl), et que la valeur minimale associée a une tension drain-source est |Vyy|
(section 1.1.1.2). Ces conditions assurent respectivement que le transistor est passant, et que

son canal est effectivement pincé.

3.1.2 Plages dynamiques d'entrée et de sortie

La plage dynamique d'entrée en mode commun dans laquelle sera choisie la tension de
référence Vyer et la plage dynamique de sortie dans laquelle sera choisie la polarisation a la

grille du buffer seront calculées dans cette section.

3.1.2.1 Plage dynamique d'entrée en mode commun

Pour calculer les valeurs plafond et plancher de la tension d'entrée en mode commun Vi, ¢y,
les deux cas illustrés a la Figure 3.3 doivent étre pris en compte : calculer suivant 1'état de
M1la/M2a* (cas N°1) et calculer suivant I'état de M1b/M2b> (cas N°2). Nous allons utiliser les
relations du Tableau 1.1, les équations (3.1) et (3.2), la relation V,, = Vg + |Vry| pour
¢établir les conditions qui garantissent le fonctionnement de M1a, M1b en zone de saturation,

en appliquant la loi de Kirchoff des tensions a la Figure 3.3.

En considérant 1'état de M1a :

Veia = Vpia — |VTHP|
Voiq = (Vin_CM)la ( [(Vin_CM)la]min = Vovza = Vrupl
=

Vovsa < Vpia < Vop — Vovol = [Vovial [(Vin_CM)la]max = Vpp = Vovol = Vovial — [Vrupl

* Les calculs sont présentés seulement avec M1a. Ils sont équivalents avec M2a, a condition de remplacer M4a
par M3a.
> Les calculs sont présentés seulement avec M1b. Ils sont équivalents avec M2b, a condition de remplacer M4b
par M3b.
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VDD
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En considérantl'état de M1b En considérant I'étatde Mla

Figure 3.3 Plage dynamique d'entrée en mode commun

En se référant a la relation (3.2), Mla est au bord de la saturation si Vg4 = Vpig — [Vrgel.
En appliquant la loi de Kirchoff des tensions au cas N°1 de la Figure 3.3, nous avons
(Vp1a)min = Vovaq (en remontant de la masse a travers la tension drain-source du transistor
M3a) et Vpidmax = Vop — Vovol — [Voviel (en descendant de Vj,, a travers les tensions

drain-source des transistors MO et M1a). Par ailleurs, V¢, = (Vin—CM)la' Ainsi, en se plagant

au bord de la saturation de Mla, nous pouvons établir les limites sur (Vi"-CM)m de la

maniére suivante :

Vovza = Vrnpl < (Vincm)y, < Voo = Wovol = Vovial = Vrupl

En considérant 1'état de M 1b :

Veir = Vo — [Vrnel

Vi = (Vin_CM)lb [(Vin_CM)lb]min = Vovap + Vrun — [Vrupl
—

Vovab + Vran < Vpip < Vop — [Vovol — [Vovapl d(Vin_CM)lb] = Vpp = WVovol = Vovin| = [Vrupl

max
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En se référant a la relation (3.2), M1b est au bord de la saturation si Vg1, = Vp1p — |Vrgel.
En appliquant la loi de Kirchoff des tensions au cas N°2 de la Figure 3.3, nous avons
(Vp1b)min = Vovap + Vruny (en remontant de la masse a travers la tension grille-source du
transistor M4b) et (Vp1p)max = Vob — Vovol — [Vovip!| (en descendant de Vp, a travers les

tensions drain-source des transistors MO et M1b). Par ailleurs, V;q, = (Vi"-CM)w' Ainsi, en

se plagant au bord de la saturation de M1b, nous pouvons établir les limites sur (Vin_CM)1 b de

la maniére suivante :
Vovas + Vrun = Vrupl < (Vinem),, < Voo = Vovol = Vovin| = Vrnpl

Remarquons ici que le transistor M1b entre en triode avant le transistor M 1a avec la baisse de
Vin cm- Cet aspect sera utilisé dans I’explication de la plage de fonctionnement linéaire a la

section 3.1.4.1.

En somme :

Pour tenir compte de toutes les contraintes applicables, la plage dynamique d'entrée en mode
commun résultante doit étre la plus restrictive des deux solutions précédentes. Ainsi, sa
limite inférieure est la plus grande des valeurs minimales et sa limite supérieure est la plus

petite des valeurs maximales calculées dans les deux cas :

(Vin_CM)min = max{[(Vin_CM)la]mi [(Vin_CM)lb] } = Vovap + Vrun — [Vrupl

)
n min

(VinCM)max = min {[(Vi"CM)la]max ; [(Vi"CM)lb]max}

= VDD - |VOV0| - |V0V1b| - |VTHP| = VDD - |VOV0| - |V0V1b| - |VTHP|

En définitive, I'équation (3.3) donne la plage dynamique d'entrée en mode commun :

Vovab + Vrun = Vrupl < Vinem < Voo — Vovol = Vovin| — Vruel (3.3)
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3.1.2.2 Plage dynamique de sortie

Pour calculer la plage dynamique de sortie, il faut se placer sur la branche M4a-M6-M8-M10
(Figure 3.4). On a V¢ rrc = Vpg = Vpg. Par application de la loi de Kirchoff des tensions,
la limite inférieure de cette plage est calculée en remontant a Vp¢ depuis la masse, a travers

les tensions drain-source de M4a et M6. Ainsi : (Vout_RFC) = Vovaa + Vove. Sa limite

min
supérieure est calculée en descendant de Vjj, vers Vpg, a travers les tensions drain-source de

M10 et MS. AinSi . (Vout_RFC) = VDD - |VOV10| - |V0V8|' En déﬁnitive, la plage

max

dynamique de sortie de 1’étage de gain est donnée par (3.4) I’équation suivante :

VOV4—a + V0V6 < Vout_RFC < VDD - |V0V10| - |V0V8| (34)

VDD

...._It M10+ Vorio

_I_

Vip2 .—It M8 Vovs

. Vout_RF C

_I_

Vinz ._I M6 Vove

+
""—I Mda Vovsa

Figure 3.4 Plage dynamique de sortie

\P>
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L=



80

3.13 Détermination des potentiels de polarisation

La polarisation du montage Recycled Folded-cascode détermine les courants et les tensions
dans le circuit. Elle affecte aussi le comportement dynamique du montage et son processus
d'amplification, car ce sont les valeurs statiques qui fixent les résistances drain-source des
transistors, la transconductance ou le gain. Cette section présente le calcul des valeurs
extrémales des potentiels Vbp1, Vbnl, Vbn2 et Vbp2, définissant la polarisation de 1'étage de

gain. Une recommandation est faite apreés chaque calcul pour une polarisation optimale.

3.1.3.1 Calcul du potentiel Vbpl

VDD

el

Vip1 .—l 21, Wow

_I_
M1b v +
Vincm @ I-I — I| M1a Voyia

Virs @—|, M12

M4bjl_%w,+_|Vnw ﬁNMa -"'_IE M3ai Vovia

Figure 3.5 Polarisation de Vbpl

D’apres la Figure 1.16, la source du transistor MO étant reliée a 'alimentation et sa grille
étant reliée au potentiel Vbpl, il se comporte comme une source de courant dont l'intensité
21, est fixée par le potentiel Vbpl (Figure 3.5). Son expression est déterminée en application

de I’équation (1.17) de la section 1.1.1.5, avec fp donné a 1’équation (1.20) :
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Br
2

4l

2
21, = [(VDD - prl ) - I VTHPl] = pr1 = Vpp — B_ — | VTle (3.5)
P

L’équation (3.5) permet de déduire la valeur de Vbp1 donnée a I’équation suivante :

,4]1,
pr1 = Vpp — E — | VTHPl (3.6)

Deux conditions s’imposent pour assurer le fonctionnement de MO en zone de saturation.
D’apreés 1’équation (1.22), il faut que (Vgs)o — | Verpl < Vopo. Or Iapplication de la loi de
Kirchoff des tensions a la Figure 3.5 montre que (V55)o = Vpp1 — Vpp. Ainsi, une premicre
condition est obtenue sur le potentiel Vi1 : Vip1s — Vpp — | Vegpl < Voyo. Elle fixe la valeur
maximale de Vi1 2 Vppt max = Voo — [Vovol — | Vrupl. Par ailleurs, d’apres le Tableau 1.1,
il faut Vi = Vpo — | Vrupl. Or, (Vpo)min= Vovap + Vrun + [Voyip| en remontant de la
masse a travers la tension grille-source de M4b, et la tension drain-source de M1b. En
substituant dans 1’équation précédente et en appliquant 1’équation (3.2), nous avons
Vopt min = Vovaa + Vrun + [Vovis| — | Vrupl. Ainsi, le transistor MO restera en saturation

pour les valeurs de V},,,; délimitées par I’équation (3.7) :

Vovaa + Vrun + WVovin| — | Veupl < Vipr < Vop — Voviol — | Vrupl (3.7)
Le potentiel Vbp1 a I’équation (3.5) doit étre dans la plage définie a I’équation (3.7).
3.1.3.2 Calcul du potentiel Vbp2

Le potentiel Vbp2 doit polariser les transistors M7 a M10 dans la zone de saturation. Il assure
le fonctionnement de M7 en saturation d’aprés la condition. Pour cela, deux conditions

s’imposent de méme qu’a la section précédente. Premiérement, d’aprés 1’équation (1.22), il
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faut que (Vzs)7; — | Vrgpl < Voyy. L’application de la loi de Kirchoff des tensions a la
Figure 3.6 montre que (V5s)7 = Vipo — (Vpp — [Voyol) (avec |Voyol| assurant la conduction
de M9). La premiére condition sur Vp,, est : Vyyo — Vpp + [Voygl < Voyg, fixant sa valeur
maximale de Vip,o & Vipo max = Vop — [Vovel — Vov7| — [Vrupl. Par ailleurs, d’apres le
Tableau 1.1, il faut V,,, =Vpy — | Vegpl. Or, (Vo7 )min= Vop — Vovel — [Vrupl, en
remarquant que 1’état de M7 est limité par le courant de branche, par rétroaction entre la
grille de M9 et le drain de M7. En substituant dans I’équation précédente et en appliquant

I’équation (3.2), nous avons Vyps min = Vpp — [Vovel — 2[Vrypl.

Vop — Vovel = 21Vrup| < Vipz < Vop — Voviol — Vovsl — [Vruel (3.8)

l’?DD

' +
M9 I IL_M10 Vg

Vip2
+
M?j = t M8  [Vyys

= [Vrup
+ Vpsg

+
Vin2 .—IE M6 Vove

""_IE M4a+ Vovia

Figure 3.6 Polarisation Vbp2

I1 faut placer Vbp2 vers le milieu de cette plage pour établir une symétrie dans la variation

des états de M7 et M9, M8 et M10.
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3.1.33 Calcul du potentiel Vbn1l

Le potentiel Vbnl doit polariser les transistors M3b, M4b, M11 et M12 dans la zone
saturation. Il est déterminé en placant par exemple au bord de la saturation de M12°:
Vyn1i — Vp12 = Vryn- En appliquant la loi de Kirchoff des tensions a la Figure 3.7, la valeur
maximale Vpq, est fixée par I’intensité du courant de branche, avec la rétroaction entre la
grille de M4b et le drain de MI12: Vpiz max = Vovap + Vryn. Sa valeur minimale est
calculée en remontant de la masse a travers les tensions drain-source des transistors M4b et

MI12 : V12 min = Vovap + Voviz. Ainsi, Vbnl est encadré par I’équation (3.9) suivante :

Vovab + Voviz + Vrun < Vont < Voyap + 2Vruy (3.9)

_I_
Vip1 .—ll MO Vo

Viﬂ._CM .—It M1b Vovis

+

_Vpi12
= Vrun

_I_
Vim .—||: M12

Mab HI Vovab + Vran | M4a
o+

Figure 3.7 Polarisation Vbnl

6 Le calcul de V,,,; peut aussi se faire avec M11 au lieu M12, pour des raisons de symétrie. Dans ce cas, il faut
remplacer M,, par M3, et M,, par My,.
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Il faut idéalement fixer Vbnl a une valeur de la plage (3.9) qui favorise une symétrie dans la
variation des états de M3b/M11 et M4b/M12, ainsi que 1’équilibre des courants abordé a la

section suivante.

3.1.34 Calcul du potentiel Vbn2

VDD

+
—---—I M10 Vovio

+

Vip2 .—lt M8 Vo

=Vray

+
Vbﬂz .—IE MG VO V6

—---—IE Mda ’ Vovaa

Figure 3.8 Polarisation Vbn2

Le potentiel Vbn2 doit polariser les transistors M3a, M4a, M5 et M6 dans la zone de
saturation (Figure 3.8). Sa valeur est déterminée par I'état du transistor M6’ conformément a
I’équation (1.11) Vo — Vpe < Vipyn. La valeur minimale Vpg est déterminée sur la branche
M4a-M6 a partir de la masse : Vpg min = Vovaa + Vove- Sa valeur maximale est calculée sur la
branche M10-MS8 a partir de I'alimentation (Vpe = Vpg). Elle est de : Vpg max = Vpp — [Vovol —

|Vrup| par symétrie entre Vy, et Vpg. Ainsi,ona:

Vovaa + Vove + Vrun < Vonz < Vop — [Vovel — [Vrupl + Vrun (3.10)

7 Le calcul de Vj,,, peut aussi se faire avec M5 au lieu de M6, pour des raisons de symétrie. Dans ce cas, il faut
remplacer M,, par M3,.
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Lorsque Vbn2 augmente, les tensions aux sources de M5 et M6 augmentent dans la méme
proportion, étant donné les hautes impédances vues par ces terminaux de source (impédances
Thévenin). L’effet de modulation de longueur du canal des transistors fait que les courants de
M4a et M3a augmentent légérement, tandis que les courants de M2a et Mla diminuent
légérement. Le courant augmente 1égérement dans le miroir PMOS, et donc a travers M5 et
M6. I s’en suite une légeére augmentation de I’effet miroir dans M4a/M4b et M3a/M3b, ce
qui n’est pas souhaitable pour 1’équilibre des courants entre les différents étages (Figure 4.2).
Il faut donc placer Vbn2 a une valeur qui favorise la précision de I’effet miroir introduit par
le parametre K=3 du Recycled Folded Cascode (Figure 4.2), ainsi que le maintien des

transistors M5et M6 en mode de saturation.

3.14 Plage de fonctionnement linéaire et performances du Recycled-FC

(Vovaa + Vrun + Vovisl = | Veupl < Vips < Vop — Voviol — | Venpl
Vop — Vovel = 2|Vrup| < Vipz < Vop — Vovsl — Vov7| — [Vruel

Vovar + Voviz + Vrun < Vent < Voyap + 2Vrpy

PFL <
3.11
Vovaa + Vove + Vrun < Vonz < Vop — Voviol = [Vrupl + Vrun (.11)
Vovap + Vran = Vel < Vinem < Voo = Vovol = [Vovisl = [Vruel
\ Vovaa t Vove < Vour < Vop — [Voviol — [Voysl

En rassemblant les contraintes qui placent tous les transistors du montage dans la zone de
saturation, nous définissons de fait ce qu'on peut appeler la plage de fonctionnement linéaire
(PFL), caractérisée par la série d'équations d’inégalités (3.11). La PFL comporte trois
propriétés intéressantes dans le cadre de la régulation. Tout d'abord, elle maintient une
stabilit¢ de la plage dynamique de rétroaction (V,,¢ rrc) sur une large plage de tensions

Vin cm (section 3.1.4.1). Ensuite, elle est favorable a une diminution du courant de
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polarisation (section 3.1.4.2) et une augmentation du courant de sortie (section 3.1.4.3), deux

aspects essentiels au regard de la problématique de recherche.

3.14.1 Comportement de Vout RFC vis-a-vis de Vin_CM

Le potentiel V,,¢ rrc @ une grande influence sur la régulation. Du point de vue DC, il
constitue la plage dynamique a la sortie de 1’étage de gain, ainsi que la tension de grille du
buffer, qui détermine I’intensité du courant que peut fournir le régulateur. Par ailleurs, il
influence I’état des transistors M4a, M6, M8 et M10. En maintenant ces transistors dans leur
zone de saturation, il favorise la linéarité du gain en boucle ouverte et le bon fonctionnement

de la charge active. L’analyse suivante permet de développer ces aspects.

Vout_RFC
A
M1a/M2a: saturation
puistriode /
M1b/M2b : triode
........................................................ A
Blocagesource H
de courant PMOS / H
v R -
v __vieFL | [
./
1
N ——
: ! ; MO : triode
| 1
®© @ 6 : ®
! 1
i i
(Vin,cm)min (Vin,CM)max

Figure 3.9 Allure théorique de la variation de Vout RFC en
fonction de Vin CM

@ La Figure 3.9 présente les différents états possibles Vj,t rpe en fonction de Vi, cp.
Quatre des potentiels concernés par la PFL sont fixes : Vi1, Vipz, Vpn1 €t Vppna. Les deux

autres potentiels varient dépendamment des entrées, de la charge ou de la dynamique du
feed-back. Etant donné la présence des miroirs de courants NMOS et le fait que les

transistors M1a/ M1b et M2a/M2b sont des paires de transistors aux mémes dimensions et de
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méme polarisation, la répartition des courants dans chacun de ces transistors est uniforme
autour de [,/2. Toute variation de V;;, ¢y (tension d’entrée en mode commun) est suivie
d'une variation du potentiel Vp(, qui maintient le transistor MO en saturation tant que la
condition (3.7) est respectée. Il délivre un courant 2[,. Avec I’effet miroir K=3, la charge
active (M7 a M10, Figure 3.2) délivre un courant I, dans chaque branche. De par la symétrie
du montage, la tension V,,,; prc est égale a la valeur de V9 qui correspond au courant I, Elle
reste fixe tant que le transistor MO reste polarisé en région de saturation, c'est-a-dire tant que

la source délivre un courant 21, et que la charge active délivre un courant [j,.

@ Pour des valeurs de V;, ¢y inférieures a (Vin—CM)min’ les transistors M1b et M2b vont

entrer en mode triode avant M1a et M2a (section 3.1.2.1). Dans ces conditions, le courant
baisse dans les transistors M1b/M2b, et augmente dans les transistors M1a/M2a. Le courant
dans le transistor M3a/M4a baisse dans une proportionnalité 3 : 1 par effet miroir. Le courant
dans M1a/M2a quant a lui augmente dans une proportionnalité simple. Ces deux tendances
contribuent a diminuer le courant dans les deux branches du miroir PMOS, ce qui cause une
augmentation de V,,; rrc au fur et a mesure que Vj;, oy baisse. Lorsque M1a/M2a entrent
aussi en triode, les courants dans ces transistors baissent a leur tour, mais la tension V,y,; prc

continue d'augmenter.

@ Lorsque la tension V¢ rrc augmente (avec Vi, ¢y décroissant), le miroir de courant
PMOS se rapproche du blocage avec le fait que M8 et M10 sortent de la région de saturation.
11 se bloque lorsque (VDD — Vout_RFC) < (IVovsl + [Vor1ol). Avec I’absence du courant dans

la branche, V,,,+ rrc n'augmente pratiquement plus.

@ Pour des tensions Vj;, ¢ supérieures a (Vin—CM)max’ le transistor MO entre en triode. Son

courant devient inférieur a 2I,. Le courant de polarisation dans les transistors M1a, M1b,
M2a et M2b devient inférieur a I, /2, causant une diminution du courant dans les transistors
M3a/M4a. Le courant diminue ainsi dans la charge active PMOS, ce qui se traduit par une

augmentation de V,,; prrc @ mesure que Vi, ¢y augmente.
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En conclusion, la tension V,,; rrc reste constante vis-a vis des variations de V;;, ¢y dans la
PFL. Cette propriété contribue a I’efficacité de I’ampli-op, qui opére une polarisation
efficace du buffer (section 3.4.4.3). De plus, avec une valeur minimale d’environ 0.2V, la
PFL permet de choisir des tensions de référence tres faibles, ce qui est un avantage pour

I’opération a bas voltage du régulateur.

3.14.2 PFL et réduction du courant de polarisation

Vout_RFC
A

Diminution du courant

PFrF L, de polarisation

(1_bias2 <|_bias1)

Vout RFC2 N
Vout_RFC1 —_—_———

» Vin_CM

Figure 3.10 PFL et baisse du courant de polarisation

La réduction du courant de polarisation se traduit d'un point de vue DC par une augmentation
de Voyue rrc- En effet, la baisse du courant dans le miroir PMOS induit une augmentation de
la tension Vg, suivie par la tension V¢ rrc avec la symétrie du montage. La baisse du
courant de polarisation modifie juste le niveau de V¢ prc, qui conserve toutefois sa
constance (Figure 3.10). Dans une configuration de rétroaction, I’erreur statique vient se
superposer a la valeur de V;;, )y en entrée, ce qui cause une diminution de la tension V¢ rrc
obtenue avec Vi, ¢y seule. Cette diminution est plus accentuée en dehors de la PFL, car la
variation de V¢ rrc  elle-méme s’ajoute a celle apportée par Ierreur statique (Figure 3.9).
Elle correspond en fait a une diminution de la plage dynamique de feed-back, ce qui détériore
les performances de 1I’ampli-op utilisé¢ dans une configuration de rétroaction (section 3.4.4.3).
Ainsi, en garantissant une certaine plage dynamique de feed-back, la PFL contribue aux

bonnes performances du régulateur, malgré une baisse du courant de polarisation.
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3.14.3 PFL et augmentation du courant débité par le régulateur

La tension V,; ppc représente la sortie de I’étage de gain (Figure 3.2). Elle fait la liaison
entre cet étage et le buffer qui s’en suit, ainsi que le montre la Figure 3.1. Elle fixe l'intensité
du courant que peut fournir le buffer & la charge connectée a la sortie du régulateur. En
négligeant l'effet de modulation du canal, I;,,4 est définie par I’application de 1’équation

(1.17) ala section 1.1.1.5 :

ﬁBUFFER 2
|ILoad| = T(VDD - Vout_RFC - |VTHP|)

(3.12)
La PFL peut ainsi accommoder une augmentation du courant I;,,4 car elle offre une grande
plage de variation de Vj,; grpc correspondant au fonctionnement de tous les transistors du

montage en zone de saturation.

CAPSULE 3.1
Avec la section 3.1 s’achevent les analyses DC grdce auxquelles les conditions de
fonctionnement linéaire de |’ampli-op ont été identifiées, laissant apparaitre des dispositions

favorables pour I’arrimer a la problematique trés bas courant et bas voltage.

3.2 Diminution du courant de polarisation et augmentation du courant de sortie

Dans cette section, nous allons expliquer les principes et les techniques qui ont permis
d'augmenter l'intensité du courant délivré par le régulateur (section 3.2.1) et d'abaisser son

courant de polarisation (section 3.2.2), afin qu'il réponde a la problématique de recherche.

3.2.1 Augmentation du courant de sortie : étude du buffer

Afin que le régulateur puisse fournir des courants de l'ordre de 20 mA a la charge, il est
nécessaire d'ajouter un transistor buffer a la suite de l'étage de gain (Figure 3.1). Dans ce

paragraphe, les analyses présentées vont justifier le type de transistor choisi pour réaliser le
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buffer (section 3.2.1.1), ainsi que l'influence de ses dimensions sur le régulateur (section
3.2.1.2). Ces deux aspects sont illustrés a la Figure 3.11 qui situe le probléme : PMOS ou
NMOS pour le type de transistor, et la valeur du facteur multiplicatif a. En effet, le logiciel
de simulation propose, par défaut, des transistors de dimensions (W/L)=500nm/180nm. En
considérant que le buffer est un gros transistor de taille a X500nm/180nm, la question revient

a trouver la valeur de a.

VDD
BUFFER
+ PMOS/NMOQS (?) ! +
a(?) x 500n/180n l Load
Vout_RFC Vout
Load

l

1I—

Figure 3.11 Schéma bloc du buffer

3.2.1.1 Type de MOSFET utilisé comme buffer

La tension V,,;; prc est connectée a la grille du buffer. En rétroaction, elle s'ajuste pour que la
tension grille-source du buffer lui permette de fournir le courant [; ,,; demandé par la charge.
Cela s’applique a un transistor de type NMOS ou a un transistor de type PMOS. Pour
déterminer lequel de ces transistors est le meilleur candidat, il faut faire une analyse basée sur
le cas critique a I;,,4=20 mA, avec V,,; =1.4V. Dans le cas d'un transistor de type NMOS,
la source étant connectée a la sortie, il faut que la tension V¢ gpc soit suffisamment grande

pour que le buffer débite des courants tels que 20 mA (Figure 3.12).
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Or, la tension V,,¢ rrc ne peut prendre que les valeurs délimitées par I'équation (3.4) pour
conserver le fonctionnement linéaire du montage. En particulier, selon la Figure 3.12 et étant
donné Vjpp=1.8V et Vs=1.4V, la tension maximale grille-source du buffer NMOS est donnée
par I'équation (3.13) :

= 0.4V — |Voy10l — [Vovsl (3.13)

(VGSB_NMOS)max

VDD =1.8V

Voutgee = Vob — [Voriol — [Voval ._Il ;
_I_
VGSB ‘

Vg=1.4V

Figure 3.12 Cas d'un transistor NMOS comme buffer

(VGSB_NMOS)max est tres faible. Cela montre que le transistor NMOS dans ce montage serait

incapable de fournir un courant de I’ordre de 20 mA, a moins d’une dimension (W /L)g
démesurément grande®, ce qui impliquerait des problémes d’ordre pratique relatifs a la
surface de la puce, aux capacités intrinseques ¢élevées ou la sensibilité aux variations des

parametres du procédé de semi-conducteur, etc.

A l'inverse, dans le cas d'un transistor de type PMOS (Figure 3.13), la source étant connectée
au potentiel le plus haut du circuit, il faut que la tension Vi, gpc soit suffisamment basse
pour que le buffer débite de tels courants. Or la tension de grille V¢ rpc ne peut prendre que
les valeurs délimitées par 1'équation (3.4) pour conserver le fonctionnement linéaire du
montage, ce qui ne cause donc pas de probléme au niveau de la valeur basse nécessaire pour
Vout rrc- Une autre considération avantageuse est que la tension maximale grille-source du

buffer PMOS est donnée par 1'équation (3.14) :

8 Voir section 3.2.1.2
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|VGSB_PMOS| max = 1.8V —Voyaa — Vove (3~14)

|Viss_pmos| max st done suffisamment élevé pour que le buffer débite les courants escomptés
vers la charge, sans qu’il soit surdimensionné. Par ailleurs, 1'analyse du circuit en rétroaction
montre qu'une baisse de Vj¢ ppc €st cohérente avec une augmentation du courant [},qq4

(section 3.4.1).

VDD = 1 BV

+

Vovaa T Vove = Voutgre ® I

@
Ve=1.4V

Figure 3.13 Avantages du PMOS comme buffer

En conclusion, le transistor PMOS se trouve étre le meilleur buffer dans notre régulateur, au
vu de son aptitude a débiter les courants de charge souhaités, avec des dimensions
raisonnables, tout en agissant en accord avec les tendances de variation des différents points

de tension lors de la régulation.

3.2.1.2 Compromis sur la taille du buffer

Pour étudier l'influence du buffer sur le régulateur, examinons l'aspect DC a travers la
définition du courant de drain, I'aspect dynamique avec la réponse en fréquence et I'aspect du

layout.

Concernant l'aspect DC :

Selon les équations (1.10) a (1.14), lorsque le buffer fonctionne dans la zone de saturation,

l'intensité de son courant de drain est donnée par 1'équation (3.15) :
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Bs 2
Ipoaa = 7(VDD — Vout_rrc — |VTHP|) (3.15)

Pour une intensité de courant I},,4 donnée, la variation de V,,+ rrc dépend de la grandeur de
Bg, donc de la dimension (W /L)g. Selon (3.15) plus la dimension (W /L)g est grande,
moins I’écart entre Vpp et Vi, pre €n fonction de I;,44 sera grand, et vice-versa. Si le buffer
fonctionne plutdt dans la zone triode, l'intensité de son courant est donnée en appliquant

I’équation (1.7) au cas du buffer. Nous obtenons ainsi 1'équation (3.16) :

[Vpssl
I 0aa = BB'VDSBl Vop — Vout_RFC - |VTHP| - 2 (3.16)

Méme si 1'équation (3.16) tient compte de |V 5|, le méme raisonnement que celui d'un buffer
polarisé dans sa zone de saturation est applicable, puisque |V g| est supposé pratiquement
constant autour de 0.4V lorsque I’ampli-op fonctionne en rétroaction. L’écart entre Vpp et
Vout rrc est ainsi d'autant plus faible que la dimension (W /L)p est grande, tout comme dans
le cas d'une polarisation du buffer dans la zone de saturation. On peut conclure qu'un buffer
de taille suffisamment grande est capable de débiter les courants souhaités, tout en

minimisant l'erreur statique a l'entrée de l'amplificateur opérationnel (voir aussi section

3.4.4.3).

Concernant l'aspect dynamique et la fabrication :

La Figure 1.14 montre les capacités parasites associées a un transistor MOS aux hautes
fréquences. Avec un buffer de grandes dimensions, les capacités de jonctions augmentent
(C¢s principalement), ce qui accentue l'effet parasite en hautes fréquences. Par ailleurs, un tel

buffer occupe beaucoup d'espace sur la puce.

En conclusion, un compromis s'impose. La tension V,,; prc doit étre suffisamment faible

pour que le buffer débite aisément des courants de 1’ordre de 20 mA, avec des dimensions

réduites permettant de préserver la surface de la puce, de limiter les parasites hautes
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fréquences, et de minimiser l'erreur statique. Elle doit en méme temps étre suffisamment
grande pour fournir une bonne dynamique de feed-back et préserver le gain en boucle

ouverte.

3.2.2 Diminution du courant de polarisation

En diminuant la consommation de courant du circuit de polarisation, I’énergie consommée de
I'alimentation est réduite. Cela se traduit par l'augmentation de I’efficacité énergétique du
module amplificateur, en particulier aux basses puissances RF transmises, ou le courant total
consommé par le module amplificateur est déja faible. Mais, dans une configuration de
rétroaction, une diminution drastique du courant de polarisation peut détériorer les
performances du régulateur de tension et par conséquent, celles de I’amplificateur RF. Le
défi consiste donc a abaisser le courant de polarisation sans pénaliser les performances
dynamiques. La section 3.2.2.1 développe d'avantage cette problématique, en faisant le lien
avec le montage proposé dans ce mémoire. La section 3.2.2.2 parle des méthodes identifiées
pour réaliser cette opération, et la section 3.2.2.3 parle des effets du rétrécissement des

transistors. La section 3.2.2.4 présente la solution finalement adoptée.

3.2.2.1 Régulateur et baisse du courant de polarisation

Du point de vue DC, la baisse du courant de polarisation modifie les tensions du montage
Recycled Folded-Cascode. En particulier, la baisse du courant dans le transistor M9
provoque une augmentation du potentiel Vo, suivie par le potentiel Vo gpe de par la
symétrie du montage. Ce changement a un impact direct sur la régulation car V,,; prc
influence la plage dynamique de feed-back a travers la polarisation du buffer. La baisse du

courant de polarisation augmente ainsi la plage dynamique de feed-back.

Du point de vue AC, la baisse du courant de polarisation abaisse la transconductance des
transistors d’entrée (Mla-M1b-M2a-M2b), et donc celle de I’étage de gain (voir section

2.3.3.3). Il y aura moins de gain dans l'étage Recycled Folded-Cascode, ce qui peut étre un
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désavantage car la configuration de rétroaction nécessite du gain. En régime de repos
(courant minimal dans la charge), la contribution du buffer dans le processus d'amplification
est minimale. Il faut donc s'assurer que la diminution du gain de 1'étage Recycled Folded-
Cascode permette quand méme de maintenir le minimum de gain requis pour une bonne
régulation au repos (typiquement 60 dB d’apres la section 1.3.4.2). Lorsque le courant dans
la charge augmente, la transconductance du buffer augmente et fait croitre celle du
régulateur. Le gain maximal (associ¢ a la transconductance maximale) correspond a une
intensité de 20 mA. Dans cette condition, il faut controler la marge de phase et s'assurer que

la stabilité du régulateur n'est pas compromise par I’augmentation du gain.

La diminution du courant de polarisation influence par ailleurs des grandeurs dynamiques

(section 2.3.3.3). Pour que cette diminution de courant soit bénéfique, il faut prendre les

précautions suivantes :

e viser une valeur de V,,; rrc aidant @ minimiser la taille du buffer, tout en offrant une
bonne plage dynamique a la régulation ;

e s’assurer que le montage présente un gain suffisant aux faibles courants de charge pour
assurer la régulation ;

e garantir la stabilité du feed-back sur toute la plage des courants de charge étudiés, y

compris pour 20 mA.

3.2.2.2 Les méthodes de diminution du courant de polarisation

Plusieurs méthodes peuvent étre envisagées pour baisser le courant de polarisation. Tout
d'abord, nous pouvons penser a une diminution indirecte en réduisant le parameétre K.
L'intensité du courant va baisser dans le miroir PMOS, ce qui aura pour effet de réduire la
consommation globale de 1'étage. Mais le paramétre K joue aussi un role essentiel dans
I’amélioration des performances AC de I’ampli-op telles que la transconductance, la réponse
en fréquence ou le slew-rate (Assaad et Silva-Martinez, 2009). Cette méthode n'est donc pas
indiquée. De plus, en changeant le parametre K, le courant 2/, fourni par MO qui a une part

importante dans le budget de courant du circuit, ne change pas.
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La deuxiéme méthode proposée consiste justement a abaisser le courant de polarisation par
une diminution directe de I,,. Elle peut se faire soit en changeant la polarisation du transistor
MO (augmentation de Vbpl), soit en le redimensionnant (diminution du rapport W/L). Avec
cette méthode, le budget de courant diminue de fagon plus notable car elle entraine une
diminution du courant dans les transistors d'entrée, et une diminution encore plus importante
dans la source de courant PMOS avec l'action du paramétre K. Les tensions vont changer
dans le montage. En particulier, V¢ rrc va augmenter. L'effet de modulation du canal
s'accentue sur les transistors M6 et M4a, et cause une légere hausse du courant dans la source

de courant PMOS (section 3.1.3.4).

3.2.2.3 Effet d'un rétrécissement des transistors

Le rétrécissement des transistors peut étre envisagé, a condition qu'il n'altére pas les
avantages acquis avec la diminution du courant de polarisation. Son intérét est de réduire la
surface de la puce électronique et 'effet des capacités de jonctions a hautes fréquences. En
diminuant le rapport W/L des transistors, les tensions du circuit seront modifiées, cependant
dans un sens contraire a celui de la deuxiéme méthode présentée a la section 3.2.2.2. En effet,
si un transistor est rétréci sans modification du courant de drain, sa tension |V;g| augmente
d’apres I’équation (1.17). Pour les transistors NMOS référencés aux bas potentiels, la tension
de grille augmente tandis que pour les potentiels PMOS référencés aux plus hauts potentiels,
la tension de grille baisse. En particulier la baisse de la tension V4 sera suivie de celle de

Vout rrc de par la symétrie du montage.

L'abaissement du courant de polarisation impose un compromis entre le redimensionnement
des transistors et le redimensionnement de MO. Leurs effets sur la plage dynamique de sortie
de I’étage de gain sont antagonistes, mais les avantages du point vue AC et de I’intégration
sur puce sont intéressants. Elle est limitée par la technologie qui fixe une densité maximale

de courant par surface de transistor.
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3.2.24 Solution adoptée

Compte tenu des avantages et des limites observées pour chacune de ces méthodes, il
convient de trouver une solution opérant un bon compromis pour arriver a réduire le budget
de courant sans sacrifier les performances dynamiques. L'option d'abaisser le courant [,, a un
impact évident quant a la consommation du courant. Nous l'adoptons dans un premier temps.
Nous la réalisons en divisant le transistor MO de sa dimension (W /L), a une dimension
scalel X (W /L), ou scalel <1. Dans un deuxi¢me temps, les autres transistors du
régulateur sont divisés a leur tour, cette fois-ci d'un facteur scale? (rétrécissement). En
compensant la diminution de V,,; rrc due a la baisse du courant I, avec son augmentation
due au redimensionnement des transistors, le circuit conserve sa plage dynamique de feed-
back, tout en observant une baisse drastique du courant et une réduction substantielle de la
surface de la puce. L’ implémentation de cette solution sera complétée par simulation a la

section 4.2.2.

CAPSULE 3.2
Les techniques proposées dans cette section pour arrimer [’ampli-op a la problématique de
tres faible courant et bas voltage lui permettent de conserver des atouts AC qui l’aideront a

performer dans une boucle de rétroaction, tout en contribuant a la miniaturisation.

3.3  Etude AC de I'amplificateur opérationnel

Dans cette section seront calculés quelques parametres permettant d’évaluer les performances
AC de l'ampli-op en boucle ouverte, et d’estimer 1’efficacité de la régulation. Pour I’ampli-
op, ces analyses concernent : la résistance d'entrée (section 3.3.1), la résistance de sortie
(section 3.3.3), le gain DC (section 3.3.5). Les autres sections présentent le calcul des
parametres AC de 1'é¢tage Recycled Folded-Cascode seul : la résistance de sortie (section
3.3.2) et la transconductance (section 3.3.4) qui peuvent s’avérer utiles pour des analyses et
des tests. Dans ces analyses, nous considérerons uniquement les basses fréquences, c’est-a-

dire les composantes fréquentielles contenues dans les variations du courant tiré par la
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charge, correspondant a I’information en bande de base du signal modulé (par exemple ~ 5

MHz pour le W-CDMA).

3.3.1 Résistance d'entrée de I'amplificateur opérationnel

Vipr @—" Mo

M1a —|£M1b M2a__ |F——M2b_ |—

. '

Figure 3.14 Résistance d'entrée de I'étage de gain

La résistance d'entrée de l'ampli-op dépend des transistors Mla, M1b, M2a et M2b. En
référence a la section 1.1.2.2, ils présentent une impédance infinie aux basses fréquences
(Figure 3.14) :

Ry = o (3.17)

3.3.2 Résistance de sortie de I'étage de gain

La résistance de sortiec de 1’étage de gain est la mise en paralléle de la résistance R,p
correspondant a la cascade des transistors M8 et M10 de type PMOS, et la résistance Ryy
correspondant a la cascade des transistors M4a et M6 de type NMOS (Figure 3.15). Tenant

compte des résistances de la Figure 1.12(b), la valeur de R,,; grc est donnée a (3.18) :

Rop = gmsTassTds1o )

Ron = ImeTase TasaallTasza) ~
= Rout_RFC = [gmsrdSBTdslo]”[gm6rds6(rds4a”rd52a)]

Rout_RFC = RON”ROP
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VDD
----—||‘__ M10
} Rop
Vipz 0—||: M8
—® Vounrc
Vin: @—j[ M6
RON
- M4a Rout rec = Rop// Ron

Figure 3.15 Résistance de sortie de 1'étage de gain

Rout_RFC = [gmsrdSSrdslo] ” [gmérds6 (rds4a”rd52a)] (3-18)

3.33 Résistance de sortie de I'amplificateur opérationnel

Etage de gain |
+ (Recycled folded-cascode) B

+ | R,.=
out™Top
Vin °

v,

Figure 3.16 Calcul de la résistance de sortie de
I'amplificateur opérationnel

La résistance de sortie de I'ampli-op est la résistance vue au drain du buffer B, en raison de
l'isolation apportée par sa grille vis-a-vis de I'é¢tage de gain aux basses fréquences (Figure

3.16) :

Rous-7ToR [ o (3.19)
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334 Transconductance de 1'étage de gain
Voo Vop
Vip1 o—j[_ Mo Mo r——[C m10
prZ
|HJ M1a L ||‘J M1b M7 FL't Ms
+ T [ — M2a —(K + 1)gma AV
v mM2b ) T 24— || -2+ Dggactv
gmlaﬂv
= J _gm:!cﬂv[ AV
J_ M11 . Vinz
1 j|—r|E M12 J_ I o
-~ Vlml - Ms E Me
' A } ITL I ITL ITL ITL l
) =T EFDImV g 1yg a0V =
—Kgpa m,.l I—gm,,av lymmﬂl" i —
[ Kgm1alV
M3a ,  [—— . M3b M4b _——I" Ma4a

Figure 3.17 Transconductance de I'étage de gain

La transconductance de 1'étage de gain a été évaluée par le rapport d'une variation de courant
Al a la sortie résultant d'une variation AV;, = 2AV en entrée, répartie en +AV a l'entrée Vi,
et —AV a l'entrée Vi, (Figure 3.17). La variation AV a l'entrée Vip,,, crée une variation de
courant —g,,,,AV dans les transistors M2a et M2b. Avec l'effet miroir M3b/M3a, une
variation courant —K g,,,,,AV circule dans le transistor M3a. De méme, la variation —AV a
I'entrée V;,, crée une variation de courant g,,;,AV dans les transistors M1la et M1b, ainsi
qu'une variation de courant K g,,,,AV par effet miroir dans le transistor M4a. L’application
de la loi des nceuds de Kirchoff a ces variations de courant (incréments de courant) montre
qu'une variation —(K + 1) gmm14,AV est délivrée par le miroir de courant PMOS vers le nceud
A. Ce courant est dupliqué a la sortie. Par ailleurs, une variation —(K + 1) g;n1,AV va du
nceud B vers la sortie. La variation du courant de sortie est ainsi de Al = —2(K + 1) gm1,AV

pour une perturbation de (AV) — (—AV) = 2AV en entrée. Nous retrouvons ainsi la
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transconductance du circuit RFC donnée dans (Assaad et Silva-Martinez, 2009) a 1’équation

(3.20) suivante :

Im_RFC = AI/AVin = _(K + 1)gm1a (3.20)
3.35 Gain DC
—2

Mmpliop - T _i

| Etage de gain I Buffer |

+| 9m RrFc Gmp | |
___________ — _ — | |

Vin o
.|.

— attr RFC
‘ Vout

Figure 3.18 Gain de I'amplificateur opérationnel

Etant donné que ’amplificateur opérationnel est constitué du Recycled Folded Cascode suivi
du buffer a trés haute impédance d’entrée, son gain DC est le produit des gains associés aux
deux étages. En considérant leurs transconductances et les résistances de sortie respectives,
les gains en tensions sont donnés aux égalités (3.21) et (3.22), respectivement pour 1’étage de

gain et le buffer (Figure 3.18) :

Ay rrc = —9m _rrcRout rFC (3.21)

Ay g = —gms(Top//RL) (3.22)

Ainsi, le gain DC de 'amplificateur opérationnel est donné par (3.23) :

Ay pc = Im rrcRout rRrc X Gme(Top//RL) (3.23)
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3.4 Etude de la rétroaction

Dans cette partie consacrée au bloc de rétroaction, il s'agit de présenter tout d'abord
l'ensemble des blocs qui, en plus de I'amplificateur opérationnel, participent a la régulation :
la référence de tension (section 3.4.1), la charge équivalente (section 3.4.2) et le module de
rétroaction négative (section 3.4.3). Il s'agit ensuite d'analyser la nature et les performances
du feed-back (section 3.4.4). Cette section permet d’examiner les -caractéristiques
avantageuses de 1’ampli-op utilis¢ dans une boucle de rétroaction, et de compléter les

analyses théoriques pour le banc de simulation du régulateur en présence de signaux RF.

34.1 La référence de tension

Pour maintenir la tension de sortie au potentiel désiré, le régulateur de tension a besoin d'une
tension de référence en entrée, qui est Vrgr (voir Figure 3.1). Une bonne tension de référence
est un potentiel fixe, hautement désensibilisé des variations de la tension d'alimentation, de la
température ou de celles du procédé (Baker, 2010, p. 744). Plusieurs circuits de référence de
tension sont proposés dans la littérature. (Baker, 2010, p. 746 ; 749) présente trois circuits
que nous considérerons dans le cadre de ce mémoire. Les sections de ce paragraphe

présentent les circuits électriques et la sensibilité de ces références.

34.1.1 Référence 1 : Le pont diviseur CMOS

Le premier circuit de référence est présenté a la Figure 3.19. Il est assimilable a un diviseur
de tension a résistances puisque chaque transistor présente une résistance 1/g,, lorsqu'il est
connecté¢ en diode. Les transistors MOS sont préférés aux résistances pour minimiser la
surface de la puce et les pertes, ainsi que pour leur meilleure stabilité en température. Le

courant Ipgr est donné a I’équation (3.24) en appliquant les équations (1.14) et (1.17) :

B B
Ippr = 71\] (VREF - VTHN)2 = 713 (VDD — Vrgr — |VTHP|)2 (3.24)
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L'équation (3.25) donne I'expression de la tension Vizgpq tirée de I'équation (3.24):

Vop — Vrupl + /[;_1;/ Vrun

Vrep1 =
1+ B
P

(3.25)

VREFI

L

Figure 3.19 Référence de tension 1
Tiré de Baker (2010, p. 746)

Le coefficient de variatio n en température de la référence 1 (TCVgzgp1) est donné a 1'équation

(3.26) (Baker, 2010, p. 749) :

TCV _ 1 0Vrerr _ 1 1 _ OVrup + ﬂ_N Vrun
REFL Vegr1  OT VrEF1 14 By oT pp OT (3.26)
\ Bp

Le rapport Sy/Bp joue ainsi un rdéle important non seulement pour fixer la tension de
référence, mais aussi vis-a-vis de sa sensibilité par rapport aux variations de la température.

En effet, pour avoir TCVgzgr, = 0, il faut respecter la condition (3.27) :

oV V.
_Vrue By Vraw _ (3.27)
aT  |B, aT
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3.4.1.2 Référence 2 : MOS-Résistance

Figure 3.20 Référence de tension 2
Tiré de Baker (2010, p. 746)

Le deuxiéme circuit de référence est présenté a la Figure 3.20. L’intensité du courant est
fixée par la résistance R, et la référence est la tension grille-source du transistor M

correspondante, donnée a 1’équation (3.28) :

2(Vpp — Verrs)
Vrer2 = Vrun + J DIL; X ﬁjEFZ (3.28)
34.1.3 Référence 3 : MOS-Résistance a diviseur de tension

La troisiéme référence est présentée a la Figure 3.21. Elle est semblable a la référence 2, mais
compte en plus un pont diviseur de tension a la grille, qui établit une proportionnalité entre la
valeur de la référence et la tension Vg3, donnée a 1’équation (3.29). Cette égalité démontre

que cette référence est insensible aux variations de la tension d’alimentation :

R
Veges = Vass (1+ 22) (329)

1
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Vpp
lIREl-'
R
+
R, é VReFs3
Vess _lE J__
Ry 3 -

Figure 3.21 Référence de tension 3
Tiré de Baker (2010, p. 749)

Le choix final du circuit de référence sera effectué a la section 5.1.1 suite a des simulations

testant leur sensibilité, et tenant compte des contraintes de la fabrication.

3.4.2 La charge équivalente émulant le transistor RF de type GaAs HBT

Pour assurer la validité des résultats par rapport a la problématique de recherche, il est
important de concevoir le circuit d’une charge émulant le comportement réel d'un
amplificateur de type GaAs HBT en présence de signal RF. Dans cette section, nous
présentons le comportement théorique attendu d'un tel bloc (section 3.4.2.1), la courbe
prévisionnelle associée (section 3.4.2.2) et le schéma électrique qui a été congu pour I'émuler

(section 3.4.2.3).

3.4.2.1 Comportement de la charge

Rappelons d’abord que la fonction du transistor GaAs HBT est d’amplifier un signal RF
appliqué a la base du transistor. Le courant RF qui circule a travers la base sera de plus forte

amplitude durant 1’alternance positive du signal RF, qui tend a polariser davantage la
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jonction base-émetteur en direct, comparativement a I’alternance négative qui tend a réduire
sa polarisation. Cette variation asymétrique du courant de base engendre un processus de
rectification du signal RF a la base, résultant en deux composantes de courant : (i) un courant
RF entrant dans la base et qui doit étre délivré par le circuit RF précédent le transistor GaAs
HBT, et (ii) un courant moyen entrant dans la base et qui doit étre fourni par le régulateur de
tension DC alimentant la base. Ainsi, avec la rectification apportée par le transistor GaAs
HBT, le courant total entrant dans la base du transistor présente des pointes de courant,

comme le montre la Figure 3.22 (Cripps, 2006).

Vp

D
POLARISATION
(Régulateur DC)
RF-Choke
RF-Choke %

IMPEDANCE
MATCHING
| lﬁ*LLoad
Couplage I_Load
Il — vV .
] |:> N i i i
N CHARGE
500 Pavs= 20 dBm [ Y S
+
P (dBm)
1.88 GHz

Figure 3.22 Forme temporelle du courant entrant dans la base du transistor GaAs HBT

3.4.2.2 Courbe prévisionnelle

L'amplitude du courant RF i;,,,4(t) circulant dans la base est fonction de la puissance du
signal RF amplifi¢ par le transistor et délivré a la charge au collecteur, et dépend aussi du

gain en courant du transistor, qui est en général de ’ordre de 120 pour les transistors GaAs
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HBT intégrés sur puce. Notons que l’intensit¢ du courant efficace (courant r.m.s.) au
collecteur est typiquement de 1’ordre de 1A a 1.5 A dans les amplificateurs MMIC utilisés en
téléphonie cellulaire. La valeur moyenne I;,,4 (composante DC) du courant a la base est la
composante qui doit étre fournie par le régulateur. Pour plus de fiabilité dans la validité¢ du
modele équivalent, il faut faire une corrélation réaliste entre la puissance RF fournie par la

source et le besoin en courant de la charge ;.4 correspondant (Figure 3.23).

ILaud (mA)
A

20

10

> PﬂliS (dBm)

14 20

Figure 3.23 Variation du courant moyen dans la
charge en fonction de la puissance RF disponible

En l'absence de signal RF, I,,,4 est assez faible, de l'ordre de 1 mA. A mesure que
I'amplitude du signal RF augmente, la puissance RF et I} ,,4 augmentent. Tenant compte des
valeurs relevées sur les feuilles de spécification d’une quinzaine d'amplificateurs RFIC GaAs
HBT disponibles sur le marché, la puissance maximale RF typiquement est de 'ordre de 15
dBm (http://www.datasheetcatalog.com/, 2011). Nous avons voulu étendre ce critere a 20
dBm, correspondant par ailleurs a la puissance maximale typique pour des transmissions en
WCDMA. Cette puissance correspondra a un courant /;,,4 qui est typiquement de I’ordre de
20 mA. Le régulateur devra étre capable de fournir ce courant pour le transistor RF puisse

délivrer la puissance désirée au collecteur.
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3.4.2.3 Circuit électrique émulant la charge

La Figure 3.24 présente un réseau de diodes et de résistances construit pour émuler la charge,
c’est-a-dire le comportement ¢électrique vu de la base du transistor RF GaAs HBT. Nous
considérons une tension DC contenue dans le signal V,,; et qui est tout juste suffisante pour
polariser légérement une diode en direct. En I'absence de puissance RF, la branche de R; est
passante, mais il n'y a pratiquement pas de courant dans la branche de R, tant que
Vour < 3V,, ou V, est la tension de seuil d'une diode. La valeur du courant DC au repos I; est
dépend ainsi de V,, mais aussi la résistance R; permet de la fixer a I;= 1 mA. Lorsque les
deux branches sont passantes, la résistance dynamique totale de la charge Ryc 1oqq €St

donnée par I'équation (3.30) ou 7y pioqe €5t la résistance dynamique d'une diode.

Ruc Loaa = (R1 + rd_Diode)// (Rz + 37‘d_Diode) (3.30)

Rac 1oaa (Figure 3.23) détermine la croissance exponentielle de I;,,4 en fonction de la
puissance RF incidente. Cet aspect et bien d’autres relatifs a la charge comme Ia

détermination de R, et R, sont abordées a la section 5.1.5.

load

Vout

_ D1 D3
= R1 D4
R2

Figure 3.24 Circuit ¢électrique émulant la charge
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3.4.3 Présentation du bloc de rétroaction

Le bloc de rétroaction a été donné a la Figure 1.27. Il est repris a la Figure 3.25. Le bloc est
compos¢ de deux résistances Ry et R;;, montées en pont diviseur, qui raméne une fraction de
la tension de sortie a l'entrée V;y,,, de 1'amplificateur opérationnel (Figure 3.2). Les transistors
Mla, M1b, M2a et M2b jouent le role de comparateur. Le gain du bloc de rétroaction est

donné a I'équation (3.31) :

(3.31)

=R,

Bloc de rétroaction : Y

Figure 3.25 Bloc de rétroaction négative

3.4.3.1 Ordre de grandeur des résistances

Dans notre montage, I;,,4 varie entre 1 et 20 mA. Pour négliger au maximum I'effet du bloc
de rétroaction sur le courant dans la charge, il faut que ce bloc détourne un courant Ip tres

faible comparativement au courant minimal dans la charge I;544 min :

Vout

[p=—""— 3.32
P~ Rf +Rin (3:32)
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Supposons que Iz doive étre au moins 20 fois plus petit que I oqq min- Sachant que

Vour=1.4V et I 504 min= 1 mA (section 3.4.2.3) :

Ig < 0.05 X I 1004 min = m

< 5% 1075 = Ry + Ry, = 28 kQ

La valeur minimale de (Rf + Rin) dans un premier temps est donc :

|(Ry + Rin) .| =28 K02 (3.33)

La valeur de (Rf + Rin)min doit aussi étre suffisamment grande pour empécher toute

perturbation parasite de puissance ou de courant d'affecter 1'architecture depuis la sortie du

montage. C'est par exemple le cas de la puissance provenant de la source RF. Cette

considération nous ameéne a décupler la valeur de [(Rf + Rin)min] pour avoir finalement la
0

valeur de (Rf + Rin)min donnée a la condition (3.34) :

(R + Rin)min =280 kQ (3.34)

La valeur de Vggr recherchée apportera la deuxiéme condition relative a la détermination de

RfetRy, :

1.4 Ry
=1+-L (3.35)

mn

o

VREF
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3.4.3.2 Effets de charge sur I'amplificateur opérationnel

L'effet de charge du bloc de rétroaction Ry,; (Figure 3.25) est négligeable a I'entrée en raison
de l'isolation entre la grille et la source des transistors M1a, M1b, M2a et M2b, qui constitue
une résistance infinie. A la sortie, l'effet de charge se résume a la mise en paralléle de la

résistance Ry, avec la charge.

CAPSULE 3.3
Toutes les analyses en vue de batir le régulateur de tension par insertion de [’ampli-op dans
une boucle de rétroaction sont terminées. Les composants nécessaires sont désormais connus

et ont eté étudiés.

344 Nature et performances du feed-back

Dans cette section seront abordées la polarit¢ du feed-back (section 3.4.4.1), les tendances
des grandeurs électriques dans le circuit en dynamique de feed-back (section 3.4.4.2), et la

plage dynamique de feed-back (section 3.4.4.3).

3.4.4.1 Polarité du feed-back

Pour examiner la polarité du feed-back, supposons par exemple une perturbation AV /i
causée par un bruit €lectrique injecté a la sortie, qui entraine une élévation du courant I} ,,4
(Figure 3.26). Il s'en suit une augmentation AV de la tension V;,,,,, qui force une variation de
courant —g,,1,AV (le signe négatif signifiant une réduction du courant) dans les transistors
Mla et M1b, et une variation —Kg,,,,AV dans le transistors M4a. Les courants dans les
transistors Mla, M1b, M2a et M2b provenant de la méme source (MO0), une variation de
courant —g,,1,AV dans les transistors M1a et M1b se traduit par une variation g,,;,AV dans
les transistors M2a et M2b, et une variation Kg,,;,AV dans le transistor M3a. L'application
de la loi des nceuds indique qu'un courant (K + 1)g,n1,AV est fourni en A par le miroir

PMOS. Ce courant est dupliqué a la sortie dans les transistors M10 et M8. De méme,
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l'application de la loi des nceuds en B indique qu'un courant (K + 1)g,,1,AV va de ce point
vers la sortie. En supposant que le buffer présente une certaine impédance d'entrée, cette
impédance tirerait un courant égal a 2(K + 1) g,,14AV, ce qui indique que la tendance est a
une augmentation du potentiel V,,; rpc et @ une diminution de la tension |Vgsp|. Le courant
I} ,qq diminue et par conséquent la tension de sortie V,,,,; diminue aussi. Cette tendance vient
donc contrer I'augmentation initialement supposée en ce point de tension et contribuer a la

régulation de ce potentiel. Il s'agit donc bel et bien d'une rétroaction négative.

Vop Voo

VDD
Vip1 Mo Mo —_M10
prz
AV —T—l
J-ul‘—l M1a ||‘J M1b M7 jl_ Ms
— —
Man ey M2a jl K + 1) gm0 AV =
.
l_gmlaﬂ'v — + ﬁ
—_—
gmmavl Vin o 2K+ DgstV| 3
Vin+ Vinz @
M11 :] M12 - ; I =
Logd-
[ Lubt e
A bm1 =
\ i m ! b T b -—
- |k + gtV
- (K + 1) gmia AV fm¢+l
!’ —
Kymuﬁ"l l Im1ad¥V —Gmiad¥ 'B : AV
< AN
Mza . —— Mab Mab —— MHI—KQmmﬂV ‘“1?:
| ! Load
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Figure 3.26 Polarité de la rétroaction

3.4.4.2 Tendances des courants et des tensions en mode feed-back

Pour prédire les tendances que suivront les tensions et les courants de l'ampli-op, il faut le
soumettre a une perturbation réaliste et pertinente, et anticiper les variations qui seront

apportées par le processus de régulation. A part la variation de la puissance RF, plusieurs
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autres causes peuvent modifier l'intensité du courant I;,,4 parmi lesquelles : une variation de
la température, une variation de la tension d'alimentation ou une variation de la charge.
Cependant, a mesure que la puissance RF augmente, l'intensité¢ de I;,,4 augmente (Figure
3.23), pouvant atteindre 20 mA.|Le régulateﬂl doit maintenir une tension de 1.4V dans la

charge malgré cette variation. La variation du courant de sortie peut donc étre considérée

comme une perturbation réaliste et pertinente pour 1’analyse des tendances au sein du
régulateur par rapport a un large éventail de perturbations. L'étude de ces tendances permettra
aussi de comprendre les causes éventuelles qui peuvent entrainer une perte de la régulation

comme l'entrée d'un transistor en mode triode ou un court-circuit.

Comme point de départ, nous savons qu'a mesure que le courant [;,,,; augmente, la tension
de sortie diminue. Il s'en suit une diminution de V;,,. Les courants DC étant fournis par la
méme source (MO0), le courant dans les transistors M1a et M1b augmente, tandis que celui
dans les transistors M2a et M2b diminue. L'effet miroir triple le courant des transistors M3b
et M4b dans les transistors M3a et M4a respectivement. Le courant dans M3a est ainsi la
somme du courant de Mla (augmentation) et du triple du courant de M2b (diminution). Le
courant dans M4a est la somme du courant de M2a (diminution) et du triple du courant de
MI1b (augmentation). Au vu de la pondération de ces variations, le courant dans M3a devrait
a priori diminuer tandis que le courant dans M4a devrait augmenter. V3, = Vg3, tend donc a
diminuer, alors que Vy,, = Vg4 tend a augmenter. Les variations de courant sont supportées
par le miroir PMOS, qui va fournir moins de courant vers le nceud A et plus de courant vers
le nceud B. Etant donné que Vys = Vg = Vpny est fixe, Vg = Vguq tend a diminuer tandis que
Vss = V43, tend a augmenter. Par effet miroir de courant, la tendance vers une diminution du
courant dans M5 entraine une diminution du courant dans M8, en méme temps qu’une
augmentation du courant dans M6. Par conséquent, la tension de grille du buffer tend a
diminuer et a polariser d’avantage le buffer pour fournir le courant supplémentaire a la

charge comme supposé initialement.


http://www.rapport-gratuit.com/
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3443 Plage dynamique de feed-back

A la sortie du premier €tage, Voyr rre = Vg pusrer tend a diminuer au fur et a mesure que

I ,qq augmente, pour que la polarisation du buffer s'ajuste au courant de charge demandé. En
faisant référence a l'équation (3.4), il apparait que cette tendance peut dégrader les
performances du régulateur. En effet, avec la diminution de Viu rrc= Visaa™Vase le
transistor M6 finit par entrer en région triode. Si I;,,4 continue d'augmenter, le transistor
M4a entre en triode a son tour, ce qui a pour effet de diminuer le gain de I’amplificateur
opérationnel en boucle ouverte. La régulation se détériore et finit par s’annuler lorsque le
transistor M4a ou le transistor M6 se bloque. Pour cette raison, la variation négative de
Vout rrc nécessaire pour la régulation de V,,, en présence d’un fort courant de charge

constitue le principal facteur limitatif sur la plage dynamique de feed-back.

3.5 Synthése de I’étude théorique dans le cadre de notre problématique

Au terme de ce chapitre, tous les aspects théoriques préliminaires au design d’un régulateur
qui respecte notre problématique de recherche ont été explorés. En premier lieu, I’étude DC a
défini les restrictions sur les potentiels de polarisation afin de garantir le fonctionnement de
chaque transistor en région de saturation (donc un fonctionnement linéaire avec le maximum
de gain en boucle ouverte). Elle a aussi démontré I’existence d’une plage de fonctionnement
linéaire, avec des propriétés intéressantes vis-a-vis du processus d’amplification et de la
dynamique de feed-back. Dans ce cadre, la plage dynamique de feed-back a été identifiée. 11
est important qu’elle reste constante pour limiter les non-linéarités en mode de feed-back.
Elle impose par ailleurs un compromis vis-a-vis des dimensions du buffer, pour allier une
bonne qualité du feed-back et la capacité du régulateur a fournir des courants de I’ordre de 20
mA dans des limites de fabrication acceptables. Pour compléter les améliroations nécessaires
a ce montage relativement a notre problématique, nous avons proposé¢ une méthode de

diminution du courant de polarisation, basée sur un redimensionnement des transistors.
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Dans la partie consacrée au feed-back, nous avons examiné la polarité, les tendances et le
module de feed-back lui-méme. Il s’agit maintenant de faire des simulations afin de préciser

ces analyses théoriques, et de définir les valeurs applicables au circuit.






CHAPITRE 4

SIMULATION DU REGULATEUR AVEC UNE CHARGE ISOLEE EN RF

4. SIMULATION DU REGUATEUR AVEC UNE CHARGE ISOLEE EN RF (PLAN DU CHAPITRE)
4.1 : Simulation DC 4.2 : Augmentation de | _Load 4.3 : Simulations AC 4.4 : Réponse en
. . et baisse de | bias L. fréquence (FR) et
. Tensions de seuil L] Résistances de stabilite
. Vds_sat > . Augmentation du > sortie >
. Tension de courant de sortie i TRMC . FR du RFC
polarisation . Baisse du courant de . FR du régulateur
. Circuit de polarisation polarisation . FR et baisse de
. PFL et Vref |_bias
4.5 : Simulation du feed- 4.6 : Synthése
back
L] Effet de charge
> - Stabilité >
L] Variations de Vdd
L] Variations de Vref
L] Variationsde T
L] Variations de |_Load

Ce chapitre présente les simulations effectuées sur le régulateur de tension proposé. Son but
est tout d’abord de confirmer les analyses théoriques du chapitre 3, et de préciser les résultats
de celles restées incomplétes. Il permet aussi d’évaluer les performances du régulateur en
présence d’une charge isolée en RF, ce qui est une étape nécessaire avant d'évoluer vers une
charge plus complexe et la prise en compte des problémes d'interaction RF au chapitre
suivant. I1 commence avec la section 4.1 qui traite de 1'¢tude DC, centrée sur la polarisation,
la plage de fonctionnement linéaire et la tension de référence. La section 4.2 présente des
simulations qui montrent la robustesse des améliorations apportées au montage Recycled
Folded-Cascode vis-a-vis de la problématique de recherche : I'abaissement du courant de
polarisation et l'augmentation du courant de sortie. La section 4.3 est consacrée aux
parametres AC. La section 4.4 traite de la réponse en fréquence et de I’analyse de la stabilité
de I’ampli-op en boucle ouverte. Elle permet de justifier les performances du feed-back
présentées a la section 4.5, ou 1’amplificateur opérationnel est utilisé en mode de rétroaction,
et soumis a plusieurs types de perturbations. Toutes ces simulations et celles des chapitres
suivants sont réalisées a l'aide du logiciel CADENCE, qui est mis a la disposition des

institutions universitaires par la CMC, pour les besoins de la recherche.
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4.1 Simulation DC de I’amplificateur opérationnel

Cette section s'articule en cing points : la mesure des tensions de seuil de transistors PMOS et

NMOS (section 4.1.1), le calcul de Vpg_ . pour les transistors du montage (section 4.1.2), le

choix des potentiels de polarisation correspondant aux niveaux des courants dans (Assaad et
Silva-Martinez, 2009)(section 4.1.3), un circuit de polarisation approprié¢ (section 4.1.4), la
plage de fonctionnement linéaire et la détermination de la tension de référence (section
4.1.5). A la fin de cette section, la configuration DC de I’amplificateur opérationnel et la
tension de référence seront connues, en prélude aux analyses subséquentes effectuées dans le

domaine AC, et a celles sur la régulation.

4.1.1 Détermination des tensions de seuil

4.1.1.1 Présentation de la méthode

En premier lieu, la tension de seuil d’un transistor peut étre déterminée par une lecture
directe sur sa caractéristique d’entrée ou sa caractéristique de transfert, tracée a 1’aide du
simulateur. Cette mesure n’est pas trés précise car les intensités de courant sont chiffrées
méme dans 1’ordre des microampéres. Il devient alors difficile de déterminer la tension de
seuil grace au critere selon lequel elle représente la limite ou le courant du transistor devient
supérieur a 0 (Figure 1.6). Plusieurs méthodes permettant I’extraction de ce parametre ont
ainsi été développées pour améliorer la précision et la fiabilité de cette mesure. En comparant
certaines d’entre elles, (Dobrescu et al., 2000) ont montré qu’il y avait des méthodes plus
précises que d’autres, suivant la longueur du canal du transistor (canal court, canal long).
D’autres méthodes proposées par la suite utilisent des approches aussi diverses que les outils
mathématiques (Picos et al., 2004; Woo Young et al., 2004), la définition d’un modele de
transistor incluant le calcul de la tension de seuil (Flandre, Kilchytska et Rudenko, 2010), ou
des méthodes électriques (Anghel et al., 2006; Manaresi et al., 1995; Rami et al., 2010). Elles
montrent que I’efficacité d’une méthode d’extraction dépend aussi des parametres DC, parmi

lesquels la tension d’alimentation. Dans ce mémoire, la méthode choisie pour la
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détermination de la tension de seuil est celle proposée par (Rami et al., 2010), illustrée a la
Figure 4.1. Elle est récente, d’implémentation simple, a lecture directe et indiquée pour les

faibles tensions d’alimentation.

Figure 4.1 Principe de mesure des tensions de seuil

Tout d’abord, rappelons qu’a partir des équations (1.1) et (1.14), la tension Vpg_

d’un transistor NMOS peut étre donnée par I’équation (4.1) :

21,

VDSmt = Ves = Vrun = 4.1)

Pour le cas du NMOS, partant de I’hypotheése que Vyyy est constant, un changement des
dimensions du transistor ne modifie pas la valeur Vs (qui est associée au courant), mais

modifie la valeur de Vpg . Ainsi, d’apreés (4.1) @ By = 4B, = Vps,,,, = 0.5Vps,,,- Les

valeurs de potentiels V, et Vp de la Figure 4.1 sont ainsi donnés a 1’équation (4.2) suivante :
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Va =Ves1 = Vrun + 0.5 X Vps o,

Vg = Vis2 = Veun + Vs,

(4.2)

Avec une pondération adéquate des gains des amplificateurs de la Figure 4.1, la valeur de

Vbsear, disparait et il ne reste que la valeur Vyyy recherchee :

2V, — Vg =Vrpn

Le méme raisonnement est applicable pour un transistor PMOS.

4.1.1.2 La mesure des tensions de seuil

(4.3)

La méthode choisie a la section 4.1.1.1 est tour a tour appliquée sur un transistor NMOS

(Figure 4.2), puis sur un transistor PMOS (Figure 4.3). Le courant de polarisation Iy est de

10pA. Les résultats présentés dans 1’article de (Rami et al., 2010) sont valables pour des

tensions d’alimentation de 1.4V a 2.5V et s’appliquent donc a 1’alimentation de 1.8V que

nous avons choisie. Dans le cas du transistor PMOS, il est nécessaire d’ajouter un offset de

1.8V dans le deuxieéme amplificateur pour faire une lecture directe puisque les potentiels sont

référencés par rapport a la tension d’alimentation. Nous utiliserons les valeurs arrondies les

plus proches des tensions mesurées, qui sont par ailleurs trés proches de celles données dans

la documentation de CADENCE’ :

VTH N

=042V

VTH P

= —0.5V

? T-018-MM-SP-002 : Mode¢les SPICE applicables a la technologie mixte TSMC 0.18um - page 54

4.4)

(4.5)
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Figure 4.2 Mesure de Vrun

VTHN = 424.8 mV

Figure 4.3 Mesure de Vrpp

VTHN == _496.3 mV
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(4.6)

(4.7)
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4.1.2 Détermination de Vpsgat

D’apres I’équation (1.14), la valeur de Vpgsqar = Voy peut étre déduite de celle du courant

d’un transistor polarisé en zone de saturation, telle que le montre 1’équation (4.8) :

I
Ip = ngV = Voy = é (4.8)
2

Afin de compléter la table des V,, associée aux transistors du montage, il faut avant tout

estimer (g) pour les transistors PMOS et NMOS (Sedra et Smith, 2010, p. 243). Pour ce

faire, rappelons que pour un transistor polarisé en triode profonde, Vps est si faible que Vg
est négligeable devant V5. La pente de la caractéristique de sortie ainsi obtenue a partir de

I’équation (1.7) est proportionnelle a |V, |, ainsi que la montre 1’équation (4.9) :

( alp )
1 w l; aVDS i
— ’3 TlVOVl = ,3 — W triode (4'9)
triode T |VOV|

( alp )
Vps

Cas du NMOS :

La courbe permettant d’évaluer B’y est tracée a partir du montage de la Figure 4.4, avec
Vs =1.02V et W/L= 5. La pente entre A (50mV ; 45.06pA) et B (51mV ; 45.91uA) est de
853.2nA/V. Par suite :

, _ 853.2pA/V
Fw= 5(1.02 — 0.42)V

= 284.4pA/V? (4.10)

Cas du PMOS :

La courbe permettant d’évaluer B'p est tracée a partir du montage de la Figure 4.5, avec
[Ves| =1.1V et W /L=5. La pente entre A (163mV ; 28.3uA) et B (164mV ; 28.45uA) est de
143.52nA/V. Par suite :

_ 143.52pA/V
P7511-05)V

4

= 47.84pA/V? 4.11)
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Figure 4.4 Montage de détermination de B’y

I(A) Pente de la region triode de lo corocteristique de sortie de tronsistor PMOS
2864 u: Pente de 143.52UAN pour Ved=1.1V
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vdc=Vsg
28.4
"peh' é vde=Vsd
1=2u =
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o
!
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Figure 4.5 Montage de détermination de 3’p

A noter que la présence de la résistance r = 0 est nécessaire pour mesurer les courants de
drain, puisque CADENCE ne permet pas une telle mesure directement sur les bornes du

transistor. En conclusion :

L) = 14220 (4.12)
NMOS

B’ B )

= = 23.92uA/V (4.13)

PMOS
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Tableau 4.1 Table des valeurs de Vov dans le RFC

Transistors W/L B/2 mA/V?) | I, (A) | Vov (V)
MO 128/0.5 6.123 400 0.256
Mla, M1b, M2a, M2b 64/0.36 4.252 100 0.153
Ml11, M12 8/0.18 6.320 100 0.126
M3a, M4a 24/0.5 6.826 300 0.209
M3b, M4b 8/0.5 2.276 100 0.209
M5, M6 16/0.18 12.640 200 0.126
M7, M8 64/0.18 8.505 200 0.153
M9, M10 64/0.5 3.062 200 0.256
Vpp Vop
Vip1 —] 122,8.5 400 A smg [ !4 110
Vincn :"_IMh "‘J M1k 100 ua M7 :II——Eb'pz—lr__ Ms
/036 . "+ 6/036 2a Vinem se/0.18 sa/0.18
1o0pa [M2b It Muﬁal— ﬂmﬁc

64/0.36

100 pA

o 1 M1 T——, m12

8/0.18 5 a Vinz E Me

16/0.18 16/0.18

2a/0.5 8/0.5 /0.5 24/0.5

3 : 1 1

300pa | M3a — _lim:‘b M‘“fl_ —[, M4a | 500 uA

Figure 4.6 Montage RFC avec dimensions et courants pour un budget de 800 pA
Tirée de Assaad et Silva-Martinez (2009)

Les dimensions des transistors et les intensités de courants initiales sont tirées de I’article
(Assaad et Silva-Martinez, 2009), avec un budget de courant maximal qu’il fixe a 800 pA
(Figure 4.6). D’apreés cet article, le courant dans le miroir PMOS est de (K — 1)1, soit 21,
pour K = 3, qui égale ainsi le courant dans le transistor M0. Une moiti¢ du budget de courant
total est consommé par MO, et I’autre moitié est débité par le miroir PMOS. Dans un premier

temps, nous négligeons 1’effet de modulation du canal. Les courants et les dimensions des



125

transistors correspondants sont présentés a la Figure 4.6. En utilisant I’équation (4.8), les

valeurs de V,; du montage sont données Tableau 4.1.

4.1.3 Valeurs des potentiels de polarisation

Comme point de départ, nous allons calculer les potentiels de polarisation qui correspondent
aux valeurs initiales des courants dans (Assaad et Silva-Martinez, 2009) avec K=3. Pour
calculer les potentiels de polarisation, il faut tout d’abord déterminer Vbpl, qui fixe les
courants dans le circuit. Ensuite, nous ferons 1’application numérique de la série d’équations
(3.11), avec les valeurs de Vyy, Vryy et Veyp mesurées dans les deux sections précédentes.
Nous nous servirons enfin des simulations et des recommandations faites a la section 3.1.3

pour fixer les valeurs finales des potentiels de polarisation.

4.1.3.1 Potentiel Vbplpour la polarisation de M0

Variation de 19 en fonction de Vop!
500, = 183=400UA pour Vbpl=1.120

1612 (A)

(Dvdc-‘fbm

vde=Vd{Me)

o0

Figure 4.7 Détermination de la valeur finale de Vbpl

Le potentiel Vbpl a été déterminé par simulation, a partir du circuit de la Figure 4.7. Le
tracage de la caractéristique de transfert donne sa valeur pour un courant de polarisation de

400uA, correspondant a sa valeur nominale :

Vppr = 1129V (4.14)
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4.1.3.2 Calcul théorique

Vpp Vob

1.129v 200 A |j 200 pA
] +
1 o hlbp‘i Mo | 400 ua Mo I €m0

Vinow o)

in_CM :I_ M1a A le M. 100 uA M7 jl_ T Ms
* ) M2al Vineum 0.8V
-0' v 100 pA M2b jl — ?4. = Vout_RFC

= 100 pA

Vbn1
100 pA =
M11 ] 15 M1z Vbn2
iv

M5 ] —i[, M

300 pA M3f|_ _iiM 3b M4'fl_ _|iM4a 300 pA

Figure 4.8 Montage RFC avec les valeurs provisoires de la polarisation

Pour les autres potentiels de polarisation, 1’application numérique de la série d’équations
(3.11) compte tenu du Tableau 4.1 et des équations (4.6), (4.7) débouche sur les équations
(4.15) a (4.19) suivantes :

0.544V <V, < 0.891V (4.15)
0.755V < Vjpy < 1.049V (4.16)
0.755V < Vyy < 1.464V (4.17)
0.129V < Vi, o < 0.891V (4.18)
0.335V < V,,, < 1.391V (4.19)

Suite a ce calcul, les transistors sont polarisés par des sources les plagant dans la zone de
saturation calculée : Vin_CM= 0.5V ; Vbnl= 1V ; Vbn2=1V et Vbp2 = 0.8V (Figure 4.8).
Pour étudier I'influence d’un potentiel particulier, il suffit de faire varier la source de tension

correspondante tout en maintenant les autres a la méme valeur.



4.1.3.3 Potentiel Vbp2
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Figure 4.9 Encadrement des valeurs de Vbp2

Un balayage de la tension Vbp2 a été effectué en observant 1’état des transistors M8 et M10,

qui doivent tous les deux rester polarisés en zone de saturation, c’est-a-dire avec

Vp — Vi = 0.5V conformément au Tableau 1.1 et a I’équation (4.7). Le résultat est donné a la

Figure 4.9. La plage des valeurs de Vbp2 correspondantes est donnée a 1’équation (4.20) :

0.61V <V, < 0.943V

(4.20)

Cette plage est proche de celle délimitée par 1’équation (4.15), a une différence typique de

0.05V pres, que nous attribuons a la précision sur la tension de seuil et I’effet de modulation

du canal. Nous avons choisi de fixer Vbp2 au milieu de cette plage, suite a la

recommandation faite a la section 3.1.3.2 :

Vipz = 0.78V

(4.21)
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4.1.3.4 Potentiels Vbnl et Vbn2

iroir PMOS en fenction de Ybn2 1 Varigtion du courant du miroir PMOS en fonction de Vbnt
i PMOS en fonction de WbpZ

s

o

=
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=<
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2 570 e =
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E 35.0u | B
o S A
sl Vbnz
g o
3101 ‘:.‘
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20.8) 4
270y
25.0 , , , L ,
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Vbn1, Vbp2, Vbn2

Figure 4.10 Détermination de la valeur finale de Vbnl et Vbn2

La Figure 4.10 montre les variations du courant dans M5 et M6 suite a un balayage de Vbp2,
de Vbnl et de Vbn2. Dans la plage délimitée par I’équation (4.20), le courant dans les
transistors M5 et M6 ne varie pratiquement pas avec Vbp2. Il varie par contre en sens
inverses avec les potentiels Vbnl et Vbn2. Pour Vbnl=1V et Vbn2=1.1V, l’intensit¢ du
courant est la méme que la valeur mesurée avec le balayage de Vbp2. Cette condition garantit
au mieux ’équilibre des courants dont I’importance a été abordée a la section 3.1.3.4. Nous

avons ainsi choisi les valeurs de Vbnl et Vbn2 données aux équations (4.22) et (4.23) :

Vpn1 = 1V (4.22)

Vyna = 1.1V (4.23)

4.1.4 Circuit de polarisation

Cette section traite de la présentation du circuit de polarisation proposé (section 4.1.4.1) et de
I’étude de sa robustesse vis-a-vis de certaines variations (section 4.1.4.2). Elle constitue 1’'une

des contributions scientifiques de ce mémoire. En effet, que ce soit dans I’article (Assaad et
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Silva-Martinez, 2009) ou dans la thése (Assaad, 2009), I’auteur du Recycled Folded-Cascode
ne présente pas le circuit de polarisation qu’il a utilisé. L’étude réalisée ici s’avére pertinente
et bien documentée pour la polarisation des amplificateurs CMOS de type Recycled Folded

Cascode.

4.14.1 Le circuit de polarisation proposé

!
1
1
I 1

Zdqp !

=
&
=S
-8
=N
[XTTTY
Zuqp

tdaa o,

APO'L
AL

,.
9 Aszo
-1
i‘,g AEL'L
SN
Y

M26 _I
1.2/0.36 ': 1'\2"02?6

M24 M27
2910.36 _I 1.2/0.36 _II: 1'\2"0396

Figure 4.11 Circuit de polarisation

Le circuit proposé¢ pour la polarisation du Recycled Folded-Cascode aux valeurs de la section
4.1.3 est présenté a la Figure 4.11. La source M13-M16 fixe un courant I35 =0.55pA. Avec
les dimensions des transistors concernés, Vbp2 est fixée autour de 0.78V. Le transistor M21
duplique le courant /5 dans les transistors M22, M23 et M24 par effet miroir. La connexion
en diode de M22 permet de fixer le potentiel Vbpl autour de 1.13V. Le transistor M25
duplique également le courant I;5 dans les transistors M26 et M27, de méme que le transistor
M28 le duplique dans les transistors M29 et M30. La présence des deux transistors connectés

P~
W

..I"!,' o7

k!

L=
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en diode est nécessaire pour atteindre une tension de 1.04V pour Vbnl et une tension de 1.1V
pour Vbn2. A noter qu’avec leurs dimensions différentes, les transistors M21, M25 et M28
dupliquent le courant I;5 avec des ratios différents (voir Figure 1.17 sur I’effet miroir). Les
potentiels ainsi fixés sont connectés aux transistors du Recycled Folded-Cascode, qui les
transforment en courant de polarisation a travers leurs tensions grille-source respectives, par

effet miroir (Figure 4.12). La consommation de courant du circuit de polarisation est de

4.915 pA.
Ir ______________ T T
| ETAGE DE GAIN |
Vip1 0.60pA L |
! —im Loon Ms _JF-—ilC m10 |
| Vi I‘_I NJ e |
inCM M1a < I _— M7 —_1; p :t Ms I
I T— | - M‘"),/ M
Vian e M2al ,, Vincu [
: 15pA leb — —' . Vout RFC I
inp —~
15pA
| Vons ¥ l 35pAl l35pA I
mn
I Ve L M T m12 . . |
—h bnz 7 I
| Ms Ir = Mé |
I
| h +h ] h AL :
| =
| I
| sopa | M3a TJ——7  M3b Mabe [ Mda | s0,a |
| I
L |
e e I
| Vpp = |
I |
e C S |
M21 mM28
| 2%}:6, y‘o‘? |_I 6.3/0.36 I_1 9'3365 I—| 241036 [
| ] m |
| E s |
22 g
| |.'go1,5r'6 j 1!?3.?6 17/0.36 a |§
< ~ [ . I
N1 i k : 2 I
I ) s Hn a1 @ |
g “ T
| - "‘j M23 |
) 7.20.36
D L e s, L) e |
| L |
24 M27
| I_'I M19 1_1[: 7.20.36 1.20.36 E 1%3?6 |
| 7.20.36 M20
7.20.36 CIRCUITDE |
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- - _ _ _ - _ _ _ - - _____ J

Figure 4.12 Connexions entre le circuit de polarisation et I’étage de gain
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4.1.4.2 Robustesse du circuit de polarisation

Pour vérifier la robustesse de la polarisation, nous devons étudier son comportement en cas
de variation de température ou en cas de variation de la tension d’alimentation (Baker, 2010,
p. 744). Des simulations ont été effectuées pour une variation de 20°C a 100°C en
température, et une variation de 1.6V a 2V pour la tension d’alimentation. Le Tableau 4.2

montre les coefficients de variation des potentiels vis-a-vis de chaque perturbation.

Tableau 4.2 Coefficients de variation des potentiels de polarisation

Variation en température | Variation en Vpp
Potentiel de polarisation
(nv/°C) VIV)
Vbnl 489 0.526
Vbn2 1138 0.608
Vbpl 740.76 0.61
Vbp2 -48.8 0.454

Le potentiel Vbp2 semble est moins sensible que les autres. Les variations de Vbnl et de
Vbp2 n’ont pas vraiment d’incidence sur le fonctionnement du circuit car elles sont
maintenues a l’intérieur la plage de saturation (voir section 4.1.3.2). Les variations du
potentiel Vbpl avec la température affecte ’intensité du courant qui passe de 405 pA a
370pA dans le transistor MO (Figure 4.13). Cette variation cause aussi une variation des
courants du montage et de la tension V¢ rrc, qui reste cependant limitée a 10% entre 20 °C
et 40 °C. Vbn2 est le potentiel est le plus sensible vis-a-vis de la tension d’alimentation.
L’¢étude des performances du régulateur avec une variation de la tension d’alimentation nous

permettra d’évaluer I’influence réelle de cette sensibilité.

CAPSULE 4.1
La conception d’un circuit CMOS réalisant la polarisation de I’ampli-op a été complétée, a
la suite d’analyses et de simulations sur l'état DC du montage et les potentiels de

polarisation.
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Yariations du caurant dans M@ en fonction de la tempsrature

gy W B_max = 405uh et [B_min = 370uA
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Temperature {C)

Figure 4.13 Baisse du courant dans MO avec la variation de la température

4.1.5 Plage de fonctionnement linéaire et calcul de la tension de référence

La plage de fonctionnement linéaire (PFL) est définie par la série d’équations (3.11). Les
conditions concernant les potentiels de polarisation de la PFL ont été traitées a la section
4.1.3, en fixant les potentiels Vi1, Vppz, Vpn1 €t Vppp. La derniére condition et la plus
importante concerne I’intervalle de V;,, ¢y pour lequel la plage de fonctionnement dynamique
de feed-back reste constante (section 3.1.4.1). Cet intervalle est déterminant pour la PFL, car
les autres potentiels sont fixés une fois pour toutes. La section 4.1.5.1 présente ainsi
I’influence de Vj;, ¢ sur I’état des transistors, afin de délimiter la PFL. La section 4.1.5.2
montre les avantages que présente le comportement de la plage dynamique de feed-back au
sein de la PFL, vis-a-vis du processus de régulation. L’objectif par la suite est de fixer la

tension de référence du régulateur.
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4.1.5.1 Etat des transistors au sein de la PFL

Avec la symétrie du circuit, certains transistors tels que M1a et M2a se comportent de fagon
identique en DC. Il est de méme pour M1b et M2b, M11 et M12, M3a et M4a, M3b et M4b,
M5 et M6, M7 et M8, M9 et M10. Les Figure 4.14 a Figure 4.22 montrent que les transistors
sont tous en saturation dans la PFL. Pour les transistors symétriques, un seul graphique est
présenté. Pour rappel, le critére qui garantit la polarisation en zone de saturation est donné

par les équations (4.24) et (4.25).

VG - VD < VTHN = 04‘2V NMOS (4.24)

Lorsque c’est nécessaire, cette limite est tracée sur le graphique pour identifier la zone de

saturation. Ces simulations viennent confirmer ’existence de la PFL, telle que décrite a la

section 3.14.

Etat du transister M@ avec une variation de Yin_CM

7ogm ¥ M@ en soturation Jusqu'a Yin_OM = 1V
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Figure 4.14 Etat du transistor MO avec une variation de Vin_CM
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Etat des travsistors M1a et M2a avec uns variation de Vin_CM

sgam = Mia et M2a toujours en saturation
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Figure 4.15 Etat de M1a et M2a avec une variation de Vin_CM
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Figure 4.16 Etat de M1b et M2b avec une variation de Vin_CM

Etat des transistors M3a et M4a avec une varigtion de VIn_CM

Sogm *: M3 et Mia dans un stat stable jusqu'a Vin_CM = 8.8V. Toujours en saturation
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Figure 4.17 Etat de M3a et M4a avec une variation de Vin_CM
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Figure 4.18 Etat de M3b et M4b avec une variation de Vin_CM
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Figure 4.20 Etat de M7 et M8 avec une variation de Vin CM
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Figure 4.21 Etat de M9 et M10 avec une variation de Vin CM
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Figure 4.22 Etat de M11 et M12 avec une variation une Vin CM

La borne inférieure identifiée de V;;, ¢ est de 0.17V obtenue pour les transistors M1b et M2b

(Figure 4.16). Sa borne supérieure est 1.02V obtenue dans le cas du transistor MO Figure

4.14). Ainsi, apres simulation, la PFL est caractérisée par 1’équation (4.26) :

0.17V < Vip e < 1.02V

(4.26)
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4.1.5.2 Détermination de Vrgr

Etat de Vout_RFC avec une variation de Vin_CM

18 = Tres faible variation de Vout RFC jusqu'a Vin_CM = .9V

Vout_RFC (v)

140

.90
Vin_CM (V)

Figure 4.23 Simulation du comportement de Vout RFC avec une
variation de Vin CM

Le comportement de V,,,+ rpe st semblable au comportement théorique décrit dans la section
3.1.4.1 (Figure 4.23). Elle est stable autour de 1.13V dans la PFL. Cette simulation confirme
I’analyse de la section 3.1.4.1. Ainsi, pour conserver la linéarité du gain en boucle ouverte,

nous avons situé la tension de référence au milieu de la PFL de 1’équation (4.27), soit :

VREF = 06 \% (427)

4.2 Augmentation du courant de sortie et baisse du courant de polarisation

4.2.1 Augmentation du courant de sortie

4.2.1.1 Circuit de test

En mode de rétroaction, la variation de V¢ rrc permet au régulateur d’augmenter ou de

diminuer le courant I;,,4. Pour déterminer le type et la taille du buffer, il faut tenir compte

de cette variation en émulant 1’erreur statique correspondant a un courant de charge donné.
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Nous avons ainsi rajouté a I’amplificateur opérationnel des sources de tension permettant de
générer 1’erreur statique AV}, en entrée, et une charge idéale permettant de fixer I’intensité du
courant I;,,4 (Figure 4.24). V,,,;=1.4V correspond a la tension nominale dans la charge en
mode feed-back. L’erreur statique maximale dans ce test est fixée a AV, =ImV. Nous
pensons qu’un critére aussi restrictif permettra d'optimiser les performances du régulateur,

avec la prise en compte de I’effet de charge et de I’interaction RF pour I;,,4 =20 mA.

VDD
+ |
6
+AV /2 ETAGE DE GAIN V BUFFER 174
t RFC
/ AVinRecycled Folded- o (PMOS/NMOS) ot
Cascode
ax500n/180n I
- load

Figure 4.24 Structure de test sur le type et la taille du buffer

4.2.1.2 Choix du buffer

En fixant la taille du buffer et le courant dans la charge, nous pouvons départager le PMOS et
le NMOS suivant I’erreur statique nécessaire pour atteindre la tension de 1.4 V en sortie,
traduisant 1’effectivité et la qualité de la régulation. I;,,4= 1 mA est choisie assez faible pour
privilégier I’analyse des tendances observées sur 1’erreur statique, par rapport a sa valeur
proprement dite. A AV;,,= 0, Vout rrc = 1.13 V. Les mesures sont prises pour chaque type de
transistor, avec a = 1500 puis @ = 1000 (Figure 4.24). Rappelons que a est le facteur
multiplicatif de la cellule de base des transistors MOS dans CADENCE, amenant sa
dimension de (W/L)o= 500um/180um a (W/L)gufrer = @ X500um/180um (section 3.2.1). Les

résultats sont consignés dans le Tableau 4.3.
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Tableau 4.3 Comparatif des résultats entre un PMOS et un
NMOS comme buffer

AVin a Vout_RFC Vout
88.6 uV 1000 1.249V 1.398 V
PMOS
72.6 WV 1500 1.273V 1401V
25 mV 1000 1.706 V 1.037V
NMOS 25 mV 1500 1.706 V 1.053V
25 mV 1800 1.706 V 1.056 V

Pour le transistor PMOS, une variation AV}, autour de 75 uV a 90 uV permet d'obtenir la
tension 1.4V ciblée a la sortie. Elle est tres inférieure a la limite (AV};,)mqr=1mV que nous
nous sommes fixés. Pour le transistor NMOS, avec une variation AV}, allant méme jusqu’a
25 mV, la tension de sortie reste autour de 1.05V. La simulation montre également que la
taille du buffer n'est pas suffisamment influente. Méme avec a=1800, la tension de sortie
stagne a 1.06V, avec au passage 1.053V pour a = 1500. Ces résultats font du NMOS un
mauvais candidat pour atteindre la tension de 1.4V attendue en régulation. Le transistor
PMOS est ainsi le meilleur buffer car il permet d’atteindre cette tension avec une erreur
statique trés faible et des dimensions raisonnables. Ce résultat confirme 1’analyse de la

section 3.2.1.1.

4.2.1.3 Taille du buffer

Une fois le transistor PMOS adopté comme type de buffer, il faut définir sa taille. Cette fois-
ci, le courant de charge est choisi supérieur au courant maximal : I; ,,4= 25 mA pour étendre
le critere de performance du buffer a des courants supérieurs a la limite de 20 mA
initialement fixée. L’erreur statique a été évaluée a £ 1 mV puis a £ 25 mV pour estimer les
tailles du buffer couvrant une large plage de AV},,. Le balayage est effectué sur la valeur de a,
et la taille du buffer recherchée est celle donnant une tension de 1.4V a la sortie. Les courbes

générées sont montrées a la Figure 4.25. La valeur de a est choisie pour AV;,=1 mV.

[ -
1 |
\P>
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L=
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Varigtion de la tensicn de sortie pour diverses valsurs de o st de I'erreur statiqgue pour 25 mA dans la charge
=: d¥in = —1 mV. La sortie atteint 1.4Y pour o = 528
148 0 d¥in = —Z5 m¥. La sortie atteint 1.4V pour o = 412
1.46
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£
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>
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1.34
1.32 . L 1 1 1 1 1
3608 300 420 450 480 510 540
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Figure 4.25 Détermination de la taille du buffer

D’aprés la Figure 3.11 et les détails donnés a la section 3.2.1, pour a = 520, la dimension du

buffer est donnée a 1’équation (4.28) suivante :

4.2.2 Baisse du courant de polarisation

Nous allons appliquer la méthode proposée a la section 3.2.2.4 pour abaisser le courant de
polarisation. Rappelons que scalel est le facteur d’échelle sur les dimensions du transistor
MO, et scale2 est le facteur d’échelle sur les autres transistors du circuit. L’approche ici est de
trouver les valeurs de scalel et scale? pour lesquelles leurs effets antagonistes sur la plage
dynamique de feed-back se compensent (section 4.2.2.1). La section 4.2.2.2 présente les
effets DC observés sur le Recycled Folded Cascode suite a cette baisse du courant de
polarisation. D’un point de vue de la réponse en fréquence, des vérifications devront étre
faites pour s’assurer que le gain DC minimum qui est requis est atteint, et que le circuit

présente une bonne stabilité. Cet aspect est abordé a la section 4.4.3.
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4.2.2.1 Application de la méthode de la section 3.2.2.4

Bafsse de la tension Youl_RFC dus a un retrecissemsnt des transisters du circuit sauf M@

1o v Yalsur minimals pour Vout_RFC pour sc=@.15

9@@m |

8@@m |

7@@m |

Vout_RFC {V)

G@dm

S@@m |

4@@0m £

3@@m p

2@@m

18@m 1
Facteur d’echelle sur les transistors du circuit sauf M@

Figure 4.26 Variation de Vout RFC en fonction de scale2

La plage dynamique initiale V¢ grc=1.13V correspond aux valeurs scalel= 1 et scale2= 1.
Elle est obtenue en appliquant la polarisation calculée dans ce mémoire au montage de
(Assaad et Silva-Martinez, 2009). En suivant la méthode adoptée a la section 3.2.2.4 pour
diminuer la consommation de courant de I’étage de gain, la premicre étape consiste a
diminuer de scale2. Cette diminution provoque une baisse de V,,; prc, mesurée a la Figure
4.26 avec un balayage de scale2 allant de 1 a 0.1. La valeur minimale pour laquelle Vj,; rrc
présente une variation conforme a la théorie est scale2 = 0.15. A partir de 13, la deuxiéme
¢tape de la méthode proposée consiste a diminuer scalel, dont 1’effet sera d’augmenter
Vout rrc afin de retrouver sa valeur initiale correspondant a scale/=1 et scale2= 1. Avec un
balayage de scalel allant de 1 a 0.1, la valeur qui permet de retrouver la plage dynamique

initiale est de scale2= 0.15, ainsi que le montre la Figure 4.27.
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Variation de Vout_RFC en fonction de scalel pour scaleZ = @.15

1o v Valeur initiale de Voul_RFC pour scalel = @124

11 ¢

190 [

9@0m [

B2@m [

Vout_RFC (V)

7@80m [

GE@m [

580m

186m 1
scale’

Figure 4.27 Variation de Vout RFC en fonction de scalel
Ce paragraphe a permis de trouver les valeurs de scalel et scale? introduits a la section 3.2.2.
Cette démarche a été effectuée tout en conservant la plage dynamique a la sortie de I’étage de
gain, ce qui favorisera une linéarité du gain en boucle ouverte et un bon fonctionnement de la
charge active. Finalement :

scale2 = 0.15 (4.29)

scalel = 0.15 (4.30)

4.2.2.2 Effets DC de la baisse du courant de polarisation

Dimensions finales des transistors

Le redimensionnement des transistors ayant conduit a la baisse du courant de polarisation

débouche sur les nouvelles dimensions présentées au Tableau 4.4. Il montre une réduction
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des dimensions des transistors comparativement aux valeurs du Tableau 4.1, ce qui est un

avantage considérable pour la miniaturisation de la puce.

Tableau 4.4 Dimensions finales des
transistors de 1’étage de gain suite au
redimensionnement ayant permis la baisse du
courant de polarisation

Transistors W/L
MO 19.2/0.5
Mla, M1b, M2a, M2b 9.6/0.36
M11, M12 1.2/0.18
M3a, M4a 3.6/0.5
M3b, M4b 1.2/0.5
M5, M6 2.4/0.18
M7, M8 9.6/0.18
M9, M10 9.6/0.5

Erreur statique

La nouvelle estimation d’erreur statique effectuée a 1’aide du montage de la Figure 4.24
permet d’observer les résultats de la Figure 4.28, qui indique une erreur statique de 315 pV
pour atteindre 1.4V a la sortie, avec I} ,,4 20mA et a = 520. Cette valeur est inférieure & ImV
et montre que la régulation avec le plein courant de charge est possible avec le nouveau

courant de polarisation.
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Variation de I tension de sortie en foncion de dvin suite a une dirminution du courant de polarisation a 135 uA
15 1 Yout = 1.4V pour dvin = 315124 WV
14
13
>
El
3
=
12
1
19 | , . , , , |
220.00600u 236,57 143u 257.14266u 275.71429u 294.26571u 312,857 14u 331.42857u 350.00000u
Erreur statique dVin (V)

Figure 4.28 Variation de Vout en fonction de dVin suite a la
réduction de courant polarisation

Baisse drastique du courant de polarisation

Vpp Vpp
Vip1—I"" Mo | s0p2 Mo I—_lr__ M10
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Figure 4.29 Intensités des courants du Recycled Folded Cascode avec un courant de
polarisation de 130 pA
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Le courant de polarisation passe de 800uA a 130 nA dans le Recycled Folded-Cascode, tout

en maintenant la méme plage dynamique de feed-back qu’avant le redimensionnement des

transistors (Figure 4.29). Ce résultat est I'une des principales contributions de ce mémoire.

Etat des transistors

Dans la condition d’opération fixée par les équations (4.29) et (4.30), nous avons vérifi¢ par
lecture directe que tous les transistors du montage sont polarisés dans leur zone de saturation
(Figure 4.30). Les tensions indiquées pour les grilles, les drains et les sources des transistors

peuvent étre utilisées dans ’application des relations du Tableau 1.1 pour vérifier cela.
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Figure 4.30 Circuit de polarisation annoté DC

CAPSULE 4.2

La réduction drastique du courant de polarisation et la capacité de ’ampli-op a fournir un
courant de 20 mA confirment que ces résultats cadrent parfaitement avec notre
problématique de recherche. La constance de la plage dynamique de feedback autour de la

tension de référence choisie l’aide a fonctionner comme un bon régulateur
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4.3 Simulations AC

Dans cette partie sont abordées les simulations de quelques paramétres AC. Les résistances
d’entrée du régulateur sont supposées infinies et ne sont pas mesurées. L’information sur le
gain DC et les fréquences de coupure est accessible sur la réponse en fréquence. Cette section
présente la résistance de sortie de 1’étage de gain (section 4.3.1), la résistance de sortie de

I’ampli-op (section 4.3.2) et I’évaluation du TRMC (section 4.3.3).

4.3.1 Résistances de sortie de I’étage de gain

L’une des méthodes proposées pour évaluer la résistance de sortie est de mesurer I’appel en
courant réalisé par le circuit, suite a une petite variation d’une source de tension connectée a
sa sortie, lorsque les entrées sont en court-circuit (Razavi, 2008, p. 185). Les entrées doivent
étre a la masse alternative. Le rapport entre la variation de tension et la variation courant
entrant dans le circuit constitue sa résistance de sortie. Dans le cadre de notre mémoire, la

résistance de sortie de 1’¢tage de gain a été évaluée d’apres le circuit de la Figure 4.31.

1357
Vinn Vout
Vinp

1.105
R129
1195

1.145 TV85

i=-709.8p
v85

Figure 4.31 Mesure de la résistance de sortie du
Recycled Folded-cascode

La tension V85 = 1.105V est choisie pour ne pas perturber la polarisation du Recycled
Folded Cascode au départ. Pour cette valeur, le courant entrant est pratiquement nul. Une

variation de 3.12 mV est effectuée autour de ce potentiel. La variation de courant
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correspondante mesurée a travers la résistance R129 est de 486.5 nA/V, ainsi que le montre
la Figure 4.32. L’inverse de cette pente donne la résistance de sortie du Recycled Folded-

Cascode :

Rout_RFC == Z.OSMQ (4.31)

Cette haute impédance s’explique par les hautes impédances généralement vues aux drains
des MOS, et accentuées dans cette structure de circuit grace a la dégénération de M6 et M8

par M4a et M10 respectivement (Figure 1.12).

Dstermination de la resistancs de =ortis du Rscycled Foldsd Cascods

5.gn 1 Variotion de courant dans le Recycled Folded Cascade de  1.5Zn4 pour une variation de tensien de 3.12 mv

Courant dans R129 {A)

@.6

—1.8n ! I ! ! I |
1,899 11888 11918 11820 1.1438 11849 11458
Variation de tension a la sortie du Recycled Folded Gascode (V)

Figure 4.32 Mesure de la résistance de sortie de 1'étage de gain
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4.3.2 Résistance de sortie de I’amplificateur opérationnel
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Figure 4.33 Détermination des résistances de sortie

La résistance de sortie de 1’amplificateur opérationnel (incluant le buffer) est déterminée a
partir du montage de la Figure 4.33. La tension initiale est V86 = 1.325V, pour polariser le
buffer en région de saturation avec un courant de 3 mA dans la résistance R132. Une petite
variation de 12 mV autour de cette tension provoque une variation de 13.72 pA dans la

charge, ainsi que le montre la Figure 4.34 :

Determination de la resistance de sortie de I'emplificateur operationnel

3.G%m = Variation de courant dans I'ampli—op de 13.72 uA pour une variation de tension de 12 mY

3.82m|

3.6imp

3.88m

2.99m[

2,98mt

2,97mt

2.96m}

Variation de courant a la sortie de I'ampli—op (A)

2.95mp

2.94m L 1 L L L I |
1.31 1.32 1.33 1.34 1.35 136 1.37 1.38
Varfation de tension a la sortie de "ampli-—op (V)

Figure 4.34 Mesure de la résistance de sortie de 1'ampli-op
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Ces variations décrivent une pente de 895.15 nA/V, dont I’inverse correspond a la résistance

de sortie de I’ampli-op donnée a (4.32) :

Ryue = 1.2 kQ (4.32)

L’équation (1.5) donne la relation entre les résistances de type R,,; et I'intensité du courant
dans le transistor. Avec les courants généralement de l’ordre du pA, ces résistances
atteignent quelques dizaines de k€Q. Mais pour des courants de 20 mA, il n’est surprenant

d’avoir une telle résistance.

4.3.3 Taux de réjection en mode commun

Le taux de réjection en mode commun (TRMC) est une mesure de performance des
amplificateurs opérationnels. Il permet d’évaluer de quel ordre de grandeur I’amplification
utile réalisée par le mode différentiel est meilleure par rapport a 1’amplification non désirée
des signaux aux entrées Vi, et Vi, effectuée en mode commun (Sedra et Smith, 2010, p.

71). Le TRMC est calculé d’apres 1’équation (4.33) :

A
TRMC = 20log |—22

(4.33)

V_MC

ou Ay 4 est le gain différentiel de Iampli-op et Ay pc est le gain en mode commun de

I’amplificateur opérationnel. I1 a été évalué a partir du montage de la Figure 4.35.

\P>
i -

L=
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Figure 4.35 Détermination du TRMC

Pour la mesure de Ay y¢, les sources alternatives ont toutes les deux une amplitude AC égale

soit : Vinaxs = Vinaxa = 1mV. Pour la mesure de Ay 4, les amplitudes sont en opposition de

phase : Vipaxs = —Vimaxa = 1 mV. Les résultats sont présentés au Tableau 4.5 :

Tableau 4.5 Valeurs des gains pour le calcul du TRMC

Ay_q (VIV)

Ay mc (VIV)

TRMC (dB)

84.91

-0.0152

74.94

Finalement, la valeur du TRMC est donnée a 1’équation (4.34).

TRMC = 74.94 dB

(4.34)
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4.4.1

Réponse en fréquence et stabilité du régulateur

Réponse en fréquence du Recycled-Folded Cascode

1207

] Vinn RECYCLED Vout
Vin P FOLDED-CASCODE

V33 Cc26
vdc=Vref c=5.6p
gnd .

on gnd

Figure 4.36 Montage test pour la réponse en fréquence du
Recycled Folded-Cascode
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Figure 4.37 Réponse en fréquence du Recycled Folded-Cascode a 800pA
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La réponse en fréquence du Recycled Folded-Cascode est tracée a partir du montage de la
Figure 4.36. La charge capacitive est choisie a 5.6 pF pour comparer les résultats de ce
mémoire a ceux de I’article (Assaad et Silva-Martinez, 2009). Pour ce test, Vref =0.6V et
Vac = 1 mV. Les réponses en fréquence sont tracées pour diverses valeurs du courant de
polarisation. Celle tracée a 800 pA (cas de Dlarticle) est donnée a la Figure 4.37 a titre
d’exemple. Parmi les mesures présentées dans (Assaad et Silva-Martinez, 2009), trois d’entre
elles sont pertinentes dans le design d’un circuit de feed-back : le gain DC, la fréquence de
passage a 0 dB (GBW) et la marge de phase (PM, section 1.3.3). Le Tableau 4.6 compare les
valeurs de ces parametres données dans cet article, a celles obtenues par simulation dans ce

mémoire (pour des courants de polarisation de 800 pA et 400 pA uniquement).

Tableau 4.6 Comparaison des réponses en fréquence de Assaad
et Silva-Martinez (2009) et du mémoire

Polarisation 800 pA 400 pA
Article | Mémoire Article | Mémoire
Gain (dB) 60.9 66.23 59.7 65.88
GBW (MHz) 134.2 138.8 70.4 73.67
PM (degrés) 70.6 70.53 79.8 79.58

Les gains obtenus dans le mémoire sont d’environ 6 dB supérieur a ceux de I’article. Nous
attribuons cette différence aux effets combinés de la réduction de W/L et la réduction du
courant de polarisation (Razavi, 2008, p. 337) découlant de I’analyse rigoureuse des
potentiels de polarisation dans ce mémoire. Les fréquences de passage a 0 dB et les marges
de phase sont semblables dans les deux circuits.

4.4.2 Réponse en fréquence de I’amplificateur opérationnel

Contrairement aux réponses en fréquence classiques, nous ne pouvons pas utiliser une charge
capacitive seule comme a la Figure 4.36, parce que le buffer ne serait pas polarisé. Une fagon

de respecter la condition de charge infinie tout en polarisant le buffer est de le charger par
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une source a courant idéale. Il faut cependant tenir compte de la zone d’opération du buffer.
L’intensité du courant doit étre de telle sorte que Vpg — Vi < |Vryp| pour maintenir le
buffer en zone de saturation. D’aprées les simulations, cette condition est respectée pour I;,,4
compris entre 2.5mA a 3.55 mA. Sur cette base, nous avons choisi de tracer trois réponses en
fréquences, pour les courants de 2.5 mA, 3 mA et 3.5 mA. Les mesures ont été faites a partir
de la Figure 4.38. Les résultats sont consignés dans le Tableau 4.7, avec fogg = fréquence de

gain unitaire, parfois désigné GBW (Sedra et Smith, 2010, p. 99).

1112
Vout —i—

. Vinn

Vinp "E

V22
vdc=Yref

&
idc=idc

gnd.

Figure 4.38 Montage de test pour la réponse en fréquence de I’ampli-op

Le gain total augmente avec le courant de charge. Cela est di au fait que la contribution du
buffer dans le gain de I’ampli-op augmente avec le courant dans la charge. Dans ces
conditions, la stabilité de I’ampli-op est de plus en plus compromise, ainsi que le montrent la

diminution de la marge de phase PM et la marge de gain GM (voir section 1.3.3).

Tableau 4.7 Parameétres AC de la réponse en fréquence de I’ampli-op a pour
divers courants de charge

idc (mA) | Gain (dB) | fc (kHz) | foaz (MHz) | PM (deg) | GM (dB)
2.5 79.21 84.07 496.9 21.29 -6.568
3.0 91.47 33.94 646.5 6.931 -1.645
3.5 98.76 16.67 655.5 5.822 -1.403




154

4.4.3 Réponse en fréquence et baisse du courant de polarisation

Dans le cadre de notre problématique, il est essentiel d’étudier I’influence de la baisse du
courant de polarisation sur les parametres AC. Ainsi, le Tableau 4.8 montre 1’évolution de
ces parametres avec la baisse du courant de polarisation dans I’ampli-op. Le montage utilisé
est celui de la Figure 4.38, avec un courant de charge de 2.5 mA. Au-dela du courant de
charge, I’idée est surtout de repérer les tendances permettant d’analyser 1’influence de la

baisse du courant de polarisation sur les parametres AC de I’ampli-op.

Tableau 4.8 RFC et baisse du courant de polarisation

Polarisation | Gain (dB) | fc (MHz) foas (GHz) | PM (deg.) | GM (dB)
800 nA 95.68 126.4 1.377 -17.68 14.99
400 pA 92.32 91.77 1.010 -13.37 8.381
200 pA 84.18 78.47 0.646 6.984 -1.708
135 pA 79.21 84.07 0.497 21.29 -6.568

Avec la baisse du courant de polarisation, la transconductance des transistors M1la, Ml1b,
M2a et M2b diminue. Etant donné la proportionnalité entre ces transconductances et celle de
I’ampli-op, le gain de "ampli-op diminue (section 2.3.3.3). Il reste cependant & un niveau
suffisant pour assurer une bonne régulation (section 1.3.4.2). Par ailleurs, la marge de phase
augmente. Ainsi, la baisse du courant de polarisation diminue le gain mais améliore la

stabilité de I'ampli-op.

4.5 Simulation du feed-back

Cette partie traite des performances du régulateur débitant dans une charge isolée en RF,
lorsque des perturbations telles qu’une variation de la tension d’alimentation (section 4.5.3),
une variation de la référence (section 4.5.4), une variation de la température (section 4.5.5),
et une variation du courant de charge (section 4.5.6) sont enregistrées. Les variations sont

émulées a travers des balayages effectués sur le paramétre concerné. Le but est d’éprouver la
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qualité de la régulation pour diverses perturbations liées a I’état ¢électrique de régulateur. Le

calcul des résistances du module de rétroaction est présenté a la section 4.5.1.
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V4G
wdo=vref . . .o . .o . .o
gnd . . . . P . P Lghd

Figure 4.39 Montage des tests en rétroaction avec une
charge en courant isolée en RF

4.5.1 Résistances du module de feed-back

Les réesistances Ry et R;;, sont calculées a partir des €équations (3.35) et (4.27). Elles forment

un systéme d’équations qui permet de trouver la relation entre R et R;;, :

14 _ R
Vrer Rin} = Ry = 0.75R, (4.35)
VREF = 06

En tenant compte de la condition (3.33), (Rf +Rin)min =280 k€. Nous choisissons

Ry =280 k€, a la valeur limite pour nous assurer que la condition sera respectée. La valeur
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de R;, correspondante est de 210 kQ. Ainsi, les résistances du module de feed-back sont

données par les équations (4.36) et (4.37) :

Ry = 280 kQ (4.36)

R, = 210 kQ (4.37)

4.5.2 Stabilité du feed-back

Pour mesurer la stabilité du régulateur, il faut se placer a la sortie du module de rétroaction
(Vr a la Figure 4.40) avant d’évaluer la marge de phase et la marge de gain. Le montage
utilisé a ces fins est présenté¢ a la Figure 4.40. Les mesures effectuées pour les mémes

courants qu’a la section 4.4.3 sont présentées dans le Tableau 4.9.

Vs

- \/‘mm FB Vout
Yinp

E7

vdc=Vref RB%

r=Rin

gnd.

Figure 4.40 Ampli-op et module de feed-back pour I’étude de la stabilité

Tableau 4.9 Parameétres AC pour 1’étude de la stabilité du régulateur
ide (mA) Gain (dB) | foas (MHz) | PM (deg) | GM (dB)
2.5 72.04 3335 45.92 -13.8
3.0 84.18 546.7 2991 -8.989
3.5 91.36 620.3 27.94 -8.766
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Le module de rétroaction agit comme un atténuateur qui diminue le gain en boucle ouverte
de I’ampli-op de 7.36 dBm. Cette diminution améliore la marge de phase et la marge de gain,
ce qui accroit la stabilit¢ du régulateur. Pour plus de fiabilité¢, nous avons évalué cette
stabilité a la valeur maximale du courant de charge. Nous avons pour cela émulé I’opération
du régulateur en mode de feed-back, en rajoutant la source dVin qui permet de maintenir une

tension de sortie de 1.4V avec I’augmentation de courant (Figure 4.41).

& Vinn Vout
- i FB
Vinp
599.7m TV49
i=0
. 6@0m T V2
dvin O .
600m ~(O
800Mm
600m TV33
[ 600m V26
& =0
@
[
gnd gnd
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Figure 4.41 Montage de la réponse en fréquence de
I’ampli-op avec émulation du feed-back

Tableau 4.10 Réponse en fréquence a 20 mA dans la charge

I Load (mA) | dVin (nA) | Gain (dB) | foas (MHz) PM (deg) | GM (dB)
20 -315 62.53 248 54.08 -37.71
25 -794 40.79 166 66.32 42.96

Les mesures sont présentées au Tableau 4.10 pour I;,,4 = 20 mA et I;,,4 = 25 mA. En
augmentant le courant de charge, le mécanisme de feed-back polarise M6 et M4a de plus en
plus en région triode. Cette baisse du gain a pour conséquence 1’amélioration de la marge de
phase et celle de la marge de gain, ce qui rend plus stable le circuit de régulation. Ce résultat
nous conforte quant a la stablitité du régulateur au-dela de 20 mA, tant que 1’état de M6 et

M4a le permet (section 3.4.4.3).
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4.5.3 Variations de Vdd

Varigtion de Vout en fonction de Vdd pour une charge ideale de 20 mA

w1 [_blas = 808 uA si Lblas = 408 uA
15 = [Lbias = 200 uA st Lblas = 135 uA

-

Vout (V)
X

/
/
{

!

1.2 L L 1 L L 1 ]
1.400090@ 17428571 2.6857143 Z.4285714 W 2.7714286 3.1142857 3.4571429 3.80006800
Wdd (V]

Figure 4.42 Variation de la tension de sortie pour diverses
polarisations avec un courant de charge de 20 mA

variation de Vout en fonction de Ydd pour une charge ideale de 1 mA
v Lload = 808 uA i Lload = 208 uA
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Figure 4.43 Variation de la tension de sortie pour diverses
polarisations avec un courant de charge de 1 mA

La robustesse du régulateur vis-a-vis des variations de la tension d’alimentation a été étudiée
avec un balayage de 1 V a 4 V. Le balayage a été effectué¢ pour un courant de charge de 1

mA, puis un courant de charge de 20 mA, en changeant a chaque fois le courant de
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polarisation : 800 pA, 400 pA, 200 pA, et 135 pA. La Figure 4.42 et la Figure 4.43 montrent

que les variations de V,,; sont identiques pour les différents courants de polarisation (les

courbes sont superposées).

Pour une charge de 1 mA, V,,,; passe 1.398 V a 1.402 V pour Vpp allant de 1.704 V 2 3.18 V.
Pour une charge de 20 mA, V,,; passe de 1.4V a 1.402V pour Vj, allant de 1.42V a 2.35V.

Finalement, comme le montre la Figure 4.44, pour une variation de 1.398 V a 1.402 V en

sortie, il faut situer la tension d’alimentation dans la plage délimitée a I’équation (4.38).

1.704 V< Vpp <235V

(4.38)

Cette plage donne les tensions d’alimentation pour lesquelles la régulation reste effective,

indépendamment du courant de charge variant de 1 mA a 20 mA, et indépendamment du

courant de polarisation variant de 135 pA a 800 pA.

Yariotion de Yout en fonction de Vdd pour un courant de polarisation de 135 uA

- ILlead = 1T mA
s = l-Llead = 20 mA

Vout (V)

BOArmE

GEAmE

4@

260mt___ s s
1. 2.0 3
vdd (V)

|
4.6

Figure 4.44 Variation de Vout en fonction de la tension d’alimentation
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454 Variations de Vggr

Pour évaluer la robustesse du régulateur vis-a-vis des variations de la référence, un balayage
a ¢été effectué¢ de 0.2 V a 1 V. Il s'agit de vérifier que les variations de V,,,,; restent linéaires
dans un rapport constant (1 + R/ Rin), vis-a-vis de la référence. Les résultats sont présentés

a la Figure 4.45.

Wariation de Vout en fonction de Vref pour un courant de polaorisation de 135 uA

2t LLoad = 1 mA
1.0 ¥ llead = 20 mA

160 [
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Figure 4.45 Variation de Vout suite a une variation de la référence

Le rapport de proportionnalité entre la référence et la sortie est mesuré a 1.4/0.6 sur la plage
de balayage, indépendamment du courant de polarisation. Avec [’augmentation de la
référence, le courant dans le Recycled Folded-Cascode diminue a cause de la réduction des
tensions grille-source des transistors d’entrée. Le courant baisse dans le miroir de courant
PMOS, ce qui entraine une hausse de V,,; grc. Par conséquent, le transistor M8 est d’abord
plongé en région triode, puis il se bloque. Dés lors, la tension de sortie plafonne. La courbe
perd sa linéarité et devient constante. La plage dynamique initiale étant plus grande dans le
cas de 1 mA comparativement a celui de 20 mA, le blocage du miroir PMOS survient plus

tard dans le cas de 1 mA, ainsi que le montre la Figure 4.53.
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4.5.5 Variations de température

La Figure 4.46 montre les variations de la tension V,,; avec un balayage thermique de 20 °C

a 100 °C, afin d'évaluer la qualité de la régulation vis-a-vis des variations de la température.

Yariotion de Vout en fonctian de lo temperature pour un courant de polarisation de 135 uA

=1 [_Lead = 20 mA
1agazg 7 1-load = 1 mA

1.3999¢
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1.398549 1 I I |
2.0 9.0 4.0 Sa.0

4.0
temp (T )

Figure 4.46 Comparatif des variations de Vout avec la température pour 1 mA et 20 mA

La chute de tension dans la charge en fonction de la température est plus importante pour un
courant de 20 mA, comparativement au courant de 1 mA. Mais dans les deux cas, les
variations de la tension de sortie sont tres faibles. Cela s’explique par le fait que le gain en
boucle ouverte de I’ampli-op demeure élevé en fonction de la température. Ainsi, la
perturbation apportée est pratiquement annulée par rétroaction. A noter que les variations de
température sont pratiquement superposées pour les différents courants de polarisation ainsi
que le montrent la Figure 4.47 et la Figure 4.48 . Ainsi, les analyses sont présentées pour 135

pA, mais elles restent valides pour 800 uA, 400 pA et 200 pA.
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Variation de Vout en fonction de la temperature pour une charge ideale de 1 mA
1o Lbias = 135 uA
1apgis ¢ Lbias = 888 uA
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Figure 4.47 Variation de Vout en fonction de la température a 1 mA de
charge pour divers courants de polarisation

Yariation de Veout en fonction de la temperature pour une charge ideale de 200 mA
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Figure 4.48 Variation de Vout en fonction de la température a 20 mA
de charge pour divers courants de polarisation
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4.5.6 Variations du courant de charge

Variation de Vout en fonction du courant I_Load pour divers courants de polarisation

s [Lload = 400 uA 1 [bias = 135 uA
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Figure 4.49 Variation de la tension de sortie en fonction du
courant de charge

Variation de I'erreur statique en fonction du courant de charge pour diverses valeurs du courant de polarisation [
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Figure 4.50 Variation de I’erreur statique en fonction du
courant de charge

Cette analyse est la plus importante dans le contexte d’application du régulateur pour la
polarisation d’amplificateur RFIC, car elle permet d'évaluer la qualité de la régulation avec

une source a courant comme charge, émulant le comportement DC vu a la base d’un
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transistor RF HBT (Figure 3.22). La chute de tension observée a la sortie du régulateur et
l'erreur statique générée par la rétroaction doivent étre contenues dans les limites fixées au
début de ce chapitre. Pour un balayage de I;,,4 allant de 1 mA a 25 mA, la Figure 4.49
présente les variations de V,,; tracées avec différents courants de polarisation, et la Figure

4.50 présente les variations de l'erreur statique AV}, correspondantes.

Entre 1 mA et 25 mA dans la charge, la chute de tension a la sortie du régulateur est de
0.13%, indépendamment du courant de polarisation. L'erreur statique maximale reste dans
tous les cas inférieure a I'objectif de 1 mV. Elle est de 314.6 uV a 20 mA et de 780 uV a 25
mA. Ces résultats démontrent la bonne qualité de la régulation en présence d'une source
idéale. Ils démontrent aussi que cette régulation peut étre efficacement réalisée avec

l'ensemble des courants de polarisation utilisés, y compris 135 pA.

4.5.7 Influence de la fréquence du signal en bande de base

L’intensité du courant de charge tel que détaillée a la section 3.4.2.1 dépend de la fréquence
du signal. En effet, une ¢élévation de la fréquence du signal en bande de base correspond a
une augmentation des pointes de courant sur un intervalle de temps donné, ce qui se traduit
par une élévation de la valeur moyenne du courant de charge, ¢’est-a-dire I; 4. A ’inverse,

une diminution de la fréquence correspond a une baisse de I} ,,4.

D’aprés les résultats de simulations précédents, si I’amplificateur intégré RF est soumis a une
transmission pour laquelle les fréquences en bande de base produisent un courant de charge
inférieur a 20 mA, la régulation pourra étre efficace. Par contre, de nouvelles simulations
doivent étre faites pour des transmissions produisant des courants plus élevés. De plus, il faut
tenir compte du fait que ces simulations ne prennent pas en compte l’influence de

P’infiltration RF.
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4.6 Synthése de la simulation a charge RF isolée

Les résultats obtenus au chapitre précédent tels que le design du circuit de polarisation, le
choix de la tension de référence ou la taille du buffer se sont révélés utiles dans ce chapitre.
Le circuit de polarisation a été construit totalement en technologie CMOS et consomme un
tres faible de courant. Sa stabilit¢é en température est suffisante pour conserver les
performances du régulateur entre 20°C et 100°C. La plage de fonctionnement linéaire a été
circonscrite. Elle a démontré son importance dans le comportement de la plage dynamique de
feed-back et son impact sur la régulation. La tension de référence a été choisie justement
pour limiter les non-linéarités de cette plage. Par ailleurs, les améliorations nécessaires pour
arrimer [’ampli-op a notre problématique de recherche ont été réalisées avec efficacité : le
courant de polarisation a été drastiquement réduit de 800 pA a 135 pA, et un courant de
charge de 25 mA cause juste une chute de 1.8 mV dans la tension de sortie. Enfin, la stabilité
du feed-back est bonne, ainsi que I’ont montré les différentes réponses en fréquence. Elle
permet de justifier les bons résultats de la régulation obtenus suite a divers types de

perturbations.

Tous ces résultats nous confortent quant aux performances du régulateur avec une charge
isolée en RF. Mais pour évaluer ses performances en présence de perturbations RF, il faut
I’éprouver dans un banc de simulation qui nous rapproche de ce contexte. Le chapitre suivant
est ainsi consacré aux performances du régulateur en présence de perturbations RF. Son
objectif sera surtout de proposer des techniques de désensibilisation. Pour cela, nous devrons
compter sur des simulations rigoureuses et trés documentées, comme nous 1’avons fait dans

ce chapitre.






CHAPITRE 5

SIMULATION DU REGULATEUR EN PRESENCE DE PERTURBATIONS RF

5. SIMULATION DU REGULATEUR EN PRESENCE DE PERTURBATIONS RF (PLAN DU CHAPITRE)

5.1 : conception du banc 5.2 : Effets de l'infiltration 5.2 : Amortissement
de simulation RF

La méthode
Méthodologie 9 Choix de R_damp
Effets sur tensions Effets de la méthode
Bobine d’isolation Effets sur courants Limites de la

La mesure dans les Puissance méthode
simulations perturbatrice
] La charge

Choix de la référence 9
Source RF

Les simulations effectuées au chapitre précédent mettaient le régulateur en présence d’une
charge et d’une référence isolées en RF. Dans ce chapitre, 1’effet des perturbations RF sera
étudié, et certaines techniques de circuit seront appliquées pour les combattre, c’est-a-dire
désensibiliser le régulateur des perturbations RF. La premicre étape est celle de valider les
résultats obtenus a la suite du chapitre 4, dans un environnement qui tient compte des signaux
RF, et non de simples sources idéales (section 5.1). Par la suite, les effets de I’infiltration RF
dans le régulateur seront étudiés en opérant une dégradation progressive de 1’isolation entre
lui et les signaux RF de ’amplificateur intégré (section 5.2). Ces effets seront combattus par
d’une méthode proposés afin d’optimiser le fonctionnement du régulateur en présence de

perturbations RF (section 5.3).
5.1 Processus de validation en présence de perturbations RF

Le régulateur devant stabiliser la polarisation d’un amplificateur intégré, il subit une
infiltration RF a travers la bobine de faible inductance pourtant destinée a isoler les deux
parties (section 2.2.1). L’approximation des composants idéaux faite au chapitre précédent
n’est pas suffisante dans ce cas. La charge par exemple ne présente pas une impédance pure,
ni une croissance linéaire du courant comme c’était le cas pour une source de courant idéale.
Les autres potentiels du circuit et méme la référence peuvent également étre affectés par
I’injection du signal RF. Les modéles des composants du circuit ont donc été modifiés pour
arrimer le banc de simulation au contexte d’interaction RF. Les nouveaux modeles sont

présentés a la section 5.1.1 pour la référence, a la section 5.1.3 pour la bobine d’isolation, et a
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la section 5.1.5 pour la charge. La section 5.1.2 présente la source RF. La section 5.1.4

présente le montage final du banc de simulation, et détaille la technique de mesure utilisée

pour obtenir les résultats.

5.1.1 La référence
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Figure 5.1 Circuits de référence
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Figure 5.2 Circuits de références annotés DC

Tel qu’annoncé a la section 3.4.1, trois des circuits de référence proposés par (Baker, 2010,

p. 746;749) sont étudiés. Leurs configurations sont présentées a la Figure 5.1. Les courants et
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les tensions qui en découlent sont présentés a la Figure 5.2, pour une tension d’alimentation
de 1.8V. Les transistors sont placés dans leurs dimensions minimales pour réduire au
maximum la consommation de courant. Le choix du circuit de référence final dépend non
seulement de la robustesse par rapport aux variations de la température (Figure 5.3) et a
celles de la tension d’alimentation (Figure 5.4), mais aussi des contraintes de design telles

que la surface de la puce et la puissance consommée.

Comparaisen des circuits de reference aves une variation de la temperature
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Figure 5.3 Variation des tensions de références avec la température
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Figure 5.4 Variation des tensions de références avec la tension
d’alimentation
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Le Tableau 5.1 est un comparatif des variations de chaque référence vis-a-vis des différentes
perturbations. La référence 1 est plus stable que les autres uniquement par rapport aux
variations de la température. Elle est la moins stable par rapport a celles de la tension
d’alimentation et consomme le plus de courant. Cependant, les autres références nécessitent
des résistances de 1’ordre du MQ, pour ramener le courant du transistor dans I’ordre de 1 pA,
ou garantir le fonctionnement du diviseur de tension dans le cas de la référence 3. Ces

résistances prennent beaucoup d’espace, ce qui compromet leur intégration sur puce.

Tableau 5.1 Coefficients de variation des potentiels de polarisation

Variation en température Variation en Vp Polarisation
Circuit
(mV/°C) (mV/V) (nA)
Référence 1 -0.255 160 41
Référence 2 -0.305 60.5 10
Référence 3 -0.690 60.3 1.2

Ainsi, malgré la forte consommation de courant de la référence 1, nous allons [’adopter afin

de privilégier l’intégration sur puce et la robustesse face aux variations de la température.

Sa consommation élevée de courant reste une limite qui n’est pas trés critique dans le cadre
de cette recherche, qui s’applique principalement a réduire celle du Recycled Folded-
Cascode. Pour une plus faible consommation de courant et une meilleure précision, il est
possible d’utiliser des références de type band-gap présentées dans (Gray, 2009, p. 315). A
cause du fait que ces références utilisent des transistors bipolaires, nous ne les avons pas

adoptées car nous voulons implémenter un régulateur totalement en technologie CMOS.

5.1.2 Source RF — Puissance disponible

L’un des composants centraux de ces simulations est la source RF, qui émule le
comportement du signal d’excitation RF sur I’amplificateur. Elle fournit une puissance RF
émulant un signal d’entrée modulé en Wide-Band CDMA, dont la fréquence centrale est de

1.88 GHz, centrée autour d’une bande passante de 5 MHz. Sa résistance interne est de 50 Q.
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Soit P, la puissance dans la source. Toute cette puissance n’est pas transmise a la charge, qui

regoit seulement une puissance P,,¢, appelée puissance disponible a la charge. Soit R,,, la

eq>
résistance de I’amplificateur intégré et du régulateur vue de la source RF (I’'impédance de la
capacité de liaison est négligée). P,,s est une fraction de la puissance P; obtenue par
application de la loi des diviseurs de tension entre la résistance interne de la source et R,

(Figure 5.5).

100 pF

1
5OQ Pavs

+ Req é

Ps (dBm)
1.88 GHz

Figure 5.5 Puissance disponible

Si Req # 50 Q, la puissance dans la charge est donnée par 1I’équation (5.1):

Prvs = —%0_p (5.1)
5 Req+50°° ’
Pour R.,=50 Q, la charge est parfaitement adaptée (Abrie, 2009, p. 18). La puissance Py

dans ce cas est donnée par (5.2).

1
Prvs = EIDS = (Pavs)dBm = (Ps)dBm -3 (5.2)

Dans le cas d’un amplificateur intégré pour le Wide-Band CDMA, la puissance maximale
typiquement appliquée a 1’étage de puissance est (Pys)max = 20 dBm. L un des objectifs de

cette simulation est d’observer le comportement de la charge a cette puissance.
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Toutes les puissances RF évoquées dans ce chapitre (utilisées lors des simulations), sont des

puissances disponibles au sens de P,,.

5.1.3 Bobine d’isolation

La bobine d’isolation, encore appelée RF-Choke, est une bobine qui sert a séparer la

polarisation du signal RF (Figure 5.6). Une forte inductance de cette bobine correspond a une

POLARISATION
(Régulateur DC)

grande isolation.

I Bobine d’isolation
(RF-Choke)
L

GaAs HBT

0

AMPLI RFIC

50Q

+
P (dBm)
1.88 GHz

Figure 5.6 Place du RF-Choke

5.1.3.1 La bobine d’isolation dans le cadre de notre problématique

Dans des circuits intégrés, il existe des contraintes d’espace qui obligent les designers a
diminuer au maximum cette inductance, ce qui a pour conséquence ’infiltration des signaux
RF dans les circuits de polarisation. La problématique de I’interaction RF/DC comporte ainsi

une dimension électrique traitant de I’injection de la puissance RF, et une dimension pratique
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liée a la surface occupée par la bobine RF-Choke sur la puce. Pour ce qui est du volet
¢lectrique, I’inductance de la bobine d’isolation est dans un premier temps choisie
suffisamment grande pour isoler complétement le régulateur et I’amplificateur RF (section
5.1.3.2 suivante). Par la suite, elle est progressivement diminuée pour augmenter 1’infiltration
du signal RF dans le régulateur, et en étudier les effets. Pour ce qui est du volet pratique, la
diminution de RF-Choke correspond a une réduction de sa surface sur puce. Nous devons
trouver la valeur minimale de RF-Choke qui réalise le meilleur compromis entre 1’isolation

RF et 'intégration sur puce.

5.1.3.2 Inductance d’isolation totale

Pour des besoins d’efficacité et de rapidité de la mesure, il a fallu déterminer la valeur de RF-
choke minimale, qui assure 1’isolation totale entre la polarisation et les signaux RF. En effet,
les mesures se faisant dans le domaine temporel, il est important de converger le plus tot vers
la solution établie en régime permanent. La présence d’une forte inductance augmente
I’impédance de I’ensemble RF-Choke + ampli-op vue par la source RF, ce qui retarde
I’instauration du régime permanent (section 5.1.4.2). En faisant un balayage de RF-Choke de
1 nH a 10 pH, nous constatons que ’effet d’isolation d’une bobine de 100 nH est
pratiquement le méme que celui d’une bobine de 10 pH (Figure 5.7). Le courant débité par le
régulateur chute seulement de 27 pA entre ces deux inductances, soit une variation de 0.13%.
Il en est de méme pour la tension de sortie qui chute de 20 puV, ce qui représente une
variation de 0.001%. L’inductance de 100 nH réalise donc une isolation que nous
considérons comme totale, puisqu'elle est équivalente a celle d'une l'inductance de 10 uH, qui
présente une impédance de 120 kQ a 1.88 GHz. Elle permet une mesure rapide sans sacrifier

la précision.

Dans la suite de ce chapitre, nous allons considérer une isolation totale pour une

inductance RF-Choke de 100 nH.
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5.1.4
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Figure 5.7 Effet d'isolation de la bobine RF-Choke
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Le montage finalement congu pour les tests du régulateur en environnement RF est présenté a
la Figure 5.8. Il inclut la nouvelle référence, la nouvelle charge et la bobine d’isolation RF-
Choke = L0 =100 nH. Les résistances R30, R31 et R62 sont nulles et servent a mesurer
I’intensité du courant respectivement dans la source RF, a la sortie du régulateur et dans la
charge. Comme I’indique I’analyse présentée a la section 3.4.2.1, le courant I ,,4= 20mA est
en fait la composante DC du courant a la sortie du régulateur. Dans la méme logique, les
tensions et les courants du régulateur doivent étre extraits comme étant les composantes DC
des signaux temporels correspondants. Plusieurs contraintes doivent €tre prises en compte
pour avoir des mesures suffisamment fiables et précises. En effet, la valeur moyenne d’une

grandeur X (t) (courant ou tension) est calculée suivant 1’équation (5.3) :

t+AT

Xmoy =37 ft X(®) dt (5.3)

AT est Iintervalle sur lequel la valeur moyenne X, est calculée. 1l doit renfermer un
nombre suffisant de cycles du signal (section 5.1.4.1). t représente ’instant a partir duquel le
calcul de la moyenne commence. Il doit se situer aprés I’instauration du régime permanent
(section 5.1.4.2). Par ailleurs, avec le phénomene de rectification, les signaux du circuit sont
riches en harmoniques. Pour reconstituer ces signaux, il faut donc prendre en compte

plusieurs harmoniques (section 5.1.4.3) et faire un échantillonnage adéquat (section 5.1.4.4).

5.14.1 Intervalle de mesure

L’intervalle AT doit renfermer un nombre de cycles suffisants du signal RF, pour augmenter
la convergence et la précision de la mesure. Considérons 1000 cycles. La fréquence du
signal RF étant de 1.88 GHz, sa période est de 532 ps. Pour un calcul comportant 1 000
cycles, il faut faire une moyenne sur une durée de 532 ns. Nous avons choisi une période

proche de 500 ns donnant 940 cycles :

AT =500ns = 0.5us (5.4)
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5.1.4.2 Instauration du régime permanent

Pour évaluer le délai d’instauration du régime permanent typ, il faut tenir compte du fait que

la source RF voit un dipole R.q; —C; ou R, est la résistance €quivalente incluant le
régulateur et I’amplificateur intégré (section 5.1.2), vue par la capacité de liaison C; (Figure
5.5). Avec une forte bobine d’isolation, R, se limite & Ry ,,4 comme a la Figure 3.23 (circuit
ouvert entre la charge et le régulateur). La constante de temps la plus lente est obtenue pour

R.q= 1kQ, évaluée par la somme de R, et de la résistance dynamique de la diode 4. En effet,
R, étant beaucoup plus faible que R;, sa présence tend a diminuer la constante de temps.
Ainsi :
Req = Ripga = Ry + 14 =1KQ (5.5)
La constante de temps du systeme de la Figure 5.5 est donnée a I’équation (5.6) :
TRrr = Reqcl (56)
Avec C; = 100pF et compte tenu des équations (5.5) et (5.6) :

Trr = 0.1us (5.7)

Les mesures doivent étre prises aprés un temps tgp = 5Tzp, considéré comme la fin du

régime transitoire et a I’instauration du régime permanent :

tRP = STRF = OS‘US (58)

Nous commencerons les mesures a un instant t = 5¢tpp, largement supérieur a tzp :
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5.1.4.3 Harmoniques — Reconstitution du signal

Les signaux a travers le circuit incluant I;,,4 sont périodiques, et comportent des
harmoniques dans leur spectre de fréquences. La période de 532 ps précédemment
mentionnée correspond a la fréquence fondamentale. Pour une bonne fiabilit¢ de la mesure, il
faut descendre par exemple jusqu’a une période de 53.2 ps, afin d’inclure les dix premieres
harmoniques dans la reconstitution du signal et le calcul de la valeur moyenne. Ce calcul sur
une durée de 532 ns inclura donc 10 000 cycles de la dixiéme harmonique. Sur une durée de

500 ns = 0.5 ps, il en compte 9 400.

5.1.4.4 Echantillonnage

Pour garantir une mesure stable en régime permanent, les mesures sont prises sur une durée
de 3 s, largement supérieure a tpp. Le calcul de la moyenne est effectué uniquement de 2.5

us a 3 us, soit 0.5 us comportant 9 400 cycles de la dixiéme harmonique du signal RF.

Le nombre d’échantillons du signal RF est déterminé par un parametre de simulation appelé
«step », qui fixe la durée entre deux mesures consécutives. La période de la dixiéme
harmonique du signal est de 53.2ps. Avec 1000 points de mesure par période, la valeur du
step doit étre de 0.0532 ps. Nous avons choisi la valeur donnée par I’équation (5.10), donnant

940 points de mesure par période :

step = 0.05 ps (5.10)

A noter que pour RF-Choke ou R;,,4 plus faible, la constante de temps est plus faible et le
régime permanent s’établit plus rapidement. Ces parametres restent donc valides pour les
inductances d’isolation inférieures a 100 nH et la prise en compte de la branche de R, dans la
charge. Pour rappel, le calcul de la constante de temps Tz dans la section précédente ne tient
compte que de la branche de R1 pour avoir la constante de temps la plus lente, et d’une

inductance de 10 uH.
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5.1.5 La charge
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Figure 5.9 Variation du courant dans la charge pour diverses valeurs de R2.

Suite aux analyses de la section 3.4.2, le schéma électrique du circuit émulant le
comportement d’un transistor GaAs HBT en présence d’un signal RF a été implémenté dans
le banc de simulation de la Figure 5.8. La totalité de la puissance RF est transmise a la charge
grace a I’isolation AC fournie par 1’inductance L1=100 nH, et la totalit¢ du courant DC est
transmise a la charge grace a I’isolation DC fournie par la capacit¢ (C15=100 pF). La
résistance R34 est nulle. Elle sert uniquement a la mesure du courantl;,,q;. Avec une
résistance R1= 910 Q, le courant de repos est de 1.015 mA, trés proche de I’intensité
I;=1 mA ciblée a la section 3.4.2.2. Un balayage a été¢ effectué sur la puissance RF de 0 a 20
dBm pour diverses valeurs de R2 (48 ), 68 Q et 88 Q), afin de compléter le modele. Les
courbes obtenues sont présentées a la Figure 5.9. Les mesures ont été¢ effectuées

conformément au procédé décrit a la section 5.1.4.
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Les trois charges présentent des croissances inégales, qui peuvent s’expliquer par la
différence des impédances dynamiques vues par la source RF (Figure 3.9). Ces impédances
déterminent 1’absorption de la puissance RF disponible par la charge. Pour discuter de
I’influence de la perturbation suivant plusieurs modeles de charge, les trois circuits seront

¢tudiés suivant la nomenclature présentée dans le Tableau 5.2.

Tableau 5.2 Nomenclature des charges pour les
simulations RF

Noms R1 (Q) R2 (Q)
Charge 1 910 48
Charge 2 910 68
Charge 3 910 88

La charge 2 sera utilisée comme charge de base car elle se rapproche le plus de la courbe de
la Figure 3.23. Tous les tests seront dans un premier temps effectués avec elle. Les résultats

obtenus avec la charge 1 et la charge 3 seront traitées a titre comparatif (section 5.3.3.6).

5.1.6 Validation de la régulation avec une bonne isolation RF

Variation de la tension de sortie du requlateur (Vout) en fonetion de Pavs (charge 1, charge 2 et charge 3)
21 Chargs 1. Vout= 1.208Y a Pavs= 17.97dBm (L Load= 2@ mA) +: Chargs Z. Vout= 1.408Y a Pavs=17.97 dBm (_Load= 26 mA)
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Figure 5.10 Validation de la régulation avec le banc de simulation RF
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Avec le montage de la Figure 5.8, un test a été fait pour valider la régulation de tension dans
les nouvelles conditions de simulation incluant une inductance d’isolation de 100 nH. Un
balayage de la puissance RF nous a permis de constater une bonne régulation a 20 mA

(minimum de 1.398V), pour chacune des charges évoquées a la section 5.1.5 (Figure 5.10).

5.2 Effets de infiltration RF sur le régulateur

5.2.1 Méthodologie

La méthodologie visant a évaluer I’influence de I’infiltration RF sur les performances du
régulateur s’appuie sur la variation de 1’isolation a travers la bobine RF-Choke. En diminuant
son inductance, le niveau d’injection du signal RF augmente, ce qui accentue les effets de la
perturbation. Les valeurs de l’inductance d’isolation choisies couvrent aussi bien les
configurations de grande isolation (100 nH et 50 nH), de faible isolation (10 nH, 8 nH et 5
nH) que celle d’isolation moyenne (35 nH, 20 nH et 15 nH). Les courants et les tensions du
circuit sont mesurés avec ces différentes valeurs de I’inductance d’isolation, pour évaluer
I’effet purement électrique de la perturbation. Le niveau de la puissance RF injectée est aussi

mesuré, pour faire la corrélation entre la dégradation de la régulation et les perturbations RF.

La section 5.2.2 analyse les tendances observées sur les tensions du régulateur avec un
courant de 20 mA dans la charge, et une isolation de plus en plus faible. La section 5.2.3
présente les tendances observées sur les courants et la section 5.2.4 présente celles sur les

puissances.

5.2.2 Tendances des tensions du régulateur

Le Tableau 5.3 montre les variations de tensions dans le régulateur, pour différentes valeurs
de RF-Choke. Le courant de charge est fix¢ a 20 mA, pour étudier le comportement du
régulateur au courant maximal de charge pour ces inductances. La tension V,,; prc diminue

de 1.203V a 589.9 mV lorsque I;,4q passe de 1.02 mA a 20 mA. En faisant la différence
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entre Vot rrc = Vpe €t Vsg = Vpaq, Nous constatons que le transistor M6 est déja polarisé en
zone triode pour L=100 nH, c’est-a-dire en absence de signal RF. Cela n’empéche pas au
circuit de réaliser une bonne régulation pour les isolations allant de 100 nH a 10 nH
(minimum 99.2%). En-dessous de L=10 nH, la différence V4, — Vp4q, devient inférieure a
Vruny =0.42V. Ainsi, le transistor M4a entre également en triode. Compte tenu de son role
central dans le processus d’amplification, il s’en suit une diminution importante du gain en
boucle ouverte de 1’ampli-op, qui affaiblit la régulation. On observe alors une chute de plus
en plus rapide de la tension de sortie (V,,;) au fur et a mesure que LO chute. Cela confirme
I’analyse de la section 3.4.4.3 sur la plage dynamique de feed-back. La chute de la tension
V,ue est si brutale que la tension de sortie n’est plus que de 1.33 V pour une isolation de 7
nH. Elle passe sous le seuil de 0.97V,,; = 1.36V pour une puissance disponible de 20.92

dBm, et une isolation de 8 nH.

Tableau 5.3 Récapitulatif des variations de tensions a 20 mA dans la charge pour
différentes valeurs de RF-Choke

L0 P I Load | Vout | Vout RFC| Vg9 Vd4a | Vd3a | Vref | Vinn | Vg4a | Vg3a
(H) | (dBm) | (mA) | (V) (mV) V) | (mV) | mV) | (mV) | (mV)  (mV) | (mV)

- -60 1.017 | 1.401 1.203 1.103 | 4194 | 416.9 | 600.2 | 600.2 | 664.5 | 664.4
100n | 19.66 19.97 | 1.400 589.9 1.093 | 406.6 | 425.2 | 600.2 | 599.8 | 674.4 | 674.1
50n 19.7 20.00 | 1.400 575.5 1.092 405 | 425.5 | 600.2 | 599.8 | 674.7 | 674.2
35n | 19.74 20.00 | 1.399 555.7 1.092 | 402.3 | 425.7 | 600.2 | 599.8 | 675.0 | 674.6
20n | 1991 20.04 | 1.399 495.1 1.092 | 383.4 | 426.6 | 600.2 | 599.5 | 676.0 | 675.0
I5n | 20.05 19.98 | 1.398 4453 1.092 | 356.9 | 427.5 | 600.2 | 599.0 | 677.0 | 675.4
10n | 20.50 20.03 | 1.389 336.6 1.096 | 280.9 | 431.5 | 600.1 | 595.1 | 681.3 | 674.1
&n 20.92 19.98 | 1.363 267.4 1.113 | 222.1 | 441.0 | 600.1 | 584.1 | 690.3 | 667.4

n 21.31 19.98 | 1.330 225.1 1.138 | 182.7 | 454.4 | 600.0 | 569.7 | 701.2 | 657.6
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5.2.3 Tendances des courants du régulateur

Le Tableau 5.4 montre les variations des courants dans le régulateur a différentes
valeurs de RF-Choke, pour un courant de charge de 20 mA. Les courants dans M1a et M2a
sont comparables parce qu’ayant les mémes dimensions et la méme tension grille-source, ils
débitent dans deux nceuds présentant des impédances semblables. Il en est de méme pour
MI1b et M2b, dont I’intensité est cependant plus faible parce qu’ils débitent dans une
impédance plus grande, avec la présence des transistors M11 et MI12. L’intensité des
courants dans M9 et M10 est déterminée par le parametre K. L’effet de modulation du canal
explique la différence entre les courants observés et ceux obtenus par stricte application de la

loi des nceuds (Figure 4.29).

Tableau 5.4 Récapitulatif des variations de courants a 20 mA dans la charge
pour différentes valeurs de RF-Choke

L0 P | IMO |IMila I Mib|IM2a| I M2b I M9 | I MI10 I Buffer
(H) |(dBm)| (nA) | (A) | (rA) | (rA) | (mA) | (A) | (nA) (nA)
- 60 | 59.43 | 1512 | 1459 | 1513 | 146 | 3557 | 3554 1.02
100n | 19.66 | 649 | 16.54 | 1596 | 16.51 | 1589 | 385 | 3859 | 19.98
50n | 19.7 | 65.05 | 16.58 | 16.00 | 16.55 | 1593 | 3857 | 38.67 | 20.01
35n | 19.74| 6521 | 16.62 | 16.04 | 1659 | 1596 | 38.64 | 3874 | 20.01
20n | 1991 6524 | 1677 | 16.19 | 16.44 | 1581 | 3872 | 3883 | 20.00
15n | 20.05| 66.18 | 1692 | 1633 | 16.83 | 16.10 | 3880 | 3891 | 19.99
10n  [20.50 | 67.27 | 17.56 | 1695 | 16.83 | 1593 | 37.61 | 37.73 | 20.02
8n [2092 682 | 18.92 | 1826 | 16.00 | 1503 | 3323 | 33.33 | 19.99
7n 2131 69.04 | 2063 | 1992 | 1472 | 13.77 | 2726 | 2734 | 19.99

Avec la diminution de V;,,,, les courants augmentent dans les transistors M1a et M1b. Malgré
le fait que Vygr reste fixe, les courants diminuent parallelement dans les transistors M2a et
M2b, qui partagent la méme source de courant que les transistors M1a et M1b. En-deca de 10
nH, le courant baisse dans le transistor M4a, désormais polarisé en région triode. La tension

Vinn baisse plus rapidement a cause de la chute du gain de 1’ampli-op en boucle ouverte. Ces
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tendances accéleérent 1’augmentation du courant dans les transistors Mla et Mlb, et la
diminution du courant dans les transistors M2a et M2b. En fait, I’amplificateur entre dans un
mode de fonctionnement qui va provoquer le blocage du miroir de courant PMOS et 1’arrét

de la régulation.

524 Puissance perturbatrice et injection RF

La bobine RF-Choke étant progressivement diminuée, la puissance non désirée qui entre
dans le régulateur augmente, et la puissance dans la charge diminue. Le courant [;,,4 tend
ainsi a diminuer. Or, pour le maintenir a 20 mA, il faut que la charge recoive la méme
puissance RF. Il faut pour cela augmenter la puissance RF dans la source, d’un incrément
correspondant a la puissance RF infiltrée dans le régulateur. En d’autres termes, lorsque RF-
Choke diminue, la quantité de puissance ajoutée a la source pour maintenir un courant de 20
mA dans la charge, permet d’évaluer la perturbation RF. Nous ’appellerons AP, définie a
I’équation (5.11), oU Ps|gp—choke=100ny Teprésente la puissance de la source avec une
isolation totale, et Ps|gr_choke Teprésente la puissance de la source a I’inductance pour

laquelle nous mesurons la perturbation :

AP = PSlRF—Choke:lOO nH — PSlRF—Choke (5.11)

Le Tableau 5.5 présente les mesures relevées pour AP dans la charge 2, a plusieurs
valeurs d’inductance d’isolation, tout en maintenant un courant de 20 mA dans la charge.
Nous constatons qu’avec une puissance Ps|grr_choke=100ny =19.66 dBm, le circuit réalise
une régulation de 1.4V. La régulation fonctionne a 99.5% pour une perturbation de 0.84
dBm. Elle atteint la valeur limite de 98.36% pour une inductance de 8 nH et une puissance
perturbatrice de 1.26 dBm. Ce tableau démontre I’influence néfaste de la perturbation sur le
régulateur. En effet, dans les sections précédentes, nous avons établi que le circuit est capable
d’assurer la régulation avec des courants supérieurs a 20 mA (Figure 5.10). La seule

différence dans les conditions de simulation est la présence de AP qui influence le circuit et
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dégrade la régulation. Ceci justifie la problématique de désensibilisation du régulateur par

rapport aux perturbations RF, qui aura pour effet d’optimiser ses performances.

Tableau 5.5 Puissance RF perturbatrice dans le régulateur

LO(H) | P(dBm) |1 Load (mA)| AP(dBm) @ Vout(v) | °¥out
100n 19.66 19.97 - 1.400 100.0
20n 19.91 20.04 0.25 1.399 99.93
10n 20.50 20.03 0.84 1.389 99.50

8n 20.92 19.98 1.26 1.363 98.36
n 21.31 19.98 1.65 1.330 85.64

5.3 Désensibilisation par effet d’amortissement

5.3.1 La méthode

Apres considération des différentes méthodes possibles pour désensibiliser le régulateur
CMOS contre le RF telles I'utilisation des filtres LC d’ordre élevé mais qui ne peuvent étre
intégrés sur la puce, la méthode retenue est la technique d’amortissement a cause de sa

simplicité, son efficacité et sa facilité d’intégration sur puce.

5.3.1.1 Présentation

Le Tableau 5.5 montre que pour un méme courant de charge (méme puissance dans la
charge), I’augmentation de la perturbation AP dégrade les performances du régulateur. Les
variations de toutes les tensions du régulateur et en particulier celle de la tension de référence
observées dans le Tableau 5.3 laissent envisager que cette perturbation se propage de la sortie
vers I’entrée, a travers les capacités internes des transistors qui ne se comportent plus comme
des circuits ouverts aux hautes fréquences (1.88 GHz par exemple). La perturbation sur

I’étage Recycled Folded-Cascode est plus critique que celle sur le buffer. En effet, elle
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affecterait le gain en boucle ouverte et la plage dynamique de feed-back, ce qui dégraderait
considérablement la régulation. L’objectif de la technique d’amortissement est de dissiper la
puissance perturbatrice avant qu’elle ne parvienne a cet étage (ce qui contraste avec les
composants LC qui ne font qu’emmagasiner de I’énergie). Cette dissipation peut se faire a
travers une résistance R_damp placée a la grille du buffer. Cette technique effectue
I’« amortissement » de la puissance RF (Figure 5.11), mais nécessite de nombreuses
considérations du point de vue du design, a cause du compromis a faire au niveau des

performances globales.

ok
1:18@.8@n
Iw:sc*54.ﬂu

Vout

Figure 5.11 Position de la résistance d’amortissement

5.3.1.2 Résultats attendus

Continuité DC
Malgré la position sensible a la grille d’un transistor MOS, R_damp est capable d’opérer la
dissipation de puissance tout en maintenant la trés haute impédance d’entrée du buffer aux

basses fréquences, ce qui n’affecte pas les parametres DC de 1’étage de gain.

Filtrage des signaux parasites RF

R _damp forme un filtre avec les capacités de jonction des transistors a la sortie de I’étage de

gain, ce qui renforce son pouvoir de désensibilisation.
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Réduction de RF-Choke

R _damp permet aussi de réduire RF-Choke. En effet, malgré I’infiltration d’une certaine
puissance RF, le régulateur maintient des performances semblables. Tout se passe comme si

RF-Choke diminuait.

Récupération d’une partie de la chute de V,,,,

Le plus grand bénéfice attendu est que 1’amortissement récupere une partie de la chute de

tension de sortie, afin de présenter de meilleurs résultats pour une régulation a 97%.

Préservation des caractéristiques AC de I’ampli-op

En dissipant la puissance RF perturbatrice parvenue a la grille du buffer, elle préservera le
gain en boucle ouverte aux basses fréquences et la plage dynamique de feed-back fournis par
I’ampli-op. Cependant, on s’attend a un impact négatif sur la réponse en fréquence aux

hautes fréquences, et donc a faire un compromis.

5.3.2 Détermination de R_Damp

La détermination de R_damp dépend principalement de ses caractéristiques ¢électriques et des
contraintes de fabrication. Il faut une valeur assurant un bon niveau de V,,,; et un bon filtrage,
tout en dissipant la puissance nécessaire qui permet de retrouver les performances du
régulateur. Les performances électriques concernent ainsi la quantité de puissance
perturbatrice dissipée et la fréquence de coupure du filtrage RF mentionnée plus haut. Pour la
quantité de puissance RF dissipée, il est difficile d’établir une estimation ou un formalisme,
car il est difficile d’évaluer la quantité de puissance RF qui passe a travers I’inductance RF-
Choke, ni celle qui passe a travers la jonction drain-grille du buffer. Il en est de méme pour le
filtrage. Nous avons a la place effectué un test a travers un balayage de R_damp, tout en

observant le courant I;,,4 et la tension de sortie. Nous avons obtenu la courbe de la Figure

5.12.



187

Yariotion de lg tension de sortie en fonction de R_damp {charge 1). LLoad = 2@mA ; P_load = 17.2dBm

13g4 = Woul = 1.39298Y pour R_damp=>50k Yout = 1.38368Y pour R_domp = 2ZM. Une difference ds @.7mY

1.393 L

1.392 |

1.391 L

1,398 L L I | I ]

.00 230.0K 440K S3.0K ad.aK 190K 120K
R_damp {ohms)
BT U K i3

Figure 5.12 Variation de Vout en fonction de R_damp pour 20 mA dans la charge

La tension de sortie augmente avec la résistance R _damp car ’effet d’amortissement est de
plus en plus efficace. La tension de sortie reste pratiquement constante a partir de R_damp =
37 kQ. Pour fins d’analyse, il est raisonnable de considérer que la résistance R _damp dissipe
la presque totalité de la perturbation (AP)gpc a I’entrée de 1’étage de gain. La différence de
potentiel‘aux bornes de R_damp étant Vit rpc — Vy pusrer» R_damp peut €tre estimee par

I’équation (5.12) si on arrive a mesurer cette différence de potentiel :

2
(Vout_RFC - Vg_Buffer)RMS (5.12)

R_damp

(AP)gpc =

C’est a ce niveau qu’il faut tenir compte des contraintes de fabrication. La premiére est sur la
précision de la résistance et la deuxieme est sur la surface de la puce qu’elle va occuper. Il a

été observé par simulation que la tension de sortie chute de 0.7 mV entre R_damp = 50 kQ et
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R damp = 2MQ. Avec I’imprécision parfois de 1’ordre de 20% sur les résistances, la
résistance de 50 kQ couvre des résistances allant jusqu’a 40 kQ. A noter qu’il y a aussi une
incertitude sur la simulation. La valeur pratique de 50 kQ donne un bon amortissement, tout

en prévenant les incertitudes sur la fabrication et la simulation.

Pour préserver la surface de puce, il faut choisir la résistance minimale qui assure 1’effet
d’amortissement avec une surface minimale. Pour un apport de 0.7 mV a 20 mA, il n’est pas
rentable d’un point de vue de la surface de puce d’utiliser une résistance de 2 MQ au lieu
d’une résistance de 50 kQ. Un dernier test a été effectué, allant méme jusqu’a I} 44 =25 mA

pour comparer V,,,; pour R_damp =50 kQ et R _damp = 1 MQ.

Yariotion de Vout pour R_dampind = 5@k et R_damping = M. (L=1@ nH)

=: R_filter= 1M ; Yout = 1.376 ¥ pour [_Load = 25 mA et Vout = 1.397 V pour [_Lead = 20 mA
1,400 +1 R_filter= 50K ; Vout= 1.377 V pour [_Load = 25 mA et Yout = 1.397 ¥ pour I_Load = 28 mA

1.380

1.380 |

1370 £

1.3600 F

1.350 |

13400 £

Tension de sortie Yout (V)

1.330 F

1320

1319 F

1,389 | | \ | \ i
14

17
Puissance RF (dBm)

Figure 5.13 Variation de la tension de sortie pour R_damp = 50kQ et
R damp = 1IMQ

Les résultats confirment la similitude entre R_damp = 50 kQ et R_damp = 1MQ au niveau de
I’amortissement (Figure 5.13). La différence n’est pas significative. Ainsi, pour la suite des

simulations, nous considererons la valeur de R__damp donnée a 1’équation (5.13) :

R_damp =50 kQ (5.13)
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5.3.3 Effets de I’amortissement

5.3.3.1 Procédure de test

L’objectif des tests est de tracer des courbes permettant une comparaison graphique qui
traduit les effets de ’amortissement. Avec CADENCE, il est difficile de superposer sur un
méme graphique des courbes obtenues aprés deux balayages avec des configurations de
circuit différentes, comme celles d’un test avec R_damp et celles d’un test sans R _damp par
exemple. La pratique utilisée est de faire un seul balayage, mais a deux dimensions. Dans
notre cas, la premiére dimension est R_damp a partir de laquelle le simulateur trace des
courbes dépendant de la deuxiéme dimension, qui est la puissance disponible dans la charge.
Ainsi, le simulateur peut tracer un réseau de courbes pour différentes valeurs de R _damp,

chacune variant avec la puissance.

Une autre difficulté est que pour simuler la condition amortissement, nous avions dans un
premier temps choisi de faire R_damp = 0. Cette astuce qui fonctionne pour la mesure des
courants comme dans le cas de R62 et du courant de charge (Figure 5.8), ne fonctionne pas
dans ce cas-ci. Nous avons opté pour une tres faible résistance pour matérialiser la situation
d’avant I’amortissement, a savoir R_damp = 10Q. Elle est en effet tres faible devant 50 k€,
et dissipe une puissance suffisamment négligeable pour valider ’approximation de

dissipation nulle correspondant a R_damp = 0.

Les effets d’amortissement ont été évalués avec un balayage de la puissance RF de 16 dBm a
22 dBm, comprenant I’intervalle dans lequel agit la perturbation (Tableau 5.3). L’objectif
était d’évaluer I’'impact de I’amortissement sur la régulation en comparant par exemple les
valeurs de V,,; avant et apreés ’amortissement, et en déterminant la chute de tension
récupérée grace a R_damp que nous appellerons (AV,,;) . Il faut aussi trouver les éléments
d’analyse supplémentaires quant a 1’influence de la perturbation RF sur le régulateur, en

examinant les variations de courants, de tensions, ainsi que celles de la puissance AP
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injectée. Les balayages sont effectués a 1’inductance minimale permettant de retrouver 0.97

V,ut apres amortissement a 20 mA dans la charge.

5.3.3.2 Effet sur les puissances — Diminution de RF-Choke

Avec la contribution de R_damp, I’impédance vue en direction du drain augmente. Par
conséquent, la puissance perturbatrice dans le régulateur diminue. La puissance disponible
est donc dirigée d’avantage vers la charge, ce qui contribue a augmenter le courant de charge.
Ainsi, pour avoir le méme courant de charge, la puissance qui doit étre fournie par la source
est plus faible dans le cas de I’amortissement. C’est ce qui justifie que dans la Figure 5.14, le
courant de 20 mA est obtenu dans le cas sans amortissement pour 21.92 dBm, supérieure a
21.58 dBm en cas d’amortissement. En diminuant ainsi la puissance dans le régulateur, la
technique d’amortissement permet de diminuer 1’inductance RF-Choke. Elle favorise

I’intégration sur puce.

Effet de I'amortisserment sur e courant de la charge 2. RF—Choks = &nH
=: R_damp = 5S@k. [_Load = 28 mA o 21.58 dBm
29.6m ¢ R-damp = 1@. I Load = 2& mA a 21.92 dBm P
Z3.0m &
19.6m [
18.6m [ "
17.6m [
18.6m [ o
z 1
T 15.6ml Pe
o -
5
1
T o14em
13.6m [
12.6m [
11.8m [
18.6m [
9.08rm 1 1 1 L L 1
16 17 12 19 29 21 2z
Puissance dizponible Pavs {dBm)

Figure 5.14 Variation du courant I Load par effet

d’amortissement pour une isolation de 6 nH
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5.3.3.3 Amélioration du gain RF

En comparant les intensités du courant de charge a puissance égale a la Figure 5.14, nous
constatons que la technique d’amortissement a pour effet d’augmenter le courant de base
d’une valeur typique de 1 mA comparativement au cas sans amortissement, pour puissance
disponible de 21.5 dBm. Cette augmentation du courant de base est amplifiée grace au gain
en courant 3, qui est de I’ordre de 120 pour des transistors de type GaAs HBT. La variation
de tension qui en découle au collecteur de ce transistor contribue a augmenter le gain de

I’amplificateur RF intégré.

5.3.3.4 Effet sur la tension de sortie

Effet de I'amertissernent sur la tension de sortie avec la charge 2. RF—Choke = & nH
=: R_damp = 5@k, YWout = 1.36Y g 2¢ mA (Pavs = 21.58 dBm)
21 R_damp = 10. Yout = 1.26¥ a 20 mA (Pavs = 21.92 dBm)
1418
1.394
1.378
1.358
"%
=
1330
=)
o
=
1.318
1.294
1.274
oS
1.250 . s s | | i
16 17 18 19 20 21 27
Puissance disponible Pavs (dBm)

Figure 5.15 Variation de la tension Vout

par effet d’amortissement pour une isolation de 5.4 nH a 20 mA de charge

Pour évaluer I’effet de I’amortissement sur la tension, nous devons mesurer (AV,,,;), 1’écart

entre la valeur de V,,; avant I’amortissement et sa valeur aprés I’amortissement (Figure
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5.15). La tension de sortie passe de 1.26 V a 1.36 V grace a ’amortissement, soit un gain
(AV,,:)+=100 mV a 20 mA, pour retrouver une régulation a 97%. L’amortissement fait ainsi
ses preuves en ramenant la tension de sortie de 90% a 97% d’une part, et en diminuant
I’inductance d’isolation de 8 nH a 6 nH. Au niveau de la puissance RF disponible, le circuit
est capable de réguler a 21.58 dBm. Cela couvre largement les besoins dans le contexte de ce
travail de recherche en termes de puissance qui doit typiquement étre appliquée a 1’entrée
d’un étage amplificateur RFIC de puissance pour le W-CDMA en technologie GaAs HBT.
Des résultats semblables ont été obtenus avec une inductance d’isolation ayant un facteur de
qualité de 12, typique des inductances intégrées. Ce résultat confirme que la technique de

désensibilisation utilisée favorise I’intégration sur puce.

5.3.3.5 Effet sur la tension de référence

L’amortissement désensibilise aussi la tension de référence contre les perturbations RF. En
effet, nous avions remarqué sa baisse dans le Tableau 5.3. La Figure 5.16 montre qu’une
fraction de AP arrivait a influencer la tension de référence, ce qui peut contribuer a réduire
ses performances. En désensibilisant la référence, la technique d’amortissement contribue a

améliorer la précision du régulateur.

Effet de I'arnortissement sur la tension de reference. RF—Choke = 6nH

=: R_damp = 50k. Chute de 3 uY a 189 LV recuperes por effet d'amoritssement entre 16 dBm et 22 dBm
600.0m #i R_damp = 10. Vref chute de 188 uV entre 16 dBm et 22 dBm

600.1m

Vref (V)

600.0m

599.9m L L L
16 17 18 18
Puissance disponible (dBm)

Figure 5.16 Stabilisation de la référence par effet de
I’amortissement pour une isolation de 6 nH et un courant
de 20 mA dans la charge



5.3.3.6

Effet sur les courants

Effet de I'amortissement sur L1a (charge 2). RF=Choke = & nH

18, L1a = 24.68 uA o 26 mA de charge
5¢k. 1_1a = 18.34 uh o 20 mA de charge

: R_damp
1oy = R_damp
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ik Effet de I'amortissement sur L 2a (charge 2}. RF—Chake = 6 nH
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Figure 5.17 Variations de I Mla et I M?2a par effet d’amortissement pour une
isolation de 6 nH et un courant de 20 mA dans la charge

Effet de I'amortisserment sur 1.9 (charge 2}. RF—Choke = & nH
= R_damp = 58k. ¢ = 33 uA a 20 mA de charge
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Figure 5.18 Variations de I M9 et I M10 par effet d’amortissement pour une
isolation de 6 nH et un courant de 20 mA dans la charge
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De facon générale, I’amortissement permet de retarder la chute des courants dans le
régulateur avec la puissance, ainsi que le montrent les Figure 5.17 et la Figure 5.18. Il
contribue ainsi a une bonne polarisation des transistors en mode de feed-back (maintien en

zone de saturation) et au bon fonctionnement du miroir PMOS.

5.3.3.7 Effets sur les puissances - Comparaison des charges

Les courants varient différemment selon le type de charge. Plus la résistance R2 est faible,
plus la montée du courant est rapide (Tableau 5.2). Cette situation correspond en effet & une
diminution de I’impédance dynamique de la charge, ce qui cause une absorption plus rapide
du courant. Le Tableau 5.6 confirme cette tendance. L’intensité de 20 mA dans la charge est
atteinte avec des valeurs de R2 de plus en plus grandes (de la charge 1 a la charge 3). Les
résultats sur AP s’expliquent aussi a travers ces résistances. Une absorption plus rapide du
courant de charge nécessite une valeur AP plus grande. Parallélement, les inductances

d’isolation correspondantes sont plus faibles dans le cas de faibles résistances dynamiques.

Tableau 5.6 Comparatif des isolations minimales et des puissances a 20 mA
dans les trois charges

R2 RF-Chokep;, Puissance
I0ad Charge AP | %Vout
()] (nH) (dBm)
Charge 1 48 6.1 19.76 1.49 97
20 mA | Charge 2 68 8 20.92 1.26 97
Charge 3 88 10.2 22.00 0.97 97

Tableau 5.7 Effet de I’amortissement sur le régulateur

Toad | cp RZ | min| AP Vout. R‘_/(;)allllfp AV |
ma) | TUE @) | i | @smy | G|y | e
2000 | Ch.1 | 48 | 54 | 149 | 1255 1.358 103 97
2001 | Ch.2 [ 68 ¢ | 126 | 1.260 1360 100 97
2001 | Ch.3 [ 88 [ 75 | 097 | 1271 1363 92 97
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Tous ces éléments servent a valider le modele de charge. En 1’absence d’une plate-forme qui
permettait de tester simultanément les technologies CMOS et GaAs HBT, nous avons opté
pour un modele approximant son comportement de fagon réaliste. Le Tableau 5.7 récapitule
les conditions de charge associées et nous avions adopté la charge 2 dans les simulations
(voir section 5.1.5). Ainsi, avec une inductance d’isolation aussi faible que 6 nH, il est
possible de réduire la chute de tension de sortie de 100 mV, de facon a obtenir une régulation
a 97%. L’inductance RF-Choke de 6 nH et la chute de tension de 100 mV sont indicatives

des résultats obtenus, méme avec les autres charges.

CAPSULE 5.1

Nous avons vu que [’utilisation d’une résistance d’amortissement permet de fagcon simple
mais efficace de réduire les effets de la perturbation RF, tout en nécessitant une valeur
d’inductance d’isolation relativement faible. Nous avons évoqué que les limites de cette
technique se situent au niveau des dimensions occupées par cette résistance sur la puce, et

son impact sur la réponse en fréquence de [’ampli-op.






CHAPITRE 6

LAYOUT, MISE EN MARCHE ET PROCEDURE DE TEST

6. LAYOUT, MISE EN MARCHE ET PROCEDURE DE TEST (PLAN DU CHAPITRE)

6.1 : Philosophie du layout 6.2 : Mise en marche et 6.3 : Compensation W- 6.4 : Layout

et points d’interfacage procédure de test CDMA . Faire un layout
. Principes > . Mise en marche > = Stabilité > avec CADENCE
L] Points d’interfagage . Procédure de test . Le layout

6.1 Stratégie de conception de la puce et points d’interfacage

Dans la phase de conception du circuit intégré, il faut tenir compte de ses dimensions
microscopiques. Elles ne permettent pas a I’ingénieur d’y connecter des instruments de
mesure, ou de remplacer les composants défectueux comme il pourrait le faire avec une
conception sur circuit imprimé. Cette contrainte nécessite une conception rigoureuse car
aprés la fabrication, le circuit intégré se présente alors comme une véritable boite noire avec
la plupart des signaux inaccessibles. Nous avons choisi d’effectuer la conception de notre
circuit intégré en observant des principes qui nous permettront de surmonter ces difficultés.
La stratégie de conception est celle de trouver des sorties pertinentes permettant de connaitre
I’état du systeme, d’étudier son comportement et d’effectuer quelques tests a des fins de
déverminage. Les principes de conception sont présentés a la section 6.1.1. Les points
d’interfagage qui en découlent sont présentés a la section 6.1.2. Toutes ces précautions sont
d’autant plus nécessaires que le cotlt de fabrication d’une puce électronique est trés élevé.
Elles nous permettront de cibler les défaillances et de les ajuster, pour garantir le bon

fonctionnement du régulateur avec un maximum de deux fabrications.
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6.1.1 Principes

La conception de la puce électronique incluant le RFC, le circuit de polarisation et les

capacités de compensation répond aux principes suivants :

La visibilité de 1’état électrique DC du régulateur :

Une bonne polarisation est en effet le socle du bon fonctionnement du régulateur. Cet aspect
vise premierement a se rassurer de I’efficacité du circuit de polarisation, dont dépendent les
plages dynamiques offertes pour I’amplification et la régulation. Il vise également a mesurer
de facon indirecte 1’état du systéme grace aux transistors et aux grandeurs électriques liés a

I’effet miroir K.

La visibilité des paramétres AC du régulateur :

Sachant que D’efficacité du régulateur est trés fortement liée aux paramétres AC, il faut
construire le circuit de telle sorte qu’il permette d’effectuer des tests en boucle ouverte sur le
régulateur, avec la possibilité de tester isolément 1’étage de gain. De cette maniére, il est
possible de faire des liens entre les performances du régulateur et son étage de gain. Il sera
aussi possible de mieux comprendre le role du buffer vis-a-vis du courant de charge et de la

stabilité du systéme.

La mise en marche progressive des branches indépendantes :

En créant des branches indépendantes et en les polarisant les unes apres les autres, nous
pouvons nous assurer que les branches successivement mises en marche fonctionnent bien. Il
sera donc possible de cibler celles qui ne fonctionnent pas, de les tester isolément, ou de

proposer une procédure de déverminage.

Les possibilités de déconnecter des branches et de faire des tests :

En conformité avec les principes précédents, des mises a la masse et des connexions a

I’alimentation permettront de déconnecter les branches défectueuses et d’effectuer des tests
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uniquement sur les branches ciblées. Il sera ainsi possible de faire des tests AC et DC grace a

des signaux externes.

6.1.2 Points d’interfacage

Suite aux principes de conception du layout adoptés a la section 6.1.1, il faut des points
d’interfagage entre le régulateur et le milieu extérieur. Nous en avons choisi 14, regroupés en
trois principaux groupes : les points de tests AC et DC (section 6.1.2.1), les points
d’alimentation et de mise a la masse (section 6.1.2.2), ainsi que les points d’entrée des
signaux AC (section 6.1.2.3). Une structure hiérarchique du régulateur permettant de faire

ressortir tous ces points est présentée a la section 6.1.2.4.

6.1.2.1 Points de tests

Les points de tests sont des sorties de la puce qui mesurent les tensions dans le régulateur.
Son état ¢électrique peut par la suite étre déterminé en analysant les mesures effectuées, a la
lumiere des études théoriques et des simulations présentées dans ce mémoire. Les points de

tests peuvent étre répartis en trois groupes :

Les points de test de la polarisation

Ces points permettent de mesurer la polarisation a travers quatre (4) sorties pertinentes :

e Vbpl : qui fixe la polarisation de MO0, et donc celle de I’étage de gain a travers I’intensité
du courant [,. En se rassurant qu’il est trés proche de sa valeur simulée, il est raisonnable
de penser qu’il en sera de méme pour les autres courants du circuit, qui dépendent de lui
et du parametre K. Vbpl est donc trés influent sur I’ensemble de la polarisation de
I’ampli-op.

e Vbp2: les transistors M15 et M16 sont parcourus par le méme courant. En mesurant
Vbp2 a la valeur attendue, nous obtenons une garantie que le courant dans M15/M16 est

proche de I’intensité simulée. Tous les autres transistors a la Figure 4.11 sont polarisés
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par effet miroir de ce courant. Ce potentiel donne ainsi une bonne visibilité sur 1’état du
circuit de polarisation.

V3a = Vsp : avec cette donnée, il est possible d’évaluer par un calcul simple, le courant
dans M3a et M3b, puisque ce point mesure en fait Vg3, = Vig3p. De plus, ce point
permet d’ajuster les courants indépendamment du potentiel Vbnl, ainsi que la répartition
des courants DC dans ces deux transistors.

Vaa = Vap : ce point joue le méme rdle pour M4a et M4b que le point V3, pour M3a

et M3b. Il permet aussi d’ajuster les courant indépendamment du potentiel Vbn2.

Rappelons qu’il existe une tolérance sur les potentiels de polarisation conformément aux

équations (3.11) définissant la PFL. Il faut en tenir compte dans la comparaison des tensions

de polarisation mesurées et des tensions simulées. Le potentiel le plus influent est en fait

Vbpl, pour les raisons évoquées plus haut.

Les points de test du fonctionnement interne

Les points de fonctionnement interne permettent d’obtenir les données pertinentes pour les

analyses DC et AC du régulateur. Ils permettent aussi d’observer 1’évolution des tendances

lors du processus de rétroaction. Il en y en a trois (3) :

V out rFc : pour mesurer la plage dynamique de feed-back ;

Vg4 Buffer - dont la valeur est €gale a V,y; rpc en DC, mais qui servira a mesurer la
puissance RF dissipée dans la résistance R damp. C’est un parametre d’avantage
accessible par la mesure sur puce que par la simulation. Elle permettra également de
connaitre la fraction de la perturbation filtrée par la jonction drain-grille du buffer ;

Vpaq : pour compléter la détermination de 1’état de M4a, particuliérement en mode de

feed-back.

Les points de test du fonctionnement externe

Ces points sont définis en considérant juste les entrées et les sorties du régulateur. Ils servent

donc a mesurer la tension de référence, la tension de sortie et I’erreur statique dans une
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configuration de feed-back. Ils servent aussi a connecter les résistances Rret R;, pour fixer le

ratio V. /Vrgr. Ces points sont au nombre de trois (3) :

* Vrer = Vinp

hd I/l'TI.'f'l
o Vour
6.1.2.2 Points d’alimentation et de mise a la masse

Ces points servent a polariser les branches du régulateur de facon sélective au niveau de
I’amplificateur opérationnel. Ils permettent d’isoler des branches indépendantes pour la mise

en marche, les tests et les procédures de déverminage du régulateur. Il y en a trois (3) :

Point d’alimentation assurant la polarisation du buffer

e VDDI1: a la source de M9 et M10 assurant la polarisation du miroir de courant PMOS,

qui peut ainsi étre découplé du premier étage différentiel.

Les mises a la masse

e GNDI1 : connectée aux sources de M3a et M3b pour mettre sous tension les branches de
Mlaet M2b;

e GND?2 : connectée aux sources de M4a et M4b pour mettre sous tension les branches de

M2a et M1b.

6.1.2.3 Points d’entrée AC

Deux points d’entrée AC (point A et B dans la Figure 3.26) permettent d’injecter des signaux
dans le circuit. En plus de Vd4a déja présent, une sortie supplémentaire est rajoutée a cet
effet, a savoir Vd3a. Ces deux points sont communs a I’étage différentiel et a 1’étage

constitué du miroir de courant PMOS et des transistors M5, M6. Ils donnent ainsi la
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possibilité d’injecter des signaux AC pour évaluer le gain de 1’étage différentiel, ou injecter
un signal avec M5, M6 en grille commune pour tester la charge active PMOS. D’autres
points comme V,,,; rrc peuvent aussi €tre utilisés a ces fins, pour la mesure de I’'impédance
de sortie du Recycled Folded Cascode ou I’injection d’un signal dans le buffer par exemple ;

Vinp €t Vinn pour I’injection d’un signal différentiel etc.

6.1.2.4 Structure hiérarchique du régulateur

La structure hiérarchique du régulateur tenant compte de tous ces points est présentée a la
Figure 6.1. La Figure 4.12 peut étre mise a contribution pour comprendre les connexions

entre les différents blocs.

vDD1

Vbp1 Vbp2

|| ‘
R

Vinp
BUFFER ¢
Vine ¢ R_damp
ETAGE DIFFRENTIEL lecl::llg PI:‘GOS W
Vinn ¢ T
’ %
3
nga Vg4a K B v v
Rin J_ Vdda Vout RFc Vg BUFFER
GND1 GND2

Figure 6.1 Structure hiérarchique du régulateur
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6.2 Mise en marche et procédure de test

La mise en marche du régulateur est I’ensemble des étapes permettant de vérifier son
comportement DC et de valider qu’il est prét a subir d’autres tests. Elle se fait en application

des principes évoqués a la section 6.1.1.

6.2.1 Mise en marche et procédure de test en DC

Nous proposons une mise en marche du régulateur qui se fait en cinq (5) étapes :

Premicre étape

A la mise sous tension du régulateur, les sorties VDD1, GNDI et GND2 sont déconnectées
afin d’isoler et de vérifier le circuit de polarisation seulement. Il est indispensable de vérifier
que la référence est bonne, de méme que la polarisation du transistor de MO de 1’étage de
gain, ainsi celle des transistors M12 et M13 du circuit de polarisation. Cette étape permet de
mesurer Vref, Vbpl et Vbp2, afin de se rassurer qu’elles correspondent aux valeurs
proposées dans ce mémoire. Ils offrent la garantie sur la référence, la polarisation de 1’étage

de gain et les potentiels de polarisation.

Deuxiéme étape

La deuxieme étape de la mise en marche est de connecter GND1 a la masse. Cette opération
ferme deux circuits : MO — M1la — M3a et MO — M2b — M11 — M3b. Il permet d’avoir les
premiéres mesures au sujet de l’effet miroir K. A travers la mesure et I’analyse de
Vissa = Vissp, nous pouvons évaluer le courant dans M3a et M3b par calcul. Nous pouvons
aussi nous rassurer que les transistors M3a, M3b et M11 sont correctement polarisés par

Vbnl. Au début de cette étape, il faut polariser la sortie V;y,,, a la tension Vzgr=0.6V.

Troisiéme étape

A la troisiéme étape, GND2 est connectée. Cette connexion ferme a son tour les circuits M0

— M2a — M4a et MO — M1b — M12 — M4b. Les tests effectués a I’étape précédente sur M3a et
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M3b concernent cette fois-ci M4a et M4b. De méme, c’est la polarisation de Vbn2 qui doit

étre vérifiée dans cette étape.

Quatriéme étape

VDDI1 est connectée a 1’alimentation pour polariser le buffer. Les intensités de courant
théoriques doivent étre vérifiées en mesurant Vgda, qui doit subir 1’augmentation
correspondant a la mise en marche du courant du miroir PMOS. Il faut ¢galement mesurer

Vout rrc pour confirmer la plage dynamique de feed-back.

Cinguiéme étape

La derniére étape consiste a connecter une charge simple a la sortie V,,,; (une résistance par
exemple), pour vérifier le fonctionnement du buffer. Une fois cette étape validée, le
régulateur est prét a subir des tests AC et des tests de régulation. Toutes les informations

utiles sur a ce sujet sont résumées dans le Tableau 6.1.

Tableau 6.1 Etapes de la mise en marche du régulateur

Etape | VDD / GND Tests identifiés Objectifs
GND1 OFF Mesure de Vggr Référence = OK
1 GND2 OFF Mesure de Vpp,g Polarisation de la source de courant MO = OK
VDD1  OFF Mesure de Vpy, Circuit de polarisation = OK
GNDI ON = Courant de M3a = 0K
2 GND2 OFF Mesure de Vi3, = Visap =  Courant de M3b =0OK
VDD1  OFF = Potentiel Vbnl = OK
GNDI ON =  Courant de M4a = OK
3 GND2 ON Mesure de Vigaa = Visan = Courant de M4b = OK
VDD1  OFF = Potentiel Vbn2 = OK
GNDI1 ON Mesure de Vg3, Etat de M3a, M3b (saturation) = OK
4 GND2 ON Mesure de Vpgaq Etat de M4a, M4b (saturation) = OK
VDDI1 ON Mesure de Vot rrc Vérifier de la plage dynamique de feed-back
5 Charge a la sortie Mesure de Vous Vérifier le fonctionnement du buffer
Mesure de ;544
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6.2.2 Procédure de test en AC

Comme procedure de tests, nous proposons une demarche en deux grandes phases :

Phase de test en boucle ouverte

Ces tests servent a vérifier les parametres AC, a travers notamment les réponses en fréquence
par lesquelles le gain DC, la marge de phase et la marge de gain soient accessibles. Une fois
la stabilit¢ du systéme confimée, le module de feed-back et une charge peuvent éEtre

connectés pour les tests sur la régulation.

Phase de test sur la régulation

De nombreux tests par simulation ont ¢été¢ effectués dans ce mémoire pour évaluer la
robustesse du feed-back a la section 4.5. Ils peuvent également servir au moment de tests

apres fabrication pour évaluer la robustesse de la régulation.

6.3  Compensation d’un amplificateur RFIC de type W-CDMA

Nous pouvons envisager d’utiliser 1’ampli-op pour la régulation de tension base-émetteur
dans un amplificateur GaAs HBT pour les applications W-CDMA ». Dans ce cas, les
fréquences de passage a 0 dB en boucle ouverte présentées au Tableau 4.9 sont plus hautes
que nécessaire. Elles démontrent en effet que le circuit amplifie des fréquences jusqu’a un
maximum de 334 MHz a 620 MHz, largement au-dessus de la bande passante du signal en
bande de base en Wide-Band CDMA, qui est de 5 MHz. En se limitant a une amplification
en boucle fermée au-dela d’une décade et avec un gain limité pour le fonctionnement du
régulateur, nous pouvons ramener la fréquence de passage a 0 dB a environ 50 MHz, comme
illustré a la Figure 6.2. Cette réduction de la bande passante de ’ampli-op en boucle ouverte
a I’avantage de limiter I’amplification du bruit aux hautes fréquences a travers les circuits, ce

qui est souhaité pour un amplificateur RFIC.
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A, (dB)

Boucle ouverte

72.04

Boucle fermée aprés compensation

f (MHz)
50 \

Figure 6.2 Réponse en fréquence boucle ouverte et en boucle
fermée dans le cas du W-CDMA

La réduction de la bande passante peut étre réalisée a I’aide de capacités de filtrage ajoutées
entre la grille et le drain des transistors (Figure 6.3), qui vont diminuer le gain conformément
a I’effet Miller (Sedra et Smith, 2010, p. 727). C1 est la capacité grille-drain aux bornes de
Mla, M1b, M2a et M2b. C2 est la capacité aux bornes grille-drain de M3a et M4a. Cette
opération va cependant dégrader la marge de phase. Il faut rajouter une capacité¢ de
compensation dans le module de rétroaction (Figure 6.4). Avec C1 = 0.1 pF; C2 = 2.5 pF;
Rf=28kQ ; Rin=21 kQ et C_comp = 50 fF, les résultats obtenus pour présentés dans le
Tableau 6.2. La bande passante du régulateur est diminuée. La marge de gain est de 15 dB et
la marge de phase proche de 20 degrés. Toutes ces données indiquent que le systéme est

stable avec les capacités de compensation.

Tableau 6.2 Réponse en fréquence aprés compensation pour signaux WCDMA

£
ide (mA) | Gain (dB) | fc (kHz) (M":Z) PM (deg) | GM (dB)

2.5 72.04 65.23 50.7 19.29 15.01
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6.4 Présentation du Layout

6.4.1 Directives générales de conception d’un layout avec CADENCE

L’environnement de CADENCE offre la possibilité de choisir les couches de métal a travers
lesquelles sont reliés les composants du layout a I’aide de la fenétre LSW (Figure 6.5). Pour
faire la liaison d’une couche de métal a une autre, des vias sont disponibles avec la

commande raccourci « o » (Figure 6.6).
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Figure 6.5 Présentation de la fenétre LSW Figure 6.6 Insertion duVia

Des cellules de base de la technologie TSMC-0.18 pum sont offertes dans la librairie
« CMCpcells » pour les transistors NMOS (Figure 6.7) et PMOS (Figure 6.8), ainsi que les

capacités (Figure 6.9) et les résistances (Figure 6.10). Ce sont des cellules paramétriques.
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Pour les transistors et les capacités, il suffit d’entrer les valeurs électriques pour que le
simulateur ajuste les dimensions et vice-versa. Pour les résistances, il faut donner la longueur
voulue et le logiciel affiche la résistance correspondante. A noter que le drain et la source

sont par défaut symétriques pour chaque transistor.

Hide | Cancel| Defaults Hel|

Ubrary | CMcpcells Browse

Rows |1 Columns | L.
peitay 1.3 Deftax |1.84

Magnification |1

5k Rotate Ak Sidevrays 2 upside Dow

Gate Width 600n
Gate Length 160,00 1

Multiplication Factor (m)

Gate Spiitting

Figure 6.7 Cellule paramétrique NMOS

- Create Instance =[5
Hide  Cancel Defaults Help

Library | CMOpcells Browse
Cell spopios

View Layout,

Names [P4

Mosaic Rows |1 coumns |1
Deltay |1.3 Deltax |1.84

Magnification | 1

ik Rotate A\ Sideways = upside Dow
Gate Width 600n i
Gate Length 180.0n 1

Multiplication Factor (m)

Gate Spiitting

Figure 6.8 Cellule paramétrique PMOS
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Figure 6.9 Cellule paramétrique de la capacité
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Figure 6.10 Cellule paramétrique de la résistance

Un module de vérification dans CADENCE appelé DRC (« Design Rules Check ») vérifie a
chaque fois la conformité des régles de dessins : largeur des pistes, €cart entre les pistes,
écarts entre les pistes et les composants, etc. Un autre module appelé LVS (« Layout Versus
Schematic ») vérifie la conformité du dessin vis-a-vis du circuit électrique correspondant.

Ayant suivi toutes ces €étapes, nous avons obtenu le layout présenté a la section 6.4.2.

6.4.2 Le Layout

Vout

Vout_RFC

Figure 6.11 Layout complet
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Figure 6.13 Layout du circuit CMOS et quelques capacités de compensation







CONCLUSION

Au terme de ce mémoire, il est important de rappeler les motivations a 1’origine du travail de
recherche et leurs objectifs, afin d’évaluer la pertinence des solutions proposées et les

perspectives qu’elle ouvre.

Motivation de la recherche et résultats visés

Au début de ce mémoire, nous avons montré 1’existence d’une problématique d’infiltration
RF dans les circuits régulateurs a partir d’une chaine d’amplification RF. Avec I’ambition de
réaliser ces régulateurs totalement en technologie CMOS, cette problématique rejoint celle de
I’interaction CMOS-RF, abordée par de nombreux chercheurs. Son origine est surtout
d’ordre technologique. En effet, méme avec leurs avancées actuelles, aussi bien les procédés
MMIC que les procédés MCM ne trouvent pas de réponse véritablement appropriée a la
propagation des ondes RF a travers le substrat. Elle est surtout abordée sous 1’angle de la
modélisation. Certains chercheurs ont proposé d’exploiter le probléme en réinjectant
intentionnellement une partie du signal RF dans les circuits, afin d’améliorer leurs
performances par un effet de pré-distorsion. Cette option a montré une certaine efficacité
pour les circuits a transistors bipolaires. Pour le cas des circuits CMOS, la pratique la plus
répandue consiste a interposer une bobine d’isolation entre les circuits DC et les signaux RF.
Cette bobine crée idéalement une isolation totale entre les deux composantes, mais occupe
malheureusement beaucoup d’espace sur la puce. Dans ce contexte, nous avons voulu
approfondir un aspect spécifique de ce théme : nous avons investigué sur les effets de
I’infiltration RF dans des structures d’amplificateurs opérationnels de hautes performances en
technologie CMOS. Par cette démarche, nous visions I’optimisation des circuits CMOS dans
un environnement de fortes perturbations RF, ainsi que la miniaturisation de I’inductance

d’isolation, dans une optique d’intégration sur puce.
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Problématique

Cette recherche concerne en particulier les régulateurs de tension CMOS, destinés a la
polarisation d’amplificateurs intégrés de type GaAs HBT dans des modules intégrés a
technologies multiples (MCM). Elle est encadrée par les restrictions techniques applicables
au design des MMIC, ainsi que le comportement de 1’amplificateur dans le type de
transmission RF considérée. En effet, les courants technologiques actuels (miniaturisation
des composants et diversification des procédés de fabrication) imposent I’opération des
circuits intégrés a bas voltage et renforcent le besoin d’amplificateurs a haute efficacité
énergétique. Par ailleurs, le contexte d’application aux amplificateurs RFIC pour signaux
WCDMA choisi dans le cadre de ce mémoire, nécessite de considérer une puissance
disponible de 20 dBm a la jonction entre le circuit intégré MOS et I’amplificateur RFIC a
cette puissance. L’amplificateur consomme alors un courant de I’ordre de 20 mA fourni par

le régulateur CMOS.

Méthodologie et résultats

Tous ces défis ont été intégrés dans une méthodologie rigoureuse, faites d’analyses détaillées

et de simulations robustes. Elle a débouché sur un régulateur de tension dont les

performances ont été rehaussées par quelques contributions majeures de ce mémoire :

e un design totalement effectué¢ en technologie CMOS, méme pour la tension de référence
et le circuit de polarisation ;

e un circuit de polarisation adéquat et consommant un faible courant ;

e la réduction drastique de la consommation du courant de polarisation, passant de 800 pA
a 135 pA grace au redimensionnement des transistors et 1’étude des plages dynamiques
de toute les tensions a travers I’ampli-op pour assurer son fonctionnement linéaire méme
en présence de fortes perturbations RF ;

e J’augmentation du courant de sortie allant jusqu’a 25 mA dans une charge isolée en RF,
causant une chute de seulement 1.8 mV dans la tension régulée ;

e [’application de la technique de désensibilisation des circuits analogiques CMOS contre

les perturbations RF ;
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e la présentation et I’analyse détaillées d’une technique de désensibilisation des circuits

CMOS contre les perturbations RF.

L’¢tude de Dinfiltration RF a fait I’objet d’une méthodologie rigoureuse. Le premier
challenge était d’arrimer le banc de simulation a cette problématique. Pour cela, une attention
particuliere a été portée sur la source RF, I’inductance d’isolation et le modéle de charge
représentant 1’impédance non-linéaire vue a 1’entrée d’un amplificateur RFIC de type
WCDMA. Les grandeurs émulées suite a cette modélisation traduisaient (i) le comportement
d’une onde RF incidente provenant de 1’é¢tage amplificateur RF précédant 1’étage de
puissance, (ii) le comportement vu a I’entrée d’un amplificateur intégré GaAs HBT en
présence de signal RF et (iii) I’isolation entre les circuits CMOS et les signaux RF. Les effets
de I’infiltration RF sur le régulateur ont été identifiés grace a une diminution progressive de
I’inductance d’isolation. L’analyse de la sensibilité des tensions et des courants du circuit
soumis aux perturbations RF a abouti a une désensibilisation efficace par ’application d’une
technique d’amortissement. En premier lieu, il a ét¢ démontré qu’elle permet de préserver le
gain en boucle ouverte et la plage dynamique de feed-back, grace a la dissipation de la
puissance RF perturbatrice. Comme effet sur la régulation, la chute de tension en sortie est
diminuée de 100 mV lorsque le régulateur débite un courant de 20 mA dans la charge. Cet
effet permet de retrouver une régulation a 97%. Deuxiémement, les résultats démontrent que
la technique favorise 1’intégration des bobines d’isolation RF de faibles valeurs sur puce.
L’inductance d’isolation diminue en effet jusqu’a 6 nH dans la condition de charge de 20

mA.

Dimension pédagogique

De par la dimension pédagogique de cette recherche, nous avons contribué¢ a enrichir les
moyens d’apprentissage en électronique analogique a I’ETS. Une nouvelle méthodologie
d’auto-évaluation sur des notions analogiques a été proposée, débouchant sur la création d’un
outil pédagogique facilement accessible, incluant une banque de questions et leurs solutions.
Cet outil permet la révision et I’approfondissement des notions analogiques, de méme que

I’application des connaissances par des graphiques et des calculs. Les deux parties dans la



216

formation en électronique analogique sonf impliquées [dans son utilisation et dans son

évaluation : les étudiants comme principaux utilisateurs (autoévaluation), et les enseignants

en tant que formateurs et évaluateurs.


http://www.rapport-gratuit.com/

RECOMMANDATIONS

Dans ce mémoire, nous avons vu I’influence des perturbations RF sur les performances de
circuits analogiques CMOS tels que les régulateurs de tension. Pour les désensibiliser, nous
avons proposé¢ une approche qui consiste a prévenir I'infiltration RF non désirée, pour en
limiter les effets. D’autre part, une technique consistant a réinjecter intentionnellement une
partie du signal RF a I’intérieur des circuits de polarisation a ét¢ démontré dans la littérature,
dans le but de faire de la pré-distorsion. Cependant, I’influence de I’infiltration RF non
désirée en termes de dégradation des performances avec ce type de pré-distorsion n’a pas été
¢tudiée. Il est donc pertinent d’investiguer les améliorations possibles avec ce type de pré-

distorsion, en appliquant la technique de désensibilisation proposée dans ce mémoire.

Aussi, il serait intéressant d’investiguer les applications possibles de 1’ampli-op proposé pour
d’autres fonctions que la régulation, soit par exemple les compensateurs de phase, la
polarisation dynamique et I’amplification du signal d’erreur dans un amplificateur a
rétroaction d’enveloppe. Ces types de fonctions sont aussi utilisés dans certains modules
amplificateurs intégrés (MCM), et donc aussi sujets a de fortes perturbations RF, et
nécessitent de grandes plages dynamiques des signaux d’entrée, ainsi qu’une faible
consommation de courant. D’ou la pertinence d’investiguer les techniques présentées dans ce

mémoire au regard a ces trois critéres de performances.






ANNEXE I

VARIATIONS DES POTENTIELS DE POLARISATION AVEC LA TENSION
D’ALIMENTATION
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Warigtion de Vbp1 avec la tension d’alimentation

1.3 = Varigtion avec une pente de @.67V/Y
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Figure-A 1-3 Variation de Vbpl avec la tension d’alimentation
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ANNEXE II

VARIATIONS DES POTENTIELS DE POLARISATION AVEC LA
TEMPERATURE

Yariation de Vbn1 avec la temperature
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Figure-A II-1 Variation de Vbnl avec la température

Yarigtion de YbnZ avec la temperature

1.03p ¢ Variation avec une pente de 1.138 mV/V

1228

1218 ¢

1268 b

1196

1188

117¢ ¢

Potentiel de polarisation ¥bn2 (V)

1188

1158

1148 £

1.138 1 1 1 1 L L L |
20.0 0.8 44.0 50.8 0.0 74.0 B30 94.8 106
Termperature (C)

Figure-A II-2 Variation de Vbn2 avec la température



222

Patentiel de polarisation Vbp1 (V)
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