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Résumé

Cette theése a pour objectif le développement de systémes de communi-
cation radio-fréquence a courtes et moyennes distances. L’axe de recherche
repose sur la faible consommation et la faible tension d’alimentation, avec,
comme but principal, le développement d’un émetteur-récepteur compléte-
ment intégré dans une technologie CMOS standard numérique! et fonction-
nant & I’aide d’une seule pile bouton. La liaison radio, dans la bande ISM
des 434MHz, est & faible débit (typiquement 20kbits/s), bi-directionnelle
{(half-duplex) et pour une distance de propagation maximale de 100m. Des
applications typiques d'un tel transmetteur sont : les périphériques d’or-
dinateur (souris et claviers), les systémes de sécurité {capteurs de fumée
et détecteurs de chaleur), les instruments de surveillance des malades, les
appareils auditifs, le relevé automatique de compteurs d’eau ou d’électricité.

Afin d’étudier des topologies de circuits exploitables en technologie sub-
micronique et d’anticiper la diminution des tensions maximales d’alimenta-
tion, ’emploi de convertisseurs DC-DC a été proscrit. Les circuits doivent,
dans un cas idéal, étre capables de travailler avec des tensions aussi basses
que 1V, soit la tension disponible sur une pile bouton en fin de vie. La
réjection du bruit 1/f, la consommation liée & la dynamique du signal, la
consommation induite par la haute-fréquence ainsi que les contraintes de
faible tension d’alimentation et de faible densité de courant, représentent des
aspects théoriques qui sont abordés dans ce travail de thése. Les réalisations
pratiques portent sur les amplificateurs faibles bruit et de puissance, les
mélangeurs, ainsi que les chaines de modulation et démodulation du signal.

Un transmetteur & conversion directe a été congu afin de diminuer le
nombre de noeuds haute fréquence et de réduire les contraintes sur la qualité
des signaux en quadrature, cela afin d’optimiser la consommation de puis-
sance. Un prototype a été réalisé et mesuré dans une technologie numérique
CMOS 0.5um. La fréquence de la porteuse est de 434MHz, tandis que la
modulation FSK est & large déviation de fréquence (100kHz). Le récepteur
complet, qui comprend la sélection de canal et le synthétiseur de fréquence,
fonctionne sous 1V de tension d’alimentation. Il a une sensibilité de -95dBm
41/1000 de BER pour un débit de 24kbits/s et une consommation de seule-
ment 1mW. L’émetteur a un rendement global de 38% pour 1.2V de tension
d’alimentation et une puissance de sortie proche de 10dBm. Sa puissance
est réglable entre 1dBm et 10dBm par pas de 3dB.

1Une technologie CMOS est considérée comme standard et numérique lorsque aucun
composant analogique n’est disponible. Des capacités flottantes ou des résistances de
précision ne sont donc pas utilisables.
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Abstract

This thesis aims at developing wireless systems with a strong emphasis
on low-power consumption and low-voltage operation. The main technical
objective is the development of a single cells battery operated fully integra-
ted CMOS RF transceiver that fulfills the main common requirements of
low bit rate (typically a few 20 kbits/s) distributed wireless remote sensing
Microsystems. The radio link should be bi-directional (half-duplex), work
on small distances (maximum 100 m) and operate in the 434 MHz ISM
band. The single chip transceiver is designed for specific applications such
as home automation systems, security and surveillance systems, remote me-
dical care and monitoring, computer interactive interfaces and robotics.

In order to reduce power consumption, avoid DC-DC converters and
be ready for next-generation deep-submicron processes with limited supply
voltage, single battery operation is desirable. Therefore, ultimately, the cir-
cuits should be able to operate with a supply as low as 1V, corresponding to
the end-of-life battery voltage. Flicker noise rejection, power consumption
due to the dynamic range or due to the high frequency, low voltage and
low current density constraints are the main theoretical aspects discussed
in this thesis. The integrated blocks are the low noise amplifier, the mixers,
the power amplifier, the modulation and demodulation path.

A direct conversion architecture is chosen in order to minimize the num-
ber of external components, allow for a reduced quadrature accuracy of
the LO signal as well as to optimize the power consumption. A test chip
containing the complete transceiver is designed and integrated in a 0.5um
standard digital CMOS process. The working frequency is the 434MHz ISM
Band and the modulation scheme is a wide band FSK with a frequency
deviation of 100kHz. The complete receiver, including signal path and fre-
quency synthesizer, operates with only 1V supply voltage. It achieves a -
95dBm sensitivity at 1/1000 of BER for a data rate of 24kbits/s and a ultra
low power consumption of only 1mW. The complete transmitter achieves an
overall efficiency higher than 38% for a 1.2V supply voltage and an output
power reaching 10dBm. The output power is controlled digitally between
1dBm and 10dBm by steps of 3dB.
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Motivations

Le développement de systemes de communication sans fils & courtes et
moyennes distances est en plein essor. Citons, parmi les applications les plus
connues : les périphériques d’ordinateur (souris et claviers), les systémes de
sécurité (capteurs de fumée et détecteurs de chaleur), les instruments de
surveillance des malades, les appareils auditifs, le relevé automatique de
compteurs d’eau ou d’électricité, etc.

Tous ces systémes imposent des contraintes similaires : une alimentation
par piles, une autonomie importante, une liaison bidirectionnelle par trans-
mission hertzienne, un volume réduit, un flux modéré d’information, un
pré-traitement des données et une gestion de protocole. Une des meilleures
solutions pour remplir ces spécifications est l'intégration sur une méme puce
électronique des blocs réalisant la partie digitale (traitement des données
et protocole) et les fonctionnalités analogiques (amplificateur faible bruit,
mélangeur, amplificateur de puissance et synthétiseur de fréquence). Cette
solution réduit au maximum l’encombrément de la partie électronique et
la consommation de courant grace & des niveaux d’impédance relativement
élevés.

Le choix de la technologie CMOS digitale est principalement dicté par
les avantages liés & la faible consommation statique des blocs digitaux, sa
grande disponibilité sur le marché, I’évolution de ses performances et son
faible coiit. Une attention particuliére sera portée a la gestion de I’énergie
fournie par la pile et au fonctionnement & trés basse tension d’alimentation
(< 1.5V).

13



14 CHAPITRE 1. INTRODUCTION

1.2 Etat de l’art

Les émetteurs - récepteurs & faible consommation sont actuellement
réalisés en technologie bipolaire ou BICMOS. La faisabilité de blocs haute
fréquence en technologie CMOS analogique a été récemment démontrée. Ce-
pendant, de gros efforts au niveau circuit doivent encore étre fournis afin
d’améliorer les performances des systémes a trés faible consommation.

Circuits haute fréquence

Dans un produit destiné au grand public les technologies utilisées sont
multiples. L’amplificateur de puissance ou les commutateurs d’antennes sont
en arséniure de gallium (AsGa). L’amplificateur faible bruit, les mélangeurs
et le controdle automatique du gain sont en technologie bipolaire. Les conver-
tisseurs analogique-digital ou digital-analogique, la logique de contréle du
synthétiseur de fréquence et la gestion du protocole sont en technologie
CMOS. Sans oublier les éléments externes passifs tels que les filtres & ondes
de surface, les filtres céramiques, les inductances ou les capacités variables
qui permettent d’atteindre des spécifications exigeantes. Pour des raisons
économiques, de volume et de consommation d’énergie, le but ultime du
marché des télécommunications vise donc & réaliser un émetteur-récepteur
incluant le conditionnement du signal ainsi que la gestion du protocole sur
le méme circuit intégré; le nombre de composants externes est réduit au
minimal [1][2].

Circuits en technologie CMOS

Pour des technologies CMOS submicroniques, les instituts universitaires,
en collaboration avec des industriels, ont démontré depuis environ 5 ans la
possibilité de réaliser des blocs haute fréquence (> 1GHz) répondant au
cahier des charges des télécommunications mobiles. Les équipes dirigées
par A. Abidi, B. Razavi, M. Steyaert, T. Lee, Q. Huang et P. Gray ont
démontré la faisabilité d’amplificateurs faible bruit et de mélangeurs [3]-
[5], d’oscillateurs [6], d’architectures & conversion directe ou quasi-directe
[7]-(15] et d’amplificateurs de puissance [16].

Circuits & trés faible consommation

En paralléle, la demande de systémes & trés faible consommation pour
des liens & courte distance s’est accrue. Les applications principales étant les
“pager [17], les prothéses auditives [19], la télémesure ou la sécurité. Ces
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solutions consomment entre 2 et 30mW, demandent un nombre important
de composants externes (30 & 40 [17]), sont d’un coiit élevé [18], utilisent
des modulations analogiques [19]{20] ou possédent une synthése de fréquence
avec un seul canal [21][22].

Type | Fréquence | Débit | Sensibilité | Vaiim | Jalim |
UAA2082 [17] | 470 MHz | 1.2 kbit/s | -124.5dBm | 2V | 2.7 mA
RX1010 [18] | 434 MHz | 10 kbit/s | -94dBm | 3V | L3mA
XE1218 [20] 230 MHz 6 kbit/s -105 dBm 1V 2 mA
TH7110 [21] 434 MHz | 50 kbit/s -101 dBm 3V 10 mA
RF2917 [22] 915 MHz | 28 kbit/s -97 dBm 3V 9 mA

TaAB. 1.1 — Caractéristiques de quelques récepteurs commerciaux. La sensi-
bilité des différents circuits est donnée pour un BER proche de 1%.

Ces circuits sont congus en technologie bipolaire ou BICMOS afin de
minimiser la consommation de courant en haute fréquence grace & un rap-
port transconductance sur courant de polarisation élevé. Pour un débit de
plus de 20kbit/s, le TH7110 et le RF2917 fonctionnent sous 3V de tension
d’alimentation et leur consommation est d’environ 30mW (voir Tab. 1.1).

Evolution de la recherche durant 1’élaboration de la thése

Depuis une & deux années, des travaux similaires & ceux décrits dans
le cadre de cette thése ont vu le jour. Plusieurs instituts universitaires
en Europe et aux Etat-Unis travaillent dans le but d’offrir des émetteurs-
récepteurs CMOS 4 treés faible consommation. Voici briévement une liste
des principaux résultats obtenus & la date de la publication de cette these.

1. H. Darabi a présenté en 1999 un récepteur en technologie CMOS stan-
dard 0.25um & 900MHz pour une consommation de 3mA et des ten-
sions d’alimentation de 1.5V [23].

2. R. Rofougaran s’est intéressée & ’amplification et la conversion de
fréquence. En technologie CMOS standard 0.8um une figure de bruit
de 20dB a été mesurée pour une consommation de 110pA sous 3V de
tension d’alimentation [24].

3. A. Vouilloz a présenté un récepteur super-régénératif en technologie
CMOS 0.35um travaillant 4 1GHz. Pour une tension d’alimentation de
1.5V et une consommation de 800uA, la figure de bruit totale atteint
24dB. Cependant, la fréquence de travail n’est pas asservie [25].
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1.3 Objectifs

Les objectifs de cette thése sont la conception et la réalisation en techno-
logie CMOS numérique standard de blocs critiques d’un systéme émetteur -
récepteur pour des liaisons radio courtes distances. Une technologie CMOS
est considérée comme standard et numérique lorsque aucun composant ana-
logique n’est disponible. Des capacités flottantes ou des résistances de pré-
cision ne sont donc pas utilisables.

La recherche se focalisera principalement sur le développement de struc-
tures permettant le fonctionnement des différents blocs sous une tension
d’alimentation égale & celle d’une seule pile (1.0 4 1.6V). Dans une premigre
partie, une étude systéme d’une démodulation & conversion directe permet
de fixer les performances attendues des différents blocs analogiques. Dans un
deuxiéme temps, la réalisation d’amplificateurs faible bruit, de mélangeurs
et d’amplificateurs de puissance est décrite. Des études théoriques des effets
du bruit 1/f dans les mélangeurs et des limites technologiques servent de
guide pour I'obtention d’une consommation aussi faible que possible.

Pour terminer, un émetteur-récepteur fonctionnant sous 1V de tension
d’alimentation et consommant seulement 1mA & 434MHz est attendu A titre
de démonstrateur. Ce travail est le résultat d’une fructueuse collaboration
avec Alain-Serge Porret. Il s’est principalement intéressé au synthétiseur
de fréquence [26], alors, que je me suis occupé des étages d’entrées-sorties
haute fréquence. Les principaux choix architecturaux et systéme ayant été
faits de concert. Il est également nécessaire de citer la participation active
de Dominique Python qui a congu les filtres en bande de base selon notre
cahier des charges [27].

1.4 Structure

Apres une breve introduction incluant les motivations, ’état de I’art et
les objectifs, cette thése se subdivise en chapitres dont voici briévement le
contenu.

Le chapitre 2 est focalisé sur les contraintes et les performances atten-
dues d’un systéme bi-directionnel (half-duplex) & faible consommation. La,
propagation d’onde, les différents types de réseau et d’architectures sont
commentés. Le systéme préconisé a été proposé a des industriels qui l’ont
validé. Le cahier des charges et les buts fixés correspondent & des applica-
tions qui devraient étre utilisées & moyen terme (5 & 10 ans) par Logitech,
Phonak Communications, Cerberus et Valtronic.
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Le chapitre 3 décrit de maniére détaillée les limites de 'utilisation d’une
technologie CMOS digitale pour des applications & trés faible tension d’ali-
mentation. Les avantages et les inconvénients de l'utilisation de composants
externes & facteur de qualité élevé sont également discutés.

Le chapitre 4 a pour but de déterminer, dans la chaine de réception, les
sources de bruit 1/f qui en dégradent la sensibilité. Une étude analytique
grands signaux de I’élément le plus critique, soit le mélangeur, est réalisée.
Le gain de conversion, le bruit 1/f en sortie du mélangeur ainsi que les eflets
du pole interne seront discutés. Des mesures valident les résultats théoriques.

Le chapitre 5 est consacré & ’étude d’amplificateurs & faible bruit et de
mélangeurs & tres faible consommation (< 200pW). Des amplificateurs en
tension ou en courant, I’utilisation de transistors MOS en conduction ainsi
que des structures compactes incluant Pamplificateur et le mélangeur sont
décrites. Les mesures de ces structures, intégrées en 0.5um, sont comparées.

Le chapitre 6 présente un modulateur FSK & phase continue. Deux
amplificateurs de puissance classe B (< 10mW) dédiés & la bande ISM 4
430MHz sont détaillés. Les mélangeurs & réjection d’image, un filtre poly-
phasé ainsi que la génération de signaux I-Q basse fréquence sont également
abordés.

Le chapitre 7 présente un émetteur-récepteur intégré dans une technolo-
gie CMOS 0.5um. Le récepteur fonctionne sous 1V de tension d’alimentation
et consomme seulement 1mA. Le niveau de sensibilité, la réjection des ca-
naux adjacents et la répartition de la consommation entre les différents blocs
sont les principaux points abordés. L’émetteur fournit une puissance de sor-
tie maximale de 10dBm sous 1.2V de tension d’alimentation. La puissance
est réglable entre 1dBm et 10dBm par pas d’environ 3dB.

Le chapitre 8 rappelle, en guise de conclusion, les principaux résultats
obtenus. Une partie importante de ce chapitre est consacrée aux prospectives
et aux améliorations possibles pour la réalisation d’un émetteur-récepteur
CMOS dans des bandes de fréquence > 1GHz.

Appendice Un appendice compléte ce travail de thése. 1 décrit les limites
de distorsion, de bruit et de dynamique de quelques structures couramment
utilisées.
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Chapitre 2

Etude systeme et cahier
des charges

Le but de ce chapitre est de décrire les contraintes et les performances at-
tendues d’un émetteur-récepteur "half-duplex* courte distance & tres faible
consommation. Dans une premiére section, la formule de FRIIS, le gain et
la bande passante des antennes sont discutés. La seconde partie décrit les
différents types de réseau, la distance de propagation, le débit de données, le
volume & disposition et 'autonomie du systéme. Dans une troisiéme section,
les choix technologiques et les problémes induits par 'utilisation d’une tech-
nologie CMOS standard sont décrits. Dans la quatriéme partie, les différents
types d’architecture sont présentés. Pour terminer, un cahier des charges
pour un prototype travaillant dans la bande ISM! des 434MHz est proposé.

Une des contraintes principales est de réduire le nombre de composants
externes au circuit intégré. Tout ajustement doit également étre banni afin
de réduire les cofits et de permettre 'utilisation de composants standards.
Le but est idéalement de n’avoir qu'une dizaine de composants externes, soit
les circuits d’adaptation d’impédance du récepteur et de I’émetteur, 'induc-
tance de loscillateur local, une référence & quartz et quelques capacités de
découplage ou de filtrage.

11es bandes ISM (Industrial Scientific and Medical Band) sont destinées aux appli-
cations a faible consommation. Elles ne sont pas canalisées et elles sont exploitées sans
payement de licence {par exemple I-ETS 300-220).
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2.1 Antennes et propagation

Pour décrire une liaison sans fil voici un petit rappel des formules de
propagation et des caractéristiques fondamentales des antennes. La formule
de FRIIS, le gain, la directivité et la bande passante des antennes sont
présentés. Les résultats donnés ci-dessous ont été discutés par M. Olivier
Staub dans le cadre de son mémoire de thése intitulé ”Electrically Small
Antennas“ [28].

2.1.1 Formule de FRIIS

La formule de FRIIS, aussi appelée équation de propagation des radars,
permet de calculer la puissance transmise entre un émetteur et un récepteur
éloigné d’une distance r & la fréquence f [29].

&—DPF-G -Gy - Ao ) avec Ao = 2 (2.1)
P, T \dar 07 F '

P, est la puissance fournie a Pantenne de transmission, G; le gain de ’an-
tenne de transmission, P, est la puissance regue, G, le gain de 'antenne de
réception, DPF est le facteur de dépolarisation qui vaut généralement 1/2,
Ao et co sont respectivement la longueur d’onde et la vitesse de propagation
du signal dans le vide. a est le facteur d’atténuation géométrique. Dans un
milieu sans obstacle, a vaut 3 en champ proche (r € Ag) et 2 en champ
lointain (r 3> Ag). Dans un milieu perturbé, une piece ou des batiments, il
est admis que le facteur a puisse valoir entre 3 et 5 en champ lointain [30].

Les normes décrivent plus particuliérement la puissance rayonnée FP.qq =
P, - G;. Ainsi, P’équation (2.1) peut également étre écrite en négligeant le
gain de 'antenne de transmission [31] :

P,
Prad

= DPF -G, - (g’;) avec Mg = 2 (2.2)

f

2.1.2 Gain d’antenne

Pour des volumes compris dans une sphére de rayon R correspondant 3
la dimension caractéristique de ’antenne, le gain maximal théorique Gas
s’écrit (28] :
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2

Gmaw = (kOR)2 + 2koR avec kO = /\—
0

(2.3)
Le gain G de Pantenne est égal au produit du rendement de I’antenne 7
par sa directivité D. On a donc :

G=n-D (2.4)

Dans le cas ou R < g, on parle indifféremment de gain ou de rendement.
En effet, 'antenne perd sa directivité et son diagramme de rayonnement
devient omnidirectionnel. Cette relation, qui ne prend pas en compte les
pertes de 'antenne, surestime d’environ 2 & 3dB les résultats obtenus dans
un cas concret [28].

2.1.3 Bande passante des antennes

La bande passante d’une antenne, donc son facteur de qualité @, est
également liée & ses dimensions. Dans le cas d’une antenne sans perte, I’ap-
proximation suivante est obtenue [28] :

o=t (LY poo 27 (25)
= k}oR koR avec 0 = )\0 L.

Pour une antenne dont la grandeur caractéristique R est plus petite que
la longueur d’onde Ag, le facteur de qualité @ tend trés rapidement vers des
valeurs élevées. La largeur de bande devient tres étroite et la reproductibilité
de telles antennes n’est plus possible. Pour augmenter la bande passante, la
seule solution est d’augmenter les pertes. ce qui diminue a la fois le gain et
le facteur de qualité.

2.2 Types de réseau

L’objectif est de concevoir une liaison sans fil entre une station de base
et (ou) des périphériques. Pour ce faire, deux types de connections sont
possibles (voir Fig. 2.1) :

1. une architecture en étoile,

2. une architecture distribuée.
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RN~

F1G. 2.1 - a) Architecture en étoile, b) architecture distribuée.

Dans le premier cas, une station de base gere les différentes liaisons
entre les périphériques et le monde extérieur. Chaque information prove-
nant d’un périphérique transite par la station de base avant d’étre soit
transmise & un autre périphérique, soit stockée ou traitée par elle-méme.
Ce mode de connexion posséde plusieurs avantages. Seuls les périphériques
ont des contraintes importantes en termes d’autonomie et de volume, alors
que la station de base dispose en principe d’énergie plus conséquente (réseau
électrique ou une batterie 4 grande capacité par exemple). Les performances
demandées & cette station peuvent étre importantes, que ce soit d’un point
de vue caractéristiques (sensibilité, gain d’antenne,...) ou d’un point de vue
protocole (veille permanente, ” full-duplex, adressage des périphériques,...).
L’inconvénient provient du fait qu’un périphérique éloigné doit toujours étre
capable de transmettre son débit d’information directement & la centrale,
quelles que soient les atténuations dues & I'environnement.

Dans le second cas, chaque noeud sert de point de transmission et de
routage. Pour relier le point A au point B, I'information transitera & travers
toute la chaine des transmetteurs. Un périphérique n’a donc pas comme seul
tache de transmettre ses propres informations, mais il doit aussi servir de
relais pour celles qui proviennent d’autres parties du réseau. D’un point de
vue théorique, la consommation peut étre réduite en augmentant le nombre
de cellules. Soit P(1), la puissance consommeée par un émetteur unique lors
d’une transmission & une distance r. Dans ce cas, elle vaut :

dnr @ Pmin
n= (") . _fmin
PO (A) DPF - nea 17

ou P,,;, est la puissance minimale nécessaire pour démoduler correcte-
ment le signal, npa le rendement de ’amplificateur de puissance et n = 7, =
7t le rendement des antennes. En réalisant la méme liaison & l'aide de N
cellules identiques, la puissance totale consommée P(N) s’écrit :

(2.6)
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P(N) 1

P(1) ~ Ne-1

(2.7)

Cette relation montre ’intérét d’un tel réseau. Indépendamment des ca-
ractéristiques des émetteurs et des récepteurs, un nombre élevé de transmet-
teurs réduit la consommation globale. Cependant, le nombre de cellules peut
augmenter rapidement, au minimum proportionnellement & N, mais dans
le pire des cas proportionnellement & N3. De plus, cette relation n’est plus
correcte lorsque la station de base (SB) a des performances meilleures que
celles des circuits distribués. La puissance minimale de sensibilité Ppn,s8
ainsi que le rendement de son antenne 7sp modifient la relation (2.7) qui
devient :

P(N)_ B avec 8= Pryin _nsB

P(1) — Ne-t Prinsp 1 (2:8)

Comme décrit plus loin lors de I’étude de la figure de bruit d’un récepteur
courte distance (voir Equ. 2.13), la figure de bruit d’une des cellules du
réseau distribué peut atteindre 20dB, contrairement 3 celle de la station
de base qui peut étre proche de 5dB. La place & disposition est également
supérieure sur la station de base, le rendement de son antenne est donc
meilleur (nsg > 7). Dans ce cas, le facteur § vaut entre 10 et 100, ce qui
rend cette solution nettement moins attractive.

En définitive, le choix d'un réseau en étoile correspond mieux & nos
objectifs. De multiples applications sont naturellement organisées de cette
maniére. Les traducteurs simultanés dans une salle de conférence, la souris
ou le clavier d’'un ordinateur, les capteurs de fumée ou de température dans
une salle de concert ont tous besoin de dialoguer avec une centrale. De plus,
la gestion du protocole est particuliérement simple. Cette approche permet
également d’optimiser un lien radio qui, dans une seconde étape, pourrait
étre utilisé dans un réseau de cellules.

2.2.1 Distance de propagation

1l est trés difficile de préciser exactement la distance de propagation
utile & un émetteur-récepteur courte distance. En effet, elle dépend forte-
ment de 'environnement, ainsi que du type d’application. Les périphériques
d’ordinateur demandent des liens & trés courte distance, de l'ordre de 1 a
5 meétres. Les capteurs destinés & la sécurité, distribués dans une salle ou
dans une maison d’habitation, demandent une distance de 10 & 20 meétres.



24  CHAPITRE 2. ETUDE SYSTEME ET CAHIER DES CHARGES

L’atténuation géométrique dépendant fortement du milieu, la distance de
propagation est donnée pour une atténuation en champ lointain (a = 2)
et libre d’obstacles. Cette distance est comprise entre 1lm 4 100m et per-
met de répondre aux différentes applications tout en exigeant du récepteur
une dynamique raisonnable. Elle est de 55dB au minimal, soit 40dB dus &
Patténuation géométrique et 15dB de rapport signal-sur-bruit (SNR).

Il est évident qu’une information de la distance entre l’émetteur et le
récepteur permet de diminuer la puissance émise et de ce fait d’augmenter
Pautonomie du systeme. C’est pour cette raison qu’une sortie RSSI ” Recei-
ved Signal Strength Intensity ™~ est un atout important.

2.2.2 Débit de données et rapport cyclique

Le débit d’informations transmis peut varier considérablement selon
Papplication. Un détecteur de fumée doit transmettre une seule informa-
tion par seconde avec une faible probabilité d’erreur tandis qu’un appareil
auditif a besoin d’environ 20kbit/s pour rendre possible une transmission
de la parole. L’émetteur-récepteur est donc congu pour des débits impor-
tants de 'ordre de plusieurs dizaine de kbits/s. Les tres faibles débits sont
transmis par salves afin de réduire la consommation. Par conséquent, le
temps d’enclenchement doit &tre trés rapide (environ 1ms), afin de réduire
le temps d’établissement de la liaison. Cette solution permet un rapport cy-
clique entre le temps d’enclenchement et le temps de veille de 1/10 & 1/1000
selon le type d’application.

2.2.3 Volume a disposition et fréquence de travail

Le volume & disposition est une des limitations principales 4 1’obten-
tion de liens haute fréquence performants. Sa diminution réduit proportion-
nellement le gain de l’antenne (voir Equ. 2.3). Un volume de 10cm? est
une grandeur caractéristique de ce type d’émetteur-récepteur. En fonction
de Vapplication, différentes formes peuvent &tre envisagées : un cube de
2.5cm de c6té, un parallélépipede de 10cm? par lcm de hauteur, etc. Il est
évident que toute augmentation de la fréquence de travail permet d’obtenir
un systéeme moins volumineux. La contrainte de performance se déplace en-
suite sur le circuit micro-électronique et plus particulieérement sur la tension
d’alimentation et la longueur des dispositifs (voir chapitre 3). Cependant,
une fréquence plus élevée que la longueur d’onde caractéristique du dis-
positif n’est pas nécessaire. L’antenne devient directive, des zones d’ombre
apparaissent et la flexibilité de configuration du systéme est perdue [28].
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| Norme | Bande de fréquence | Prodmax |
I-ETS 300 220 | 26.957TMHz - 27.283MHz | 10dBm
I-ETS 300 220 | 40.660MHz - 40.700MHz | 10dBm
I-ETS 300 220 | 433.05MHz - 434.79MHz | 10dBm
FCC 15.243 902MHz - 928MHz -1.2dBm
I-ETS 300 440 2.4GHz - 2.5GHz 10dBm

TAB. 2.1 - Spécifications de bandes fréquencielles 4 faible consommation.

Pour permettre certains degrés de liberté dans la conception d’un systéme
3 trés faible consommation, les bandes ISM (Industrial Scientific and Me-
dical) s’imposent en Europe. Elles ne sont pas canalisées et leur utilisation
n’est pas soumise au paiement d’une licence. Elles sont régie par la norme
I-ETS 300 220 (voir Tab. 2.1); la puissance rayonnée maximale est limitée
4 10dBm. La figure 2.2 représente la puissance maximale émise par un
émetteur dans les bandes ISM. Les niveaux des ”spurious® lors de ’émission
ou de la réception sont également représentés.

20
’ <4——Bande ISM
g )
a -20 A1
3 . —
g 4 ]'émission
S 40 - . s S
2 | —
& a la réception
80 ] Spurious maximaux autorisés

10 100 1'000 10'000
Fréquence [MHz]

FiG. 2.2 — Puissance rayonnée autorisée dans les bandes ISM (I-ETS 300
220) ainsi que les ”spurious“ maximaux autorisés & 1’émission et a la
réception.

La bande choisie est celle des 434MHz. A plus basse fréquence, le gain
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des antennes devient trop faible tandis qu’a plus haute fréquence, (910MHz
et 2.4GHz) la technologie CMOS-D 0.5um n’est pas assez fine pour travailler
avec des tensions d’alimentation aussi faible que 1V. A 434MHz, la longueur
d’onde A est de 69cm et kg = 9. Pour une dimension caractéristique de
Pantenne de R = 2.5c¢m, le gain maximal théorique (voir Equ. 2.3) est de
-3dBi. En réalité, des gains de -6 & -7dBi ont été mesurés pour différentes
antennes de 10cm® de volume [28].

2.2.4 Source d’énergie et autonomie

Le but de cette these est de développer des circuits intégrés haute fré-
quence a trés faible tension d’alimentation. Une pile bouton standard fonc-
tionne entre 1.5V lorsqu’elle est neuve et environ 1V en fin de vie [19]. Les
différents blocs doivent donc également fonctionner sous cette faible tension
d’alimentation. La solution consistant & introduire un élévateur de tension
de 1V vers 3V n’a pas été retenue. En effet, avec le "down-scaling® des
technologies MOS sub-micronique, la tension d’alimentation maximale di-
minue (voir Fig. 2.3). Selon les prospectives de la SIA, elle atteindra 1.2V en
2004 pour une technologie 0.13um [32]. Un des buts de cette these est donc
de réaliser des circuits fonctionnant sous faible tension d’alimentation afin
d’envisager des topologies de circuits exploitables dans un proche avenir,
c’est & dire pour des technologies inférieures & 0.18um.

VDD max s
2 3 1) EM-Marin 1pm
T 4) 5) 2) AMS-Thesys 08p,m
y 6) 3) Alcatel-Mietec 0.7um

7 4) Alcatel Mietec 0.5um

10

LaLinl

Tension {V]

1 05 Vro 5) AMS-Thesys 0.35um
: Voo S ) [©UMC0.25pm
1 7) TSMC 0.18um

0.1

e
P
o

Longueur des transistors MOS [um]

Fi1G. 2.3 - Evolution de la tension d’alimentation maximale Vppmax €t de
la tension de seuil Vg en fonction de la longueur du dispositif MOS.
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Idéalement, une autonomie d’une dizaine d’années est attendue pour un
capteur distribué. Pour un rapport cyclique de 1/100 et une capacité d’en-
viron 1Ah (pile bouton inférieure 3 1.5V), la consommation de ’émetteur-
récepteur doit étre en moyenne de 1mA lors de son utilisation. En supposant
une consommation identique & I’émission et a la réception ainsi qu'un temps
de fonctionnement en récepteur et en émetteur du méme ordre de grandeur,
la puissance émise ne peut pas dépasser ImW (0dBm). Il est évident qu’en
fonction de I'application, du protocole et de la durée de vie, ces ordres de
grandeurs peuvent varier d’un facteur 10. C’est pour cette raison et dans
le but d’améliorer la souplesse du circuit, qu'un réglage de la puissance de
sortie sur une gamme de 10 & 20dB est nécessaire.

2.3 Choix technologiques

Les technologies & disposition pour réaliser un lien haute fréquence sont
Parséniure de gallium, le bipolaire, le bi-CMOS ainsi que le CMOS analo-
gique ou digital. Il est évident que le choix d’une technologie CMOS digitale
pénalise la conception de circuits intégrés analogiques et haute fréquence.
Les principaux désavantages du CMOS digital par rapport & une technologie
bipolaire analogique sont les suivants :

1. un bruit 1/f dominant jusqu’a des fréquences proches de 1IMHz,
2. une densité spectrale de bruit blanc élevée (électrons chauds [33]),

3. un "mismatch“ non-négligeable (jusqu’a + 10% pour un transistor en
faible inversion de 10um? utilisé dans un miroir de courant),

4. un rapport g,,/I dégradé en fonction du facteur de pente n et du
mode d’opération du transistor,

5. une fréquence maximale de travail réduite en faible inversion,

6. des composants passifs sans grande précision en valeur absolue (+ 30%
pour les résistances),

7. des capacités & trés faible densité (métal-métal) ou non-linéaires (ca-
pacité MOS).

L’utilisation d’une technologie CMOS digitale impose donc, en plus des
contraintes systémes telles qu’une faible figure de bruit ou une dynamique
importante, des boucles de contre-réaction afin de compenser les effets des
"mismatch® et des imprécisions des composants. Cependant, une technolo-
gie CMOS offre aussi de nombreux avantages. Sa disponibilité est grande,
son coiit est faible et la migration sur des technologies plus fines est ra-
pide. Avec beaucoup de souplesse, il est possible d’intégrer a la fois des
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fonctions digitales et des fonctions analogiques. Une fois la démonstration
de blocs analogiques haute fréquence réalisée, il est possible d’envisager un
circuit intégré comprenant a la fois le protocole et la transmission hert-
zienne. Pour terminer, le développement d’un émetteur-récepteur CMOS a
trés faible consommation correspond tout & fait & un travail de prospection
et d’innovation.

2.4 Choix architecturaux

Dans cette section, les différentes architectures de récepteurs haute fré-
quence sont rapidement décrites. Les caractéristiques des circuits super-
hétérodyne précedent celles des récepteurs & super-réaction, & conversion
directe et quasi-directe. Les contraintes de consommation liées & la réjection
de la fréquence image sont également discutées.

2.4.1 Super-hétérodyne

La figure 2.4 représente une architecture super-hétérodyne. Le signal
d’entrée est pré-filtré, puis converti en plus basse fréquence. Sa sélectivité
est augmentée par un filtre passif externe au circuit intégré, puis, le signal
est converti en trés basse fréquence ou les opérations de démodulation ont
lieu.

>
Lo ~~
N X
10.7MHz

R

» .:‘ > L TIMHz i

FiG. 2.4 - Principe d’'un démodulateur super-hétérodyne.

Les performances d’une telle architecture sont excellentes. Les problémes
de réjection du LO sur I'entrée RF ou de fréquence image sont résolus simul-
tanément. Le choix de la fréquence intermédiaire est un compromis entre la
sélectivité du canal et la réjection de la fréquence image. Pour des raisons
d’encombrement et de prix, les fréquences intermédiaires sont souvent de
10.7MHz ou de 71MHz [34]. Le nombre de composants externes ainsi que la
consommation en courant sont importants. Par exemple, 'usage de filtres
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passifs & des fréquences proches de 10MHz impose des niveaux d’impédance
de P'ordre de 3002 qui, naturellement, coitent en consommation.

2.4.2 Super-réaction

Le principe de la super-réaction est d’injecter un signal modulé en am-
plitude (OOK) en provenance d’une antenne sur un oscillateur accordé a la
fréquence & démoduler {25],[40]. La consommation d’un tel systéme est rela-
tivement faible, les seuls noeuds haute fréquence nécessaires dans la chaine
de réception étant ceux d’un étage d’isolation et du filtre sélectif.

5 oA

K
~~

X

BF

2

&R

Fi1G. 2.5 — Principe d’un démodulateur & super-réaction.

Cette solution souffre néanmoins de différents problémes qui limitent ses
performances. Sa démodulation est basée sur un échantillonnage de ’am-
plitude du signal d’entrée. Sa bande passante équivalente haute fréquence
est au minimal 5 fois plus élevée que le débit de données. La sensibilité
intrinséque du dispositif est donc dégradée d’environ 7dB [25]. De plus, au-
cune publication ne démontre la faisabilité d’un asservissement de fréquence
satisfaisant. La solution retenue consiste a dégrader le facteur de qualité
pour augmenter la bande passante du filtre équivalent et pour tolérer des
dispersions sur les éléments du filtre sélectif.

En conclusion, cette solution peut étre intéressante, particulierement
dans un milieu sans perturbateur. Elle est cependant trop limitative : ’OOK
est le seul type de modulation utilisable et les canaux adjacents doivent
étre éloignés. Dans un environnement ou méme les bandes ISM tendent a
se normaliser, la super-réaction va probablement rester marginale.

2.4.3 Conversion quasi-directe & suppression d’image

Une architecture 3 conversion quasi-directe et & réjection d’image est
présentée sur la Fig. 2.6. Aprés sélection de la bande et amplification, le
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signal est transposé & une fréquence proche de la bande de base. Dans ce
cas, et afin de garder une information qui distingue les fréquences positives
(supérieures a la fréquence de loscillateur local) des fréquences négatives
(inférieures & la fréquence du LO), il est nécessaire de multiplier le signal
par deux signaux en quadrature (I et Q). La différence de phase des signaux
basse fréquence est porteuse de cette information.

[ ¥
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Fic. 2.6 — Démodulateur de Weaver & réjection d’image [34].

Afin d’éviter les problémes de bruit 1/f et les modulations & basse
fréquence (< 10kHz), le signal n’est pas transposé directement en bande
de base. Sa fréquence intermédiaire est comprise entre 100kHz et 1MHz
et la sélection du canal peut s’effectuer par un filtrage passe-bande ou
par des filtres complexes [35]. Cependant, di au léger décalage fréquentiel,
la fréquence image est également présente dans les signaux filtrés basse
fréquence. C’est pour cette raison qu’il est nécessaire de la supprimer. Cette
opération est effectuée par les deux mélangeurs BF commandés par un LO
basse fréquence en quadrature (LO BF). Pour terminer, le sommateur per-
met de sélectionner la bande de fréquence supérieure ou inférieure & la
fréquence du LO.

Une précision concernant les modulations basse fréquence doit étre ap-
portée. Les changements environnementaux du récepteur, tels qu’une main
qui s’approche d’une souris d’ordinateur, font varier les caractéristiques glo-
bales du systeme. Par exemple, l'isolation entre ’oscillateur et I’antenne
n’est pas parfaite et varie avec 'environnement ; une composante trés basse
fréquence peut moduler le point de polarisation en sortie des mélangeurs.
C’est pour cette raison que le filtrage passe-haut est nécessaire.

Le principal inconvénient lors de l'utilisation d’une réjection d’image
intégrée pour un récepteur a trés faible consommation est ’appariement
nécessaire entre les signaux I et Q. En effet, le taux de réjection de la
fréquence image (Image Rejection Ratio TRR) est lié aux erreurs relatives
d’amplitude AA/A et aux erreurs de phase A¢ entre les deux signaux basse
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fréquence avant leur addition (soustraction) [34]. En supposant que les er-
reurs d’amplitude et de phase sont réparties aléatoirement entre I’oscillateur
local haute fréquence, les différentes chaines de gain et de filtrage et 'oscil-
lateur basse fréquence, on obtient :

(AA/A)® + (Ag)®
4

A¢ = /Z(A@f et AAJ/A= /Z(AAi/Aif (2.10)

ou A¢ est en radian et vaut 0 pour deux signaux I et Q parfaitement
déphasés de 90°, tandis que l'indice ¢ permet de distinguer chaque source
d’erreur en amplitude et en phase. La Fig. 2.7 représente le taux de réjection
de la fréquence image en fonction de ’erreur de phase A¢, pour quelques
valeurs particuliéres de I’erreur relative d’amplitude AA/A. Pour un systéme
a courte distance, 'IRR doit étre dans le pire des cas de 55dB (40dB pour
latténuation géométrique et environ 15dB de rapport signal-sur-bruit).

IRR = (2.9)

0

-60 ——rrrrr

0.01 0.1 1 10
Erreur de phase [°]

F1G. 2.7 - Effet d’une erreur relative d’amplitude AA/A ou erreur de phase
Ad¢ en degré sur le taux de réjection (IRR) en dB de la fréquence image.

Cette solution n’a pas été retenue, les contraintes sur la consommation
du LO étant trop importantes pour garantir une réjection de l'image suffi-
sante. Cependant, en cas de tres faible consommation, si des réjections de
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20 & 30dB de la fréquence image sont acceptables, cette solution peut étre
intéressante. C’est d’ailleurs pour cette raison que le modulateur utilisé &
Pémission est basé sur ce principe (voir chapitre 6). '

En conclusion, il est évident qu’une distribution fréquentielle des ca-
naux de transmission libérant les fréquences images permet de simplifier
P’architecture en utilisant un seul des canaux de démodulation. Les seuls
inconvénients sont une augmentation de la figure de bruit de 3dB et un
doublement de la probabilité de perturbation.

2.4.4 Conversion directe

La conversion directe (voir Fig. 2.8) translate la bande de fréquence mo-
dulée directement en bande de base. Comme dans le cas de la conversion
quasi-directe, 'information sur les fréquences supérieures et inférieures au
LO est contenue dans la phase des signaux basse fréquence. Cette architec-
ture est trés attrayante du point de vue de la consommation. Le nombre de
noeuds HF est réduit au strict minimal, soit ceux de lamplificateur faible
bruit, de Voscillateur local et du synthétiseur de fréquence. En bande de
base, des filtres intégrés permettent de sélectionner le canal.

A~
— /\/
e
1
~C o Data
YR DEMOD —»»
X N
Q
~
—p N
~

Fi1G. 2.8 — Principe d’un démodulateur & conversion directe.

Les problemes de cette architecture et de son implémentation en tech-
nologie CMOS sont biens connus [36]. Citons principalement :

1. la dégradation de la sensibilité du récepteur due au bruit 1/f,

2. les problémes de modulation basse fréquence générés par les change-
ments de 'environnement,

3. le couplage & la réception de l'oscillateur local sur 'entrée RF (”spu-
rious LO leakage“) qui induit des ”offsets,

4. I'augmentation du bruit de phase de l'oscillateur LC causé par les
effets paramétriques du bruit 1/f [37],
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5. les couplages lors de ’émission entre ’amplificateur de puissance et
Poscillateur local.

L’effet du bruit 1/f dans la chaine de réception et plus particuliérement
dans les mélangeurs sera étudié au chapitre 4. Une modulation libérant la
partie centrale du spectre résout les trois premiers problémes simultanément
[38]. C’est pour cette raison qu'une modulation FSK & grand rapport de
déviation de fréquence Af sur débit D est préconisée (voir Fig. 2.10). Le
couplage entre 'oscillateur local et ’amplificateur de puissance peut générer
des instabilités lors de I’émission ; la configuration du circuit intégré lors de
son layout doit donc étre réalisée avec précaution afin de les éviter.

La démodulation en conversion directe d’un signal FSK ne souffre pas
aussi fortement des problémes liés & la qualité de la quadrature entre les
signaux I et Q. En rappelant que le taux d’erreur erpsk est fonction du
rapport signal-sur-bruit selon la relation suivante [38] :

€EFSK = % -erfc ;;—l]: avec SNRy=10-log (I;l;) (2.11)

ou Py, est la puissance regue du signal, Py est la puissance de bruit
intégrée sur la largeur de bande totale Py = 1.6 - D et SNRy est le rap-
port signal-sur-bruit minimal. Pour mémoire, erfc est la fonction d’erreur
complémentaire [38]. Il est ensuite possible de calculer la dégradation du
rapport signal-sur-bruit en fonction des erreurs relatives d’amplitude AA/A
et des erreurs de phase A¢ :

SNR AA
SNR =20"log [(1 - 7) - cos (AqS)] (2.12)

La Fig. 2.9 décrit la perte de rapport signal-sur-bruit en fonction de
I'erreur de phase A¢, pour quelques cas particuliers d’erreur relative d’am-
plitude AA/A. Pour une erreur de phase de £20° et d’amplitude de £10%,
le SNR n’est dégradé que de 1.5dB. La robustesse de cette architecture face
aux erreurs de phase et d’amplitude ainsi que le nombre réduit de noeuds
haute fréquence sont idéaux pour la réalisation d'un émetteur-récepteur
intégré et a faible consommation.

2.5 Cahier des charges

Pour conclure ce chapitre, cette section présente le cahier des charges
d’un émetteur-récepteur & conversion directe pour la bande ISM des 434MHz.
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F1a. 2.9 — Effet d’une erreur relative d’amplitude A4/4 ou de phase A¢ sur
la dégradation du rapport signal-sur-bruit lors d’une démodulation FSK.

La technologie choisie est la CMOS-D 0.5um d’Alcatel-Mietec [39)].

Débit

Régulation des offsets

/ Imperfections du quartz

v 1 I 1 >
<20KkHz 30kHz 120 kHz > f [kHz]
2.Af=200kHz

< »
< »

F1G. 2.10 - Répartition spectrale en FSK 4 large taux de modulation.

Le type de modulation est la FSK a large déviation de fréquence. A f est
de 100kHz et le débit D maximal est d’environ 20kbits/s. Le rapport entre
la déviation de fréquence et le débit est de 5, afin de libérer la partie centrale
du spectre. De plus, comme le montre la figure 2.10, cette partie du spectre
peut étre utilisée au niveau systéme du récepteur. Les points de polarisation
sont réglés avec des constantes de temps inférieures & 100us. Les tolérances
(£30ppm) et leffet de vieillissement (£50ppm) du quartz sont compensés
par 'augmentation de la largeur de bande des filtres basse fréquence (60kHz
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au lieu des 20kHz nécessaires). Ceci se réalise au détriment de la sensibi-
lité (5dB), mais en offrant une insensibilité aux éléments extrinséques de
+100ppm.

1.74 MHz
< 500KkHz .

. Ll =
433.67 | 17 434.67 £ [MHz]
434.79
Fréquence SAW

(433.92 MHz)

FiG. 2.11 - Répartition spectrale des canaux dans la bande ISM.

Le cahier des charges au niveau systéme d’un émetteur-récepteur dans
la bande ISM des 434MHz peut donc étre résumé 4 ’aide du tableau 2.2. Un
nombre de canaux idéal de quatre permet suffisamment de souplesse pour
des applications & plusieurs périphériques. Ces derniers, espacés de 500kHz,
doivent étre répartis de maniére & éviter la fréquence centrale de la bande
ISM (voir Fig. 2.11) et I'utilisation abusive de modulateurs & SAW.

Technologie CMOS-D Mietec 0.5um
Fréquence de travail Bande ISM des 434MHz
Type d’architecture Conversion directe
Type de modulation FSK avec Af / D=5
Référence de fréquence Quartz
Puissance maximale 10 dBm
Nombre de canaux 437

Tension d’alimentation 142V
Consommation en réception 1 mA

Débit 20 kbits/s
Distance 14100 m

TaB. 2.2 — Spécifications systeme d’un émetteur-récepteur courte distance.

2.5.1 Récepteur

En appliquant la formule de FRIIS (Equ. 2.2), la figure de bruit minimale
du récepteur peut étre calculée [41] :



36 CHAPITRE 2. ETUDE SYSTEME ET CAHIER DES CHARGES

NFpmin = 152+ Prag[dBm] - 10 - log(B[Hz]) (2.13)
+10-log(DPF - 7,) — 20 - log (’"";””) _ SNR

En supposant une puissance rayonnée par la station de base de Pryq =
0dBm, une largeur de bande des filtres basse fréquence I et Q inférieure a
100kHz, un facteur de dépolarisation de 1/2, un gain d’antenne de -15dBi,
une distance maximale de 100m et un rapport signal-sur-bruit de 15dB,
la figure de bruit minimale du récepteur complet est de NF,,;, = 25dB.
Cependant, la figure de bruit du circuit électronique, en particulier ses étages
d’entrée, doit étre d’environ 20dB. En effet, 2 & 3dB sont perdus lors de
P'utilisation d’un filtre & ondes de surface et 1 4 2dB lors de I’adaptation
d’impédance. Un filtre & onde de surface (SAW) est nécessaire & ’entrée du
circuit intégré. En effet, des puissances de 20dBm sont possibles dans une
bande de fréquence inférieure & 10MHz de la porteuse.

I | Label | Valeurs |
Figure de bruit minimale NF..in 20 dB
Dynamique libre d’interférence SFDR 55 dB
Niveau de bruit @ B = 60kHz, SNR=0 | MDS | -105 dBm
Point d’intersection du troisieme ordre I1P3 -22 dBm
Impédance d’entrée Z; 500

TaB. 2.3 — Spécifications de la figure de bruit, de 'IIP3 et de la dynamique
libre d’interférence du récepteur.

Le tableau 2.3 résume les spécifications du récepteur. La dynamique libre
d’interférence est de 55dB (40dB d’affaiblissement de propagation et 15dB
de SNR). Globalement, 'impédance d’entrée est de 50Q afin de faciliter la
caractérisation et le réseau d’adaptation avec les antennes.

Les filtres ¢,,C passe-bande du 8me ordre ont une réponse de Bessel.
En effet, lors de la démodulation FSK, I'information est contenue dans la
différence de phase entre les deux signaux I et Q en bande de base. Le
filtre passe-bas est du 5éme ordre afin de rejeter le canal adjacent de 55dB
tandis que le filtre passe-haut est du 3éme ordre. Une indication RSSI de la
puissance du signal et 'utilisation du récepteur afin de démoduler de ’'O0OK
(sans réjection d’image) sont également implémentées.
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2.5.2 Emetteur

Pour Pémission, 'amplificateur de puissance doit posséder un rende-
ment aussi élevé que possible, sa puissance de sortie devant &tre d’environ
0dBm sous 1V de tension d’alimentation. Le réglage de la puissance per-
met d’améliorer la durée de vie d’une cellule distribuée. Une gamme de
régulation de 20dB, par pas de 3dB & l'aide d’un mot digital par exemple,
est donc indispensable. Comme sa consommation en courant dépend forte-
ment de la puissance de sortie, il n'est pas trés utile de la fixer. Cependant,
un courant moyen maximal de 10mA est & peu pres la limite de ce que peut
fournir une pile bouton.

Le spectre généré doit étre a phase continue afin de diminuer la densité
spectrale de puissance hors de la bande de modulation [38]. Pour terminer,
le synthétiseur de fréquence doit étre le méme que celui utilisé 4 la réception
afin de réduire la surface du circuit intégré.

2.5.3 Synthétiseur de fréquence

Bien que le synthétiseur de fréquence ne soit pas décrit dans cette
thése, son cahier des charges est brievement mentionné pour des raisons de
cohérence [26]. Ses contraintes sont inférieures & celles d’un récepteur GSM.
Le bruit de phase de son oscillateur L(Af) doit étre suffisamment faible
pour éviter une conversion du signal adjacent [34]. Dans le cas extréme
d’un faible signal dans la bande a démoduler et d’un fort signal sur le canal
adjacent, la condition suivante doit étre respectée [41] :

1

)< =——

(2.14)

L(A faq;) est le bruit de phase a la fréquence du canal adjacent, B =
200kHz la largeur de bande des filtres I et Q et 10 - log(DR) = 55dB la
dynamique. A 500kHz de décalage de la porteuse, le bruit de phase ne doit
donc pas dépasser -108dBc/Hz. Enfin, la tension créte fournie par 'oscil-
lateur LC est d’environ 100mVp et la charge capacitive des mélangeurs ne
doit pas dépasser 100fF. Ces contraintes sont importantes car elles lient le
synthétiseur de fréquence au démodulateur.

2.5.4 Répartition du budget de consommation

Afin d’atteindre une consommation maximale de 1mA lors du fonction-
nement en récepteur, la puissance consommeée a été initialement distribuée
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selon le tableau 2.4. Pour déterminer la consommation de chaque bloc, le
nombre de noeuds haute fréquence ainsi que la dynamique nécessaire (par
exemple dans les filtres) ont été estimés grossierement. Ce tableau doit étre
comparé avec celui de la figure 7.19 qui décrit la répartition de puissance,

une fois le prototype réalisé.

Amplificateur et mélangeurs | 200 pA | 20%
Oscillateur LC 200 A | 20%
Déphaseur actif 200 pA | 20%
Diviseur de fréquence 200 uA | 20%
Filtres 100 A | 10%
Limiteurs, démodulateurs,.. | 100 zA | 10%

[ Total [ TmA ]100% ]

TAB. 2.4 — Répartition initiale du budget de consommation.




Chapitre 3

Limites technologiques

Ce chapitre décrit les limitations d’une technologie CMOS lors de son
utilisation & haute fréquence et pour un budget de consommation restreint.

Dans une premieére partie, le choix qui consiste & soulager les noeuds
capacitifs internes par des inductances est discuté. Dans une seconde section,
la consommation nécessaire & garantir une dynamique libre d’interférence
est calculée pour différentes structures.

En troisiéme partie, la limitation du facteur d’inversion dfi & la faible ten-
sion d’alimentation est présenté. La quatrieme section décrit les limitations
fréquencielles du dispositif MOS ainsi que le facteur d’inversion optimal
duquel un gain en tension suffisant est obtenu.

En conclusion, des facteurs de mérite technologiques sont proposés. De
plus, il est démontré que la consommation de circuits haute fréquence est
principalement liée & la fréquence de travail, et non pas & la dynamique
nécessaire au signal.

3.1 Utilisation de composants inductifs

Afin de réduire la consommation du circuit, les niveaux d’impédance
doivent étre plus élevés que les habituels 50€). L’utilisation de composants
inductifs & haut facteur de qualité est une solution & priori intéressante pour
diminuer la consommation d’un circuit haute fréquence.

39
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3.1.1 Charges capacitives ou résonantes

Lors de la conception d’un amplificateur & faible bruit ou d’un pré-
amplificateur de puissance, trois solutions existent pour augmenter le nivean
d’impédance :

1. réduire au maximum la charge capacitive de chaque noeud interne,

2. sortir du circuit intégré pour utiliser des inductances externes & haut

facteur de qualité,
3. utiliser des inductances intégrées.

La solution consistant & intégrer des inductances & 430MHz n’a pas été
retenue. En effet, le facteur de qualité est particulierement faible (Q < 4) et
la surface occupée importante [43]. Comparons les deux autres possibilités.
Dans le premier cas, le niveau d’impédance Ziyy s’écrit & 1'aide de la charge
capacitive interne Cj, de la maniére suivante

1
W Cint

| Zing| = (3.1)

Dans le second cas, lors de I'utilisation d’une inductance de facteur de
qualité @ résonnant i la fréquence w et pour un niveau de capacité externe
Cext, On obtient

I
W - (Cext + Cint)

Cint comprend la charge des lignes internes et celle des transistors actifs
tandis que Cext comprend la charge capacitive due au pad, au boitier et au
peb. 11 est donc évident que l'utilisation d’une charge interne est justifiée
du point de vue consommation si la condition suivante est respectée :

| Zext| = (3.2)

C'ext
Q-1

Il est possible d’obtenir des capacités intégrées de I’ordre de 200{F (100fF
de surface active et 100fF de ligne capacitive), et cela méme dans le cas de
circuits relativement complexes oit de nombreux blocs doivent étre inter-
connectés [37]. Une charge capacitive de ligne de 100fF correspond & une
ligne d’environ 100um de long. A contrario, l'utilisation de boitier standard
(2pF), de pad (0.5pF) et de pcb (2pF) a comme conséquence des capacités
Coext = 5pF'. Pour utiliser un élément inductif qui permet d’élever le niveau
d’impédance externe au niveau de celui obtenu dans le circuit intégré, un
facteur de qualité ) supérieur & 25 est nécessaire.

Cint S (3.3)
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3.1.2 Eléments inductifs & haut facteur de qualité

La réalisation, a I'aide de composants standards, d’un facteur de qualité
de 20 4 40 est envisageable. Analysons les avantages et les inconvénients de
cette solution.

Avantages

1. A chaque utilisation d’une inductance, un filtre passe-bande apparait,
ce qui améliore la réjection des signaux aux harmoniques de la por-
teuse.

2. Le layout et les capacités de lignes sont moins critiques car ils in-
fluencent peu la charge capacitive totale.

3. Les transistors peuvent avoir une surface importante, ce qui diminue
les effets du bruit 1/f et les mésappariements.

Inconvénients

1. Chaque noeud interne haute fréquence doit étre soulagé par une in-
ductance si la taille des transistors est augmentée. De plus, cette solu-
tion n’est pas toujours réalisable. Par exemple, le noeud interne d’un
mélangeur ne peut pas étre sélectif. Dans ce cas, sa consommation
sera importante.

2. Le nombre de pads va faire augmenter simultanément la surface du
circuit intégré et son coiit.

3. Le méme circuit ne peut pas étre utilisé simultanément pour plusieurs
bandes de fréquence (multi-bande).

4. Avec un grand facteur de qualité, il faut asservir précisément la fréquence
de résonance, ce qui implique de la mesurer et de ’ajuster pour chaque
noeud afin de compenser ses tolérances, les dérives thermiques et les
effets du vieillissement.

3.1.3 Capacités internes

La solution consistant a n’utiliser aucun élément inductif externe se jus-
tifie d'un point de vue consommation (voir Equ. 3.3). En voici les avantages
et les inconvénients.
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Avantages

1. La surface utilisée pour les blocs haute fréquence est faible et les cofits
associés sont réduits.

2. La diminution du nombre de pads et du nombre de composants ex-
ternes réduit considérablement les effets de couplage entre les différents
blocs fonctionnels.

3. Un circuit multi-bande peut facilement étre envisagé, la seule contrainte
étant une bande passante suffisante aux noeuds haute fréquence.

4. La complexité est réduite; par exemple, aucun asservissement de la
fréquence de résonance d’un circuit LC & facteur de qualité élevé n’est
requis.

Inconvénients

1. La taille des transistors est réduite, ce qui a pour conséquence un
niveau de bruit 1/f ainsi que des offsets élevés.

2. Lors de la conception du circuit intégré, toutes les lignes capacitives
parasites doivent étre estimées avec précision.

3. Le manque de sélectivité dans la chaine de démodulation empéche une
bonne réjection des signaux présents sur une des harmoniques de la
porteuse.

3.1.4 Synthese

Le choix d’une technologie CMOS digitale et ses implications sur le type
de modulation sont guidés par la réalisation d’un lien courte distance a
faible cofit. La réduction du nombre de composants externes suit donc cette
ligne de conduite. Aucune inductance externe n’est utilisée, excepté dans les
circuits d’adaptation et pour réduire le bruit de phase de oscillateur local.

Cependant, une solution de type flip-chip, & la place d’un boitier stan-
dard, permet de diminuer le niveau de capacité externe autour de 1pF.
Dans ce cas, une consommation similaire & celle obtenue avec des capa-
cités internes de 200fF serait atteinte pour des facteurs de qualité de 6.
La sélectivité serait améliorée, tout en supprimant des asservissements en
fréquence fastidieux. Malheureusement cette solution augmente les coiits de
fagon importante.
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3.2 Consommation liée a la SFDR

Afin de déterminer la limite supérieure de linéarité ou la dynamique
d’un systéme, différentes notions sont utilisées dans la littérature [34],[44].
Les relations simplifiées reliant le point de compression 4 1dB, le taux de
distorsion ou le point d’intersection du troisieme ordre sont décrites dans
Pappendice A.

3.2.1 Dynamique libre d’interférence SFDR

Le calcul de la dynamique libre d’interférence (SFDR) de différentes
structures couramment utilisées en électronique intégrée est effectué dans
Pappendice A. La SFDR est la dynamique la plus stricte utilisée en concep-
tion de circuit de télécommunications. Elle définit le rapport entre : 1) le
niveau auquel le produit d’intermodulation d’ordre trois atteint le niveau de
bruit, et 2) le niveau de bruit dans une largeur de bande donnée (SNR = 1).
Le tableau 3.1 récapitule les principaux résultats obtenus pour un transistor
MOS en faible inversion, une paire différentielle en faible inversion, en forte
inversion ou fortement dégénérée par une résistance (voir Fig. 3.1).

b | ®)

{ I-1, } { I, T
Xl—’ 2R )—l Xl_' R R W
9 9r 7

F1G. 3.1 — Schéma de trois structures calculées : a) paire différentielle en
faible et en forte inversion, b) paires différentielles fortement dégénérées.

@

X11p3 est la tension d’entrée efficace unipolaire au point d’intersection
du troisiéme ordre. Sy n est la densité spectrale de tension de bruit efficace
et unipolaire ramenée sur la grille, tandis que Vi est sa tension de bruit
intégrée sur une largeur de bande B. I est le courant de polarisation total
des différentes structures, n le facteur de pente, Ur = kT'/q la tension ther-
modynamique et IC le facteur d’inversion d'un des transistors de la paire
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TAB. 3.1 — Point d’intersection du troisiéme ordre Xyps, densité spectrale
de bruit normalisée Sy et dynamique libre d’interférence normalisée.

différentielle au point de repos. La dynamique libre d’interférence (SFDR
en dB) est liée & X rp3 et Vi par la relation suivante (voir Equ. A.28) :

2 Xirps\®
3 IOIOg( Vo )

3.2.2 Puissance minimale consommée

SFDR = (3.4)

Il est possible de définir un facteur de mérite qui lie la puissance consom-
mée P, le gain en tension A et la dynamique libre d’interférence de ces struc-
tures. Soit Pmin = VD Dmin - I 12 puissance minimale consommée nécessaire.
Si Vppmin = V2 Xr11ps - 4, il est possible de calculer Ppin'.

Le Tab. 3.2 représente le facteur de mérite Ppin/Pmin,o Obtenu pour
chaque structure, Ppin,0 étant la puissance minimale nécessaire & un tran-
sistor en faible inversion. Le transistor MOS en faible inversion a un facteur
de mérite meilleur que les paires différentielles en faible et en forte inversion.
En effet, les distorsions d’ordre deux ne sont pas prises en compte, la dyna-
mique libre d’interférence n’étant liée qu’au point d’intersection du troisiéme
ordre Xy;p3. Cela pénalise naturellement les structures différentielles (voir
appendice A).

!Le coefficient multiplicatif de Py;, n’est pas identique & celui calculé en [45]. E.
Vittoz évalue une dynamique liée au point de compression, tandis que Pp;, est donnée
par le point d’intersection du troisiéme ordre.
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Pmin Pmin/Pmin,O
7
MOS en faible inversion | /2n-kTB-A- (5{,@‘3& 1
2
Diff. en faible inversion 4n - kTB- A- (ﬁﬁf—a) 2/2
2
Diff. en forte inversion 4n\/g -kTB-A- (Kf,fvﬂ) \/ig
2
Diff. dégénérée sn\/ZE - kTB- A- (E‘L,zfa) s JE

TaB. 3.2 — Evaluation de la puissance minimale consommée pour un gain
en tension A et une largeur de bande B.

Les paires différentielles en faible et forte inversion ont un facteur de
mérite quasiment identique. Ce n’est pas le cas pour la paire différentielle
dégénérée. A partir de tensions RI, > 4Ur, sa figure de mérite devient
meilleure que celle de la paire différentielle en faible inversion. Ce gain
est toutefois limité & des tensions RI; < 200Ur (voir Fig. A.3). En ef-
fet, lorsque le produit RI, atteint cette limite, la notion de point d’in-
tersection du troisiéme ordre perd sa signification. En circuit intégré sub-

micronique cependant, la tension d’alimentation est généralement inférieure
a 200Uy = 5V.

3.2.3 Puissance réellement consommée

Il est évident que la puissance minimale calculée Pni, ne prend pas en
compte les effets liés, par exemple, 4 la tension de seuil Vg ou de saturation
Vsar des transistors. Sous trés faible tension d’alimentation, seules les paires
différentielles en faible inversion sont utilisables. Dans ce cas, la puissance
P consommée peut étre écrite (voir Tah. A.3) :

Voo 3.
= I, =4kTB- — -1
P Vbbb Iq U7 02

SEDR
10

(3.5)

Pour 1V de tension d’alimentation, 55dB de SFDR, et 60kHz de largeur
de bande, la puissance consommée est de P = 1.7uW. Comme on le verra
dans la section 3.5, la consommation de courant n’est pas limitée par la dy-
namique libre d’interférence du systeme. Elle est liée & la transconductance
nécessaire pour obtenir des gains en tension supérieurs & 'unité en présence
de capacités parasites en haute fréquence.
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3.3 Effets de la faible tension d’alimentation

3.3.1 Limitation du facteur d’inversion

La faible tension d’alimentation limite le facteur d’inversion lors de 'uti-
lisation de transistors MOS. Le circuit de la Fig. 3.2 est un des plus simples
que ’on puisse réaliser sous trés faible tension d’alimentation sans utiliser
des capacités de couplage [31]. La source de courant I,; vers la masse permet
de polariser le transistor en courant, tandis que 2 permet la régulation du
mode commun sur la grille du transistor.

Fi1a. 3.2 - Circuit simplifié pour la détermination du facteur d’inversion
maximal IC,,,; en fonction de la tension d’alimentation.

3.3.2 Plage de tension disponible

La tension Vpgse: nécessaire pour caractériser I’état du canal du tran-
sistor est fonction de la tension de grille Vi, de la tension de source Vs et
du facteur de pente n = 1.2 [49].

Vs (3.6)

Vo -V
VDSsatsz“VS:"G_n—ﬂJ"

ou Vg et Vg sont référencées & la tension de bulk. Vp est la tension de
pincement du canal et Vg la tension de seuil du transistor lorsque Vg est
nulle. La tension Vpgs.: maximale disponible dépend de la tension d’ali-
mentation Vpp et de la tension de saturation Vsa1 des sources de courant.
Dans le meilleur des cas, soit des transistors polarisés en faible inversion,
Vsar > 125mV.

Vop — V; 14+n
Vbssat = —DDn—TO ~Vsar:

(3.7)
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3.3.3 Facteur d’inversion maximal

La plage de tension Vpgse: (voir Fig. 3.3) est utilisée a la fois pour
fixer le facteur d’inversion IC du transistor et comme tension nécessaire
a la dynamique du signal. Le facteur d’inversion IC est 1ié au paramétre
Vpssat/ (2 Ur) par I’approximation suivante [45] :

2

1%
IC = [ln <1 +e2: U7 >] (3.8)

IC est inférieur & (In2)% = 1/2 pour des tensions Vpgse: négatives et
supérieur & 1/2 pour des tensions Vpgs.: positives. Pour Vpp = 1V, Vg =
0.65V, Vgar = 125mV et n = 1.2, la tension maximale Vpgger =2 60mV et
le facteur d’inversion vaut ICnax = 3. Il est donc évident qu’un modele de
transistor fonctionnant de faible & forte inversion est indispensable pour la
conception de circuit intégré & trés faible tension d’alimentation.

1'000.00 § 20
100.00 § [ 16
T 10.00 4 12 2
SN PR
0.10 E : Vear =125mV, n =12 - 04
] ‘ Vo =6500V, Uy =25mV
001 At g FromSO. Uromyv |
0.5 1 1.5 2 2.5

Tension d'alimentation [V]

Fi1G. 3.3 — Facteur d’inversion ICpax €t tension Vpg,e: maximale en fonc-
tion de la tension d’alimentation pour un transistor NMOS en technologie
Alcatel-Mietec 0.5um (n = 1.2 et Vpg = 650mV).

IC est utilisé pour décrire I’état d’inversion du canal du transistor lors-
qu’il est saturé. En effet, la tension Vpgses, qui correspond a la tension
de pincement en forte inversion, perd sa signification en faible inversion
(IC < 0.1) et en inversion modérée (0.1 < IC < 10).
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3.3.4 Facteur de mérite Vpg,u

La plage de tension Vpgsa: peut également étre considérée comme un
facteur de mérite technologique en fonction de la tension d’alimentation mi-
nimale disponible. Lorsque sa valeur tend vers zéro, les limites fréquencielles
du dispositif sont atteintes plus rapidement (voir section 3.4), la tension
créte maximale du signal tend vers Ur, et les points de repos doivent étre
asservis de maniere tres précise.

Toutes ces contraintes se relachent si la tension d’alimentation aug-
mente. Par exemple, pour 1pp = 1.6V, tout en gardant les autres pa-
rametres constants, la tension Vs, maximale est de 560mV, soit environ
10 fois supérieure a celle disponible sous 1V. ICnax vaut environ 120 et les
contraintes sur la conception diminuent fortement.

En dernier lieu, lors de la conception de circuits sous trés faible tension
d’alimentation, la tension Vpga: est faible. La réduction de mobilité due au
champ vertical est par conséquent négligeable [46]. C’est pour cette raison
que dans les développements qui suivent cet effet est négligé.

3.4 Limitations fréquentielles

Les limitations fréquencielles d’un transistor MOS peuvent &tre for-
mulées de différentes maniéres. La fréquence de coupure intrinséque du ca-
nal f., la fréquence & gain en courant unité fr ou la fréquence maximale
d’utilisation fmax sont définies ci-dessous.

3.4.1 Fréquence de coupure du canal f,

La fréquence de coupure intrinséque du canal est obtenue lorsque les
effets non quasi-statiques (NQS) du transistor apparaissent. Dans le modéle
. EKV [53] cette fréquence de coupure est liée 3 la constante de temps 7 du
dispositif par la relation suivante :

1 1 _ 3 uUr 1 IC k1,
fc—_ 7_“‘%__ L2 . 5 (39)

min Z-\/IC IC>»1.

1 est la mobilité des porteurs, Ur la tension thermodynamique et Lpiy,
la longueur effective minimale du transistor. En faible inversion, et pour
des transistors de longueur effective de 0.5um, la fréquence de coupure
intrinséque des transistors NMOS atteint 4.4GHz (voir Fig. 3.4). Cette
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fréquence est largement supérieure & celle de la bande ISM. C’est pour cette
raison que les effets NQS peuvent étre négligés en premiére approximation.

100
3
: fc /
S 10 3 ,7///
©
‘g‘ , p 430\1\/IHZ // /
§ M // ——
~§ ] / /“
: / "™\ A=10dB
0.01 v LI L] LA L L T T VITIT T ™1 rrrrr

0.01 0.1 1 10 100
Facteur d'inversion IC [-]

F1G. 3.4 - Fréquence de coupure du canal f., fréquence & gain unité fr
et fréquence maximale pour un gain en tension A de 10dB (Alcatel Mietec
0.5pm).

3.4.2 Fréquence i gain unité, fr

La fréquence a gain unité en courant fr est obtenue lorsque le rapport
en amplitude entre le courant de drain et le courant de grille est unitaire
[42]. Elle peut &tre calculée approximativement par :

Cox

fre m o \/n— min (3.10)
2r-Coy  TLgin __vIC IC>1
2 4 Cov /Lmin ’

3

Cox

gm représente la transconductance de grille et Cg, est la capacité totale
vue depuis la grille [42], comprenant & la fois la capacité intrinséque et
extrinseque de la grille. Cox est la capacité surfacique de grille et Cov la
capacité par unité de largeur parasite d’overlap grille-drain, grille-source et
grille-bulk du transistor.
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Contrairement au calcul de la fréquence intrinséque de coupure f., fr
n’est pas une constante en faible inversion. L’augmentation de la fréquence &
gain unité fr est proportionnelle & IC en faible inversion et proportionnelle
4 VIC en forte inversion (voir Fig. 3.4).

3.4.3 Fréquence maximale a gain en tension donné

Jr surestime la fréquence 3 laquelle le transistor peut travailler. En
effet, les capacités parasites de jonction sur le drain du dispositif ne sont
pas prises en compte. C’est pour cette raison que certains auteurs préferent
utiliser fmax [47]. Cette derniére est définie comme la fréquence & laquelle
le courant capacitif est égal au courant basse fréquence dans un transistor
monté en diode.

Finalement, la fréquence maximale de travail pour un gain en tension
donné est la plus importante [41]. La Fig. 3.4 décrit cette limite fréquencielle
simulée en fonction du facteur d’inversion pour un gain en tension de 10dB.

3.5 Calcul du facteur d’inversion optimal

Cette section décrit une méthode de dimensionnement détaillée dans un
rapport interne de ’'EPFL [46]. Elle permet, en fonction de la fréquence de
travail, du gain en tension nécessaire et de quelques valeurs technologiques,
un calcul du facteur d’inversion optimal pour une consommation de courant
minimale.

NMOS I
' - ‘ A'vin
i —lg{z %CW-W —LCL

FiG. 3.5 — Schéma de principe d’un amplificateur & source commune.

N
|
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3.5.1 Développement

Soit amplificateur & source commune de la Fig. 3.5. Si A représente le
gain en tension désiré, w la pulsation de travail et C, la capacité de charge,
on peut écrire :

_ _9nm ‘

A= o Co (3.11)

Ciot =Cw -W+Cr=Cr-(1+w) (3.12)
w c

avee W= et Wo= B;L; (3.13)

ol g, est la transconductance de grille, Cy la capacité de charge par
unité de largeur propre au transistor d’amplification et W sa largeur. En
admettant que le transistor soit saturé, la transconductance g,, est une
fonction du courant de drain Ip et du facteur d’inversion IC.

Ip w
gm = E-g(IC)—2-uCox-—L~~IC‘g(IC) (3.14)
1 est la mobilité des porteurs, Cox la capacité surfacique de grille, L
est la longueur du dispositif et g(IC) la transconductance normalisée. En
admettant que L = Ly, et en utilisant les équations (3.11) et (3.14), on
obtient :

w-IC-g(IC)=Q-(1+w) (3.15)
_w-A _2-uCox - Ur
avec Q= " et wo= I . Co (3.16)

wp est un facteur technologique indépendant de la fréquence. §2 est une
fréquence de travail normalisée. L’équation (3.14) montre que le courant Ip
est proportionnel & IC - w et & une constante technologique. A 'aide de
(3.15), on obtient :

1C-Q

IpecICw=h6)-1c-0

(3.17)

Minimiser la consommation de puissance est équivalent & minimiser Ip,
donc le produit IC - w. A aide de (3.17) on peut écrire :
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dic-w) _ _o 1C*-g(0)+Q
ac - (9(IC) - IC — Q)2

(3.18)

Le facteur d’inversion optimal IC,p: est minimal lorsque le terme de
droite de I’équation ci-dessus s’annule. Dans ce cas, IC,p; est lié a la fréquence
de travail normalisée Q2 selon I’équation suivante :

IC2, - g'(ICop) + Q=0 (3.19)

3.5.2 Résultats

Le facteur d’inversion optimal IC,, la largeur normalisée w,,: et le
courant de polarisation optimal Ip ..+ peuvent étre calculés 4 P’aide de I'ex-
pression de g(IC) = 2/(1 + 4y/1+ 4 - IC) selon les expressions suivantes :

2
ICop = (w/n I +0+ %) -3 (3.20)

Y
Wopt = 1+—Q (3.21)

ID,Opi =wo CL . nUT * Wopt * Icopt (322)

Notons que le facteur d’inversion optimal ICop, et la largeur norma-
lisée du dispositif w,p,; dépendent de la fréquence normalisée 2, laquelle est
indépendante de la capacité de charge Cp. Q est proportionnelle au facteur
technologique Cw + Limin/Cox. Ce dernier est un facteur de mérite impor-
tant lors de Vutilisation d’une technologie MOS. En effet, plus ce facteur
est petit et plus la consommation est réduite.

La Fig. 3.6 décrit I’évolution du facteur d’inversion ICoy, de la largeur
normalisée w,,; ainsi que du produit ICop; - Wope. Ce produit est intéressant
car il définit & une constante prés la consommation du courant Ip o, (voir
Equ. 3.22).

3.5.3 Asymptotes

Dans le développement ci-dessus, deux cas asymptotiques sont inté-
ressants :
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F1c. 3.6 — Evolution de ICop, Wope et du produit IC,p: - Wopt en fonction
de la fréquence normalisée .

1. Pour des valeurs de fréquence normalisée Q2 < 1, le transistor est po-

larisé 4 son maximum de g,,/Ip, c’est-a-dire en faible inversion. La
charge capacitive totale Cio: est dominée par la capacité de charge
CL, car wops — 0. Le courant de polarisation Ip op: est calculé ap-
proximativement par la relation suivante :

w-A
Wo

Ipopt = wo-Cp-nUr-Q rappel Q= (3.23)

w~CL‘nUT-A

1R

Le courant consommé est proportionnel & la pulsation de travail w,
au gain en tension A et & la charge capacitive Cr. Le facteur tech-
nologique wyp n’intervient pas dans ces résultats et ’optimal n’est pas
critique. En effet, pour £ < 0.1, la charge capacitive du transistor
intervient faiblement (w,p: < 0.3) et la perte de transconductance de
g(IC) est inférieure & 10% de son maximum en faible inversion.

. Dans le cas contraire, {2 > 1 et le transistor est polarisé en forte in-

version (IC > 1). La charge capacitive est répartie de fagon identique
entre la capacité de charge Cr et la capacité parasite du transistor
W - Cw (Wopt = 1). Le courant de polarisation optimal s’écrit alors,
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Ipopt = wo-CL-nUT-4Q2
2

= 42 .0, nUp A (3.24)
Wo

Le courant de drain Ip ,p: est cette fois proportionnel & la pulsation
de travail w?, mais inversément proportionnel au facteur technologique
wo. La dépendance de la capacité de charge Cy, et du gain en tension A
reste identique au cas précédent. Pour terminer, le facteur d’inversion
optimal ICop croit proportionnellement & Q2. En rappelant qu’en
forte inversion (Vp — Vs)/Ur = 2V/IC (voir Equ. 3.6), Vp — Vs est
donc proportionnel & .

3.5.4 Synthese

En technologie Alcatel-Mietec CMOS 0.5pm, Cyw vaut environ 1fF/um,
Lin = 0.5um et g = 46-1073m?/(V-s), la pulsation normalisée wo/(27) &
2.5GHz. Pour un gain en tension de 12dB (4 = 4) et une fréquence de travail
f = 450MHz, le facteur normalisé Q vaut 0.713, IC,p; = 5, wops = 0.64
et ICopt - Wopt = 3.3. La consommation d’un tel circuit pour une charge
capacitive de 100fF est de 30uA (voir Equ. 3.22), soit 20 fois plus que la
consommation nécessaire pour obtenir une dynamique libre d’interférence
de 55dB (voir Equ. 3.5).

3.6 Conclusions

Dans ce chapitre, différentes limites technologiques sont décrites. L'uti-
lisation de composants externes & haut facteur de qualité (@ de 20 & 40)
et ses implications sur la consommation sont discutées. La diminution du
colit en surface, la réduction des couplages parasites externes ainsi que la
faible consommation due aux niveaux d’impédance élevés atteignables sur
le circuit intégré sont des facteurs déterminants qui ont conduit & ne pas
utiliser d’inductances externes dans les amplificateurs faible bruit et dans
les pré-amplificateurs de puissance.

La troisiéme et la quatriéme sections définissent deux figures de mérite
qui permettent de comparer différentes technologies afin d’envisager leur
utilisation sous une tres faible tension d’alimentation (Vpgsa:) €t pour des
densités de courant réduites (wp). Une diminution de la tension de seuil Vg,
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de la longueur minimale du dispositif Lmin ainsi que de sa capacité de charge
par unité de largeur Cw permettent une réduction de la consommation.

Les consommations de courant liées & la dynamique libre d’interférence
ainsi que celles dues & la fréquence de travail (RF) sont calculées. Si la
premiere est dépendante de la largeur de bande B mais indépendante de la
fréquence de la porteuse (3.5), la seconde est directement liée & la fréquence
de la porteuse (3.22). En inversion modérée et en forte inversion (IC > 1),
la consommation augmente proportionnellement au carré de la fréquence
(voir Fig. 3.6).

En technologie 0.5um pour une dynamique libre d’interférence de 55dB
et & une fréquence de 430MHz, la consommation des noeuds haute fréquence
est donc liée 3 la pulsation de travail, mais pas & la dynamique nécessaire.
La consommation des étages amplificateur-mélangeur est donc dictée par le
gain en tension nécessaire plutét que par leur dynamique libre d’interférence
(SFDR).
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Chapitre 4

Analyse des sources de
bruit dans les mélangeurs

Dans le but de diminuer la consommation en courant d’un récepteur, la
conversion directe ou quasi directe des signaux haute fréquence en bande
de base sont les solutions les plus courantes et les plus efficaces [3],(4] (voir
chapitre 2). Cependant, le rapport signal-sur-bruit obtenu peut étre dégradé
par le bruit 1/f intrinséque des transistors MOS. Le but de cette section est
de déterminer, dans la chaine de réception, les sources de bruit 1/f qui en
dégradent la sensibilité.

Une étude analytique grands signaux de I’élément le plus critique de
cette chaine, & savoir le mélangeur, permettra de calculer les contraintes
liant la consommation, la surface des éléments et la sensibilité du récepteur.
Le gain de conversion, le bruit 1/f en sortie du mélangeur ainsi que les
effets du pole interne seront discutés. Cette démarche a été validée par des
mesures sur un circuit intégré dans une technologie digitale CMOS 0.5um
[48].

4.1 Source de bruit des transistors MOS

Chaque dispositif semi-conducteur MOS traversé par un courant génére
un bruit lié principalement & deux effets :

1. Un bruit blanc S;;, dont la densité spectrale est constante sur toute la
largeur de bande du dispositif. Cette densité spectrale a pour origine
un bruit thermique ”thermal noise“ ou un bruit de grenaille ”shot

57
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noise“. Notons que la notion de bruit thermique est liée aux chocs
subits par les porteurs tandis que la notion de bruit de grenaille est
associée au flux de porteurs traversant une barriére de potentiel. Il
est intéressant de noter que lors du calcul de cette densité de cou-
rant en faible inversion, une équivalence parfaite existe entre les deux
approches (voir [49] pp. 420-422).

2. Un bruit 1/f généré par les fluctuations de la densité des charges du
canal. Ces derniéres sont piégées dans des centres profonds de 'oxyde
par effet tunnel et d’interface rapide. Sa densité spectrale Sy, décroit
avec la fréquence, d’oii sa dénomination [49].

4.1.1 Modélisation du bruit des transistors

Les sources de bruit intrinseéque du transistor CMOS sont modélisées par
une source de courant Sy et une source de tension S /f (voir Fig. 4.1). Ci-
tons particulierement Enz, Krummenacher et Vittoz [50][51] qui développent
un modele continu du bruit petits signaux du transistor valable de la faible
a la forte inversion ainsi que de la conduction 4 la saturation. Pour de plus
amples renseignements sur ce modeéle de bruit, on peut se référer au docu-
ment suivant [52][53].

ﬁf, J
o1 O

FiG. 4.1 — Sources de bruit d’un transistor MOS.

Dans la suite de I'analyse, le modele du transistor en saturation est
utilisé. Dans ce cas particulier, le facteur d’inversion est égal au courant
direct normalisé (IC = if), tandis que le courant inverse est considéré
comme nul (i, < i¢). Ce qui permet d’écrire, en lére approximation pour
des transistors & canaux longs :

1. Le facteur d’inversion IC et la transconductance normalisée g(IC) :

I
IC="2 avec Is= nuCox - Wer -U% 4.1)
Is Leg
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10y g U cmg VT2
g me T, T I L T I Vit 4. IC

2. La densité spectrale de bruit blanc en courant, dont le facteur £ varie
entre 1/2 en faible inversion (IC < 1) et 2/3 en forte inversion (IC >

1) :

(4.2)

A? )
Sin = 4KT - £(IC) - gime [E] (43)

3. La densité spectrale de bruit 1/f en tension, indépendante du point
de polarisation [49] :

KF V2 )
S5 = W - Log - Cox - AT [E] (4.4)

Jgms €t gm définissent respectivement les transconductances de source
et de grille, elles sont liées par le facteur de pente n [49] et dépendent
du courant de drain Ip, du facteur d’inversion I'C ainsi que de la tension
thermodynamique (Ur 2 26mV & température ambiante). Cox représente
la capacité surfacique d’oxyde de grille, 1 la mobilité des porteurs, & la
constante de Boltzman et T la température absolue en °Kelvin, le produit
kT valant Ur/q ~ 4E~%' 4 température ambiante. K F est une constante
technologique et AF =~ 1 Pexposant de décroissance du bruit 1/f. Weg et
Leg définissent des grandeurs géométriques, soit respectivement la largeur
et la longueur effective du transistor.

A Paide des équations (4.2) & (4.4), il est possible de calculer la fréquence
petits signaux fAF & laquelle les contributions du bruit 1/f et du bruit blanc
sont égales [31]. fAF est évaluée en sortie du transistor, c’est-a-dire sur son
courant de drain.

ar_ ___KF 4-1C p-Ur
¢ T 4kT-£(IC) 1+41+4-IC n-L%

Le courant de polarisation n’intervient pas dans cette relation, seules une
diminution du facteur d’inversion et une augmentation de la longueur du
transistor permettent de réduire cette fréquence. En bande de base, fAF
peut étre réduite en diminuant le facteur d’inversion et en augmentant la
longueur du transistor. Au contraire, en haute fréquence, pour des blocs
tels que les mélangeurs, les amplificateurs faible bruit ou les oscillateurs

[HZ]  (4.5)
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locaux, le facteur d’inversion doit étre relativement important et la longueur
minimale (voir limites en fréquences) [31]. Dans le cas d’un transistor N,
pour une technologie 0.5um et pour un facteur d’inversion proche de 10, la
fréquence de coupure du bruit 1/f est aussi élevée que f, = 2MHz (AF'=1,
n=1.2 et KF = 1.6E~2%). Pour des technologies plus fines, cette fréquence
peut atteindre 10MHz (voir [33]). Il est donc évident que la figure de bruit
ainsi que la sensibilité de systémes a fréquence intermédiaire basse, de 'ordre
de 100kHz & 1MHz, peuvent étre affectées. Le facteur I', défini ci-dessous,
permet d’évaluer l'effet du bruit 1/f en comparaison du bruit blanc dans une
bande de fréquences comprises entre fy et fa. Ce facteur de bruit normalisé
s’écrit a ’aide de I'équation (4.3) de la manieére suivante :

f
J (Sen+81/5 - 95) - df

r = % — (4.6)
J Sen - df
f1
Lo 1 (F _

1+f1 f?__lln<f1) AF =1
= fi (4.7)

1+ﬁ_1.[(%)“‘p.g@ﬁ_(§§)“.ﬁ] AF#1

Il est évident que I' est minimal et vaut 1 lorsque le bruit 1/f est négligeable
dans la bande de fréquence considérée.

4.1.2 Limitations d’une étude petits signaux dans un
systéme autonome

Par définition, lorsque le temps n’intervient pas explicitement dans le
systeme d’équations, on dit qu’il est autonome. Dans le cas contraire, c’est
un systéme non autonome ([54] p.16).

Pour toute étude de bruit en petits signaux, on peut facilement calculer
les fonctions de transfert, puis ramener les différentes sources de bruit &
un point donné du circuit. Cette étude peut se faire de maniere théorique
simple ou & ’aide de simulateurs qui possédent tous une implémentation
AC selon les modeles du transistor MOS. Cependant, la grande limitation
de ce type d’analyse est I'impossibilité de tenir compte, par exemple dans
un mélangeur :
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1. des repliements spectraux du bruit, plus particuliérement le bruit du
signal d’entrée ou celui propre aux transistors du mélangeur,

2. des transpositions de fréquence du signal et des gains associés,

3. de I’évolution des gains et des contributions de bruit en fonction de
Pamplitude du signal modulant qui provient d’un oscillateur local

(LO).

4.2 Bruit dans les systémes non autonomes

Une étude concernant les systémes linéaires variant dans le temps et
le bruit dans les mixers, a été réalisée par Christopher D. Hull and Ro-
bert G. Meyer [55]. Cette méthode de calcul a été développée pour étre
utilisée a l’aide de simulateurs. Le but des paragraphes ci-dessous est de
simplifier ces hypothéses afin de calculer de maniére analytique les princi-
paux phénomenes d’un systéme linéaire variant dans le temps et plus par-
ticulierement un mélangeur transposant le signal & plus basse fréquence.

4.2.1 Systéme linéaire variant dans le temps

Déterminons le gain instantané en petits signaux, que ce soit pour le
bruit ou pour le signal lui-méme, dans un systéme non autonome. dz(t) et
dy(t) sont respectivement, les signaux d’entrée et de sortie du systéme (voir
Fig. 4.2).

x=x,+0x Fltxg+) y=y,toy — dx o) dy
| [
t t

FiG. 4.2 — Systéme non linéaire définit par sa fonction f(t,x) et systéme
équivalent linéarisé pour dx petit.

f(t,z) représente la fonction non linéaire du systéme qui dépend du
temps t. En premiére approximation, cette fonction peut étre linéarisée pour
obtenir le gain instantané petits signaux h(t) qui dépend du point de repos
Zg.



62 CHAPITRE 4. BRUIT DANS LES MELANGEURS

f(t,zo + 0z) = f(t,x0) + 6fé()t:; z) le=g, 02(2) (4.8)
e
h(t)
dy(t) = h(t) - dz(t) (4.9)

La principale hypothése cachée derriére ce formalisme est que le systéme
est supposé sans mémoire. Par exemple, le temps de réponse du canal d’un
transistor ou le pble interne ne sont pas pris en compte. Il est également
intéressant de noter que ce formalisme ne fait pas apparaitre le signal mo-
dulant m(t) appliqué par l'oscillateur local au mélangeur, ce signal étant
implicitement contenu dans la modulation du gain A(¢). Dans un systéme
& plusieurs entrées, les gains instantanés en petits signaux h(t) seraient
différents pour chacune d’elles.

Dans le cas d’un mélangeur, le signal modulant m(t) est périodique de
pulsation wrp. La fonction non-linéaire et son approximation h(t) le sont
donc également. On peut écrire & 'aide des séries de Fourier :

Y(wrp) = Z H, - X{wir+n-wro) (4.10)
n=—oo
1 (7

avec H, = T/ h(t) - exp(jnwrot) - dt (4.11)
0

Ou H,, est la transformée de Fourier d’ordre n de la fonction de transfert
petits signaux h(t) et Y{w;p) la série de Fourier du signal de sortie.

4.2.2 Exemple

Citons en exemple la fonction tanh qui permet de mieux appréhender
les principes cités ci-dessus. f(¢,) représente la fonction non-linéaire du
systéme, m(t) = 2sin(wt) est le signal modulant variant dans le temps,
tandis que dz est I'entrée petits signaux. Dans ce cas, le gain instantané
petits signaux h(t) = f'(t) est également calculable. La figure 4.3 permet
de visualiser, dans ce cas particulier, les fonctions de transfert f(¢) et h(t) :
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f(t,6z) = tanh(m(t) + éz)
= tanh(m(t))
h(t) = 1—tanh®(m(t))

f(t) = tanh(2-sin(ct )

h(t) = 1-tanh’(2'sin(wr))

Fct. non-linéaire f(¢)

Gain instantané 4 (¢)
o]
wh —

(=l
o

T L ¢ T T T L | R T ]

05 1 15 2
Temps normalisé, @-¢/(2x) [-]

F1G. 4.3 - Fonction non-linéaire f(¢) et gain instantané h(t) pour éz petit.

4.2.3 Excitation par une source de bruit blanc station-
naire

Lorsqu’un signal aléatoire stationnaire (c’est & dire sans corrélation entre
ses composantes spectrales) est appliqué & une des entrées du systéme, sa
densité spectrale en sortie Sy (w;r) peut étre calculée a l'aide de ’équation
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(4.10). Si, de plus, cette source a une densité spectrale de bruit blanc, on
peut appliquer le théoréme de Parseval afin d’obtenir la densité spectrale
de bruit blanc en sortie Sy, :
oo
Sy(wir) = Y |Hal* Sx(wir +n-wro) (4.12)

n=—oo

T
Syo Sxo- / h2(t) - dt (4.13)
T Jo

La densité spectrale Sy, n’est plus stationnaire mais cyclo-stationnaire.
Cela est di au fait qu’une composante de bruit Sx (w) & la fréquence w est
multipliée par les différents gains |H,|* et se retrouve en Sy (w — n - wLo)-
Une seconde fonction de transfert non linéaire appliquée & ce premier spectre
imposerait donc une addition vectorielle, non plus énergétique, des densités
spectrales de bruit aux différentes fréquences. Cependant, dans la plupart
des applications, un filtre passe-bas limite la largeur de bande du signal de
sortie (B < fro) et les cyclo-stationnarités du signal peuvent &tre négligées.

4.2.4 Excitation par une source de bruit non station-
naire

Comme le courant Ip(t) traversant le transistor d’un systéme variant
dans le temps n’est pas constant, la source de bruit du transistor de ha-
chage devient elle aussi cyclo-stationnaire. L’effet de cyclo-stationnarité de
la source de bruit se combine & sa réponse impulsionnelle petits signaux
h(t) et modifie la fonction de transfert h,(t) du bruit. En supposant que
la densité spectrale de bruit blanc dans un transistor est proportionnelle
4 la transconductance de source instantanée (voir équations 4.2 et 4.3) et
aprés avoir calculé la fonction de transfert h(t) entre la source de bruit et
la variable de sortie, on peut écrire :

hn(t)=h(t)-\/€gfé3) ggm(t) avec gms,,=%2Tz- g(ICo)  (4.14)

_ 1 (7 EIC() gms(t)
Sto=Su- g [ B0 EUCY) Gmeo

Sen = 4kT - £(IC,) - gmso €tant la densité spectrale de courant de bruit
calculée au point de repos, soit pour un courant de drain Ip, et un facteur
d’inversion ICo. Avec, en faible et en forte inversion :

- dt (4.15)
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UL -Ip(t) en faible inversion,
gms(t) = § /15 (4.16)

— - /Ip(t) en forte inversion.
Ur

4.3 Effets non-linéaires dans un mélangeur

Le mélangeur étant le bloc & l'interface de la haute et de la basse
fréquence, il est évident qu’une analyse détaillée de ses différentes contribu-
tions de bruit ainsi que des bruits présents a ses ports d’entrée permettra de
comprendre les principales limitations d’une chaine de réception en conver-
sion directe.

M. T. Terrovitis et R. G. Meyer [56] ont plus particuliérement analysé
les effets liés au bruit blanc dans un mélangeur en forte inversion, en te-
nant compte de la saturation de mobilité verticale. H. Darabi et Asad A.
Abidi [57] ont concentré leurs efforts sur un mélangeur fortement commuté.
L’analyse présentée dans cette section permet, & I’aide d’un formalisme re-
lativement simple, de comprendre ’évolution des différentes contributions
de bruit en fonction du facteur d’inversion (de faible & forte) ainsi que de
lamplitude du signal modulant (LO).

4.3.1 Hypotheses

Une étude compléte du bruit et des différents gains de translation dans
une paire différentielle (voir Fig. 4.4) est présentée. Ce montage simple per-
met une analyse approfondie de la plupart des mixers utilisés en circuit
intégré. Citons, par exemple, la cellule de Gilbert, qui est un de ses dérivés
les plus classique. Les principales hypotheses sont :

1. La paire différentielle est composée de deux transistors M; et M,
parfaitement appariés et saturés. Les effets de second ordre, tels que
la réduction de mobilité, sont négligés.

2. Les calculs algébriques sont réalisés pour des transistors en faible ou
en forte inversion. En inversion modérée, le modele continu simplifié
est utilisé pour les calculs numériques [45].

Ve Vs

F(I0) = = =In (expvIC -1) (4.17)
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3. Le courant de polarisation I, est modulé. Il est considéré comme
Pentrée petits signaux (RF’), tandis que le signal appliqué sur les grilles
des transistors représente I’entrée de I’oscillateur local (LO).

4. La tension de bruit et 1’offset sont considérés comme signaux d’entrée.
Vin = WNoise + Vofiset €5t petit comparé 4 la tension thermodynamique
Ur.

5. Pour diminuer le bruit de phase du synthétiseur de fréquence, le VCO
est dans la plupart des cas un oscillateur LC. Dans ce cas, la tension
disponible & ses bornes est quasiment sinusoidale.

6. La constante de temps intrinséque du dispositif est supposée nég-
ligeable, ce qui équivaut & négliger les effets non quasi-statiques du
transistor [58].

7. Dans un premier temps, le pble d’entrée chargé par la capacité C est

négligé. Le cas particulier ol ce pole n’est pas négligeable est étudié
au paragraphe 4.3.9.

A —d
Dioosto)—C3

Viocos(w,o°f) ———‘i M, M, “—'

FiG. 4.4 — Définitions des variables de la paire différentielle.

4.3.2 Fonction de transfert

Avec ces hypothéses, le courant de sortie normalisé de la paire différentielle
peut s’écrire :

Iout (t)

Iqo + IRF (t) (418)

lout =10 - f(u,i) avec f(u’ Z) =
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avec, comme définitions,

iout = -—2—1-,;‘—— (419)

. Igp(t
TRF = %ﬁ) (4.20)

— Iqo
IC = 514 (4.21)
i1 = IC+igr (4.22)
u(t) = V;g:(rt) = _——T‘L/l[}z - cos{wrot)

= dipo-cos{wrot) (4.23)

iout, TRF et i sont des courants normalisés & deux fois le courant spécifique
Is d’un seul transistor dont le facteur d’inversion IC est calculé au point
d’équilibre de la paire différentielle (u = 0). f(u,?) est la fonction normalisée
du gain en courant variant dans le temps de la paire différentielle. wu(t)
représente la tension d’entrée unipolaire instantanée normalisée & nUr et
Qo sa valeur créte. wro et TrLo = 27 /wro représentent la pulsation et la
période du signal de l'oscillateur local.

Le systéme a résoudre, pour calculer la fonction de transfert norma-
lisée f{u,1), dépend de la fonction d’interpolation du transistor 4.17 et des
courants instantanés des transistors M; et My de la paire différentielle.
Ce qui permet d’écrire & P’aide du courant normalisé des transistors i1 2 =

,[1,2/(215) :
1 =11 + 1o
fout = 11 — 12

2'U=F(’£1)—F(i2)

En faible inversion, la fonction f(u,i) est uniquement dépendante de u et
donne la traditionnelle fonction de transfert en tangente hyperbolique :

f(u,4) = tanh(u) (4.24)

En forte inversion, et en faisant ’hypothése que les transistors ne sont jamais
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polarisés en inversion faible ou modérée, on obtient :

{\/IC Ve —Vs >0

F(IC) (4.25)

0 Vp—-Vs <0

u u? .
flu,i) = '\ﬁ'\/l—lﬁ w <2 (4.26)

sign(u) u? > 2i

Il est intéressant de noter que lorsque v — 0, la dérivée de la fonction
normalisée f(u,%) tend vers la transconductance normalisée d’un transistor
unique qui est également celle de la paire différentielle.

df (u, i)

o = g()

u—0

4.3.3 Définition des gains de transposition

Le but de cette section est d’estimer une figure de bruit équivalente d’un
mélangeur. Pour cette raison, le gain en courant App, ainsi que le gain
GLo,0, seront calculés dans les prochaines sections. Le gain Agp i, (voir Fig.
4.5) est défini entre le signal d’entrée & la fréquence wrr = k- wro + Aw
et le courant de sortie en bande de base Aw. Agrp; évalue donc le gain
de conversion pour un signal d’entrée dont la fréquence est proche de celle
de 'oscillateur local, tandis que pour Arry (kK > 1), le signal d’entrée est
proche d’un multiple de la fondamentale générée par le LO. On a donc un
mixer sous-harmonique. Avec une définition semblable, G0k, est le gain
entre ’entrée en tension grands signaux et le courant en bande de base.
Plus particulierement, Gro,0 évalue le gain de conversion du bruit 1/f et
des "mismatches“.

4 RFk

(ko A0 >Am)
..................... >

k-'m +A® H>A®)
L O( L0

FI1G. 4.5 — Définition des gains de conversions Agr et GLo k-
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4.3.4 Gains de transposition de fréquence Agr)

Le signal d’entrée normalisé, i g étant considéré comme plus petit que le
courant de polarisation normalisé IC, on peut, & ’aide d’une approximation
de Taylor du premier ordre appliquée & la relation (4.18), calculer le gain
en courant instantané :

. di )

tout = (dz::pt) *IRF (4.27)
diout _ . . df(u, Z)
Ginr [f(u, i)+ el N (4.28)

Ce qui permet d’écrire en faible inversion :

d'L out

- = tanh(u) (4.29)
Et en forte inversion :
u 2
; S <2IC
dow _ ) a0 —w S (4.30)
dirF sign(u) u? > 2IC

Le gain de conversion Agr  peut étre calculé grice & la valeur moyenne du
signal de sortie pour un signal d’entrée ipr = irr - cos (kwrot).

i 1 Teo g 2k
A = . ,Out - oS (—-t)-dt 4.31
RER =2 rr  Tro Ji=o dirr Tro (4.31)

Gain de conversion Agp; pour k paire

Les relations (4.29) et (4.30) étant impaires, les gains de conversion
s’annulent pour & paire aussi longtemps que les erreurs d’appariements sont
négligeables.

Aprr =0 pour k=0,2,4,6,...

En particulier, le bruit 1/f présent 3 Pentrée du mélangeur est complétement
supprimé. En effet, si la fréquence de hachage fro est plus élevée que la
fréquence de coupure f. du bruit 1/f, celui-ci est transposé autour des mul-
tiples impairs de la fréquence de hachage et cela quelle que soit ’amplitude
du LO. Le méme constat s’applique pour les harmoniques paires du signal
d’entrée. Toute distorsion d’ordre deux des étages précédant le mélangeur
est donc rejetée.
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Gain de conversion Agrr;

Le gain de conversion 3 la fréquence de la fondamentale Agr peut étre
calculé numériquement en fonction du facteur d’inversion IC et de ’am-
plitude de oscillateur local ¢to & laide de ’équation (4.31). Les résultats
calculés ainsi que les mesures du gain en courant sont en parfaite adéquation,
comme le montre la Fig. 4.6. Il existe deux asymptotes ou des résultats ana-
lytiques sont calculables. Premiérement, le gain maximal lorsque la paire
différentielle est utilisée comme un commutateur de courant :

AN

App1=—220.64 pour djpo>1+2IC (4.32)

Deuxiémement, pour des petites amplitudes de Poscillateur local (42, <
1+ 2IC), le gain tend vers :

dro
2
(1576)

Arrr = 70

Arr1 = en faible inversion

en forte inversion

N
S -

— e

Lignes: Calculé
Symboles: Mesuré

e
—
i

BIC=0.1
eIC=1
BIC=8
#1C=32

Gain de conversion Agrs [-]

0.01

0.1 1 10 100
LO, tension normalisée, i ;o [-]

F1G. 4.6 — Gain en courant Agp,; pour une paire différentielle en fonction du
facteur d’inversion IC et de la tension créte appliquée iizo = Vio/(nUr).
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Gain de conversion Agpp, pour k impair

Le gain de conversion pour des harmoniques impaires (k = 3,5,7, ..) peut
également &tre calculé. Pour les faibles amplitudes de la tension normalisée
@10, le gain croit proportionnellement & ﬁ’io. Par contre, le gain maximal
de la paire différentielle (pour Gipo > 1+ 2IC) est identique & celui obtenu
pour une multiplication par un signal carré. Il est inversément proportionnel
ak:

2 k=x41,45,..
ARF,k = {1’“ ’ ’ (433)
=2 k=43,47,..

En forte inversion et pour certaines valeurs particuliéres de la tension d’entrée,
le gain de conversion s’annule. En effet, le premier terme de la série de Tay-
lor de I’équation (4.30) démontre que le gain Agp 3 est de signe positif en
petits signaux tandis qu’il est de signe inverse lorsque le courant est parfai-
tement commuté. Il existe donc un point ot il s’annule (voir Fig. 4.7). Ce
point vaut 4ro = 1.23 - v2IC pour Agr 3. Pour Agrs il s’annule en deux
points, en tiyo = 1.04- v2IC et en Gpo = 1.95- v2IC.

1 3
= 23y
= E
= ]
=] 1 60dB/dec.
g 0.01 3 e
g E
8 ]
';8__‘ 0.001 +
'g IC=
0.0001 —r—l—rrtrry polompmegpeyrrey
0.1 1 10 100

LO, tension normalisée, i ;o [-]

F1G. 4.7 - Gain en courant Ay 3 pour une paire différentielle en fonction du
facteur d’inversion IC et de la tension créte appliquée iipo = Vio/(nUT).
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4.3.5 Repliement du bruit blanc de I’entrée RF

Lorsque la paire différentielle est parfaitement commutée, le bruit blanc,
de densité spectrale Sy, présent sur Pentrée haute fréquence RF (entrée
du courant de polarisation), est transposé en bande de base (Srout)- Il est
intéressant de distinguer deux cas :

~ Premiérement, la bande passante du signal d’entrée est limitée a la

fréquence du signal RF par le pole interne de la paire différentielle.
Dans cette configuration, seuls les gains en courant Arpo, Arp,a et
Agrr,_1 ne s’annulent pas. On peut donc écrire, en rappelant que
Arro =0et Agp1 = Arr,—1 = 2/7 et a l’aide de I’équation (4.12) :

Stin T

Le gain Agp_; prend en compte la transposition du bruit de la
fréquence image. Un filtre coupe bande peut, dans le meilleur des cas,
annuler le bruit & cette fréquence. Dans ce cas, la densité spectrale de
sortie vaut Srous = Srin - (2/ 7r)2 = (0.405. Cependant, ce cas théorique
ne se réalise jamais, le bruit de la source I, de la paire différentielle
ne pouvant étre totalement supprimé.

- Deuxiémement, la bande passante du signal d’entrée est nettement
plus importante que la fréquence du signal utile (le pole d’entrée de
la paire différentielle est négligeable). Dans ce cas, le théoréme de
Parseval peut étre appliqué et on obtient & 1’aide des équations (4.13)

2
Stout _ . (3) ~ (.81 (4.34)

et (4.31) :
SIout 1 Teo (diout ) 2
Prowt  _ 1 Bout ) gt 4.35
Srin Tro 0 dirF ( )
1 Tro
> sign?(u) - dt =1 (4.36)
Tro Jo

Un filtre coupe-bande n’est pas une bonne solution d’un point de vue
de consommation, asservissement de sa fréquence de travail (voir section
sur les types de charges) et réjection du bruit 1/f (voir section 4.3.6). 1l
convient donc de supposer, pour calculer le bruit total du mélangeur, que
SIout = SIin-

4.3.6 Gain de conversion Grox

La transconductance G o est définie entre une tension unipolaire V;,
appliquée sur la grille des transistors du mélangeur dont la pulsation wj,
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est proche d’un multiple de celle du LO (w;, = k-wro + Aw) et sa sortie en
courant I,,; en bande de base (Aw). Le courant de sortie peut étre calculé a
Paide d’une série de Taylor du premier ordre appliquée A la relation (4.18).
Ensuite, par une démarche similaire 4 celle utilisée pour le calcul de Agp, :

1 [T dLy 2k
Grox = Tro /t:O v o8 (TLO t) dt (4.37)

Iq . ___1__ To ___—df(u’ IC) - COS M
2nUr Tro Ji— du

-t) - dt (4.38)

Tro

Gain de conversion Gro pour k impair

La fonction df /du est impaire et sa pulsation fondamentale est un mul-
tiple de 2k (voir Fig. 4.3). Les gains de conversion s’annulent donc pour k
impair aussi longtemps que les erreurs d’appariement sont négligeables.

Grox =0 pour k=1,3,5,..

Gain de conversion GLo

La fonction Gy représente le gain d’un signal dont la fréquence est proche
du DC (par exemple, le bruit 1/f ou la tension d’offset des transistors du
mélangeur). Ce gain est fonction du facteur d’inversion IC et de la tension
créte de oscillateur local :

- dt (4.39)

v

Grop =

I 1 /ﬂomem
t

2Ur Tio Jiwo  du

Go

Malheureusement, le gain normalisé Gy n’a pas d’expression analytique
en faible inversion ainsi qu’en inversion modérée. Dans le cas d’une tension
sinusoidale appliquée par 'oscillateur local, ce probléme peut &tre contourné
en remplagant le signal sinusoidal par un signal triangulaire de pente iden-
tique & celle du signal sinusoidal lors des passages par zéro. Cette approxima-
tion, qui n’est pas équivalente 3 une linéarisation de la fonction de transfert
autour du point de fonctionnement [56] [57], offre I’avantage de simplifier le
calcul du gain Go. La Fig. 4.8 décrit les fonctions de transfert grands et petits
signaux pour une paire différentielle en faible inversion. La solution exacte,
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celle réalisée en utilisant un signal triangulaire dans la fonction de trans-
fert non-linéaire (Approx.) et celle utilisant un signal triangulaire dans une
fonction de transfert linéaire par morceau (Darabi [57]), sont représentées.

= 1 fi0=2
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é 0.5
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] 0.5

S

= e - : v :
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]

=
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Temps normalisé, w-/(2x) [-] Temps normalisé, w-1/(2x) [-]

F1G. 4.8 — Approximation de la fonction de transfert grands signaux f(t) et
petits signaux h(t) pour Lo = 1 et pour 4o = 2.

L’approximation du signal sinusoidal par un signal triangulaire s’écrit :

2 T
u(t)gaw-ﬁ-t pour |t|g%’ (4.40)

ce qui permet d’effectuer le changement de variable suivant :

2 T
du(t) Z2dro - ITL% -dt pour |[t| < —iﬁ (4.41)

Appliquée & ’équation (4.39), cette approximation donne pour Gy :
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Tro/4
Go = 4 / df(u’IC)-dt
t

TL_O =0 du

9 Tro/4
= / df (u, IC)
t

Lo -7 Ji=o
_ 2 f ﬂLO -
o T 2

qui devient, en faible inversion, puis en forte inversion :

2 Lo ™ 2
>2IC
Uro-m 2
13 100
] &—— Solution exacte
1 Approximation *
1 Y
. £
< 0.1 10 g
S N
E
&3]
4— Erreur relative
0.01 ——————rrrr} r —+ 1
0.1 1 10

LO, tension normalisée, i 1 [-]

75

(4.42)

(4.43)

F1G. 4.9 — Erreur relative de gain Gy en faible inversion pour une approxi-
mation par un signal triangulaire de pente identique a une sinusoide lors
des passages par zéro. La solution exacte est calculée avec 'Equ. (4.39).
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L’approximation de la sinusoide par un signal triangulaire est précise a
la fois lorsque le signal @izo est petit et lorsque le temps de commutation
de la paire différentielle est faible. En faible inversion, comme le montre la
Fig. 4.9, lerreur relative maximale de gain Gg est inférieure 3 15% et elle
tend vers 0% aux deux asymptotes. En effet, en petits signaux, Gy donne
la valeur normalisée du gain AC indépendamment de la forme du signal
appliqué, tandis qu’en grands signaux, seule la pente du signal durant la
transition est importante.

Asymptotes @ g(1C)
- &~

(Y

BIC=0.1
¢IC=1
mIC=8
& 1C =32

J Lignes: Calculé |
Symboles: Mesuré

T 4 T rrrre T Py

0.01
0.1 1 10 100
LO, tension normalisée, i, [-]

FiG. 4.10 - Gain normalisé Go mesuré et calculé (4.45) en fonction du
facteur d’inversion IC et de la tension créte appliquée 4o = Vio/(nUr).

En considérant que I’asymptote petits signaux (éro — 0) tend vers
g(IC), il est possible de calculer une fonction d’interpolation valable de
forte & faible inversion. La Fig. 4.10 montre la parfaite corrélation entre
les points mesurés et les courbes calculées (voir Equ. 4.45). Pour de pe-
tites amplitudes, les effets de second ordre tels que la réduction de mobilité
peuvent étre pris en compte en modifiant la transconductance g(IC). Pour
de grandes amplitudes (40 — 00), le gain Gy décroit proportionnellement
a 'amplitude du LO avec une pente de 20dB/décade.
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g(IC)\/1_<9(IC)-ﬂLO'”)2 ?‘LO'”< V2

Go & 4 2 790 (445)
2 Uro - mT 2
Uro*m 2 - g(IC)

Apres dénormalisation, la densité spectrale totale de bruit 1/f présente
en sortie du mélangeur, lorsque ce dernier est fortement commuté, s’écrit,
en rappelant que Weg et L.g sont les dimensions effectives d’un des deux
transistors de la paire différentielle :

2-KF L \’
6 (L ) 4.46
Toubl/ = Weg - Legr- Cox - fAF (TFVLO 49

4.3.7 Bruit 1/f ramené a I’entrée

N

Le bruit 1/f, en sortie du mélangeur, peut étre ramené & un bruit
équivalent d’entrée Sy, e, autour de la fréquence porteuse dont chaque
bande en contient la moitié (voir Fig. 4.11). Il suffit donc de diviser la densité
spectrale de bruit 1/f en sortie par le gain en courant Apr . En rappelant
que Sy est la densité spectrale de bruit 1 /f d’un seul transistor :

Sm,eq(k-w:i:Aw)z( I, )2( Go )2 (4.47)
Sl/f(Aw) 2nUT ARF,k )
G;

4——T-+4>®—>LF J»»@»LF
0t _ Ot

MSI/f }‘. |;f SIn.eq 4—T—>f
0 fo

0 fio
FiG. 4.11 — Bruit 1/f équivalent ramené sur ’entrée.
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:g Lignes: Calculé
g Symboles: Mesuré
g 10 4 :j,
By LA IC=0.1
29 ‘ eIC=1
-_—é \§ l " - BT A N SN T . 1 . IC - 8

g | mIC=32
g s -20dB/dec. ~ —
g

0.01 4 — - e

1 10 100
LO, tension normalisée, # ;o [-]

e
=

FIG. 4.12 - Gain de transposition G; utilisé pour ramener le bruit 1/f sur
Pentrée petits signaux.

La Fig. 4.12 montre le gain de transposition G calculé et mesuré pour
différents facteurs d’inversion. Pour de grandes amplitudes du LO (dzo —
00) la décroissance est indépendante du facteur d’inversion et se simplifie :

Gr k (4.48)

Pour de petites amplitudes, le bruit d’entrée est plus élevé de 6dB en forte
inversion qu’en faible inversion. Le mode de travail optimal est donc la
faible inversion. En effet, le bruit 1/f équivalent est minimal et le gain de
conversion tend plus rapidement vers 2/x.

4.3.8 Bruit des transistors de hachage

Avec les hypothéses réalisées dans la section 4.2.4, il est possible de
calculer la contribution du bruit blanc des transistors de hachage. Rappelons
tout d’abord que les courants moyens I; = I = I, /2, tandis que les courants
instantanés I;(t) et I;(t) ainsi que la fonction de transfert h(t) entre la
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source de bruit I, (voir Fig. 4.13) et le courant de sortie s’écrivent :

L) = 20+ f@I0)
h#H) = 21~ fwI0))
h(t) Tout _ 2. Ims2 (t)

= 4.49
I, Ims1 (t) + gms2(t) ( )
A Paide de I'équation (4.15) et en négligeant la variation de £(IC(t)), la

densité spectrale Sy, totale de bruit blanc due aux transistors de la paire
différentielle s’évalue :

1 Tro Imsl (t) " Gms2 (t)
out = CEIC) - —— . . )
Stout = 8kT - £(IC) Tio ./tzo 2 ot () T gmsa () dt (4.50)
Il 12

FiG. 4.13 — Source de bruit blanc équivalente I, utilisée pour le calcul de
la fonction de transfert h(¢) du bruit cyclo-stationnaire du transistor M.

Soit Stout,o la normalisation de la densité spectrale de bruit obtenue
pour la paire différentielle autour de son point de fonctionnement :

I
Stout,0 = 4kT - £(IC) - U_; -g(IC) (4.51)

En faible inversion, la transconductance de source gpms(t) est considérée
comme proportionnelle au courant instantané traversant le transistor (voir
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Equ. 4.16). En supposant que la tension de grille appliquée par l'oscilla-
teur local est triangulaire, la densité spectrale de sortie peut étre calculée
approximativement, ce qui donne, apres simplifications :

SIout 1 Tro 2 .
Dlowt 1- f2(u,i) - dt
Srout,0 Tro Ji=o (1= f w1
4 [Teols o
S 1—tanh2<a -———-t))-dt
Tro Ji=o ( Lo 110
2 '&LO i
_ . 4.52
Fyp tanh ( 5 ) (4.52)

En forte inversion, g,,s(t) est proportionnel & la racine carrée du courant
instantané traversant le transistor (4.16) :

St _ 1 [T 2-/1-P(ui)
Srouto  Tro Ji—o +/1+ f(u,9) + /1= f(u,i)

o

hn(t)

Cette intégrale n’a pas de solution analytique, méme pour un signal
triangulaire. Par contre, comme le montre la Fig. 4.14, son dénominateur
peut &tre considéré comme constant ; ce qui permet de calculer, avec une
tension de grille triangulaire :

dt (4.53)

Tro
Stow o 1 VI= FPlui) - dt (4.54)
Stout,0 Tro Ji—o
1__1_(12L0~7r>2 o < 4/2IC
— 24 \/IC - iy 455
4v2 ' VIC Qo> 4/2IC (4.55)
3 dro'w Lo = T

Quel que soit le facteur d’inversion, le rapport Srout/Srout,0 POsséde
deux asymptotes. La premiére, lorsque iizo — 0, donne la densité spectrale
totale en petits signaux du bruit blanc de la paire différentielle Syout,0. La
seconde, lorsque 4o — oc; les transistors sont fortement commutés et la
densité spectrale de bruit blanc décroit proportionnellement & 'amplitude
du signal de 'oscillateur local avec une pente de -10dB/décade. En effet,
lorsqu’un seul transistor de la paire différentielle aiguille tout le courant de
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o
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Erreur absolue
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u(t)/sqrt(2-IC) -]

F1G. 4.14 — Erreur absolue réalisée lors de la simplification de la fonction
de transfert du bruit blanc en forte inversion (voir Equ. 4.53-4.54).

queue Iy, celui-ci peut étre considéré comme un simple transistor cascode. La
paire différentielle ne contribue plus alors au bruit de sortie. Pour réduire
le bruit des commutateurs de courant My et My, il faut donc augmenter
Pamplitude du LO ou réduire le temps de transition.

En faible inversion, pour des amplitudes crétes plus importantes que
nUr le résultat converge, aprés dénormalisation, vers la solution obtenue
par T. Terrovitis [56] et H. Darabi [57] :

Stout = 8KT - - £(IC) - —2 (4.56)
Vo

En forte inversion, pour des amplitudes crétes importantes, I’équation
(4.56) surestime d’environ 6% (voir Equ. 4.55) la contribution de bruit des
transistors du mélangeur. Pour conclure, les similitudes entre les résultats
obtenus pour Sy, en faible inversion (4.52) et en forte inversion (4.55) avec
ceux obtenus en calculant le gain normalisé G (4.45) permettent d’écrire :

Strout = 4kT - E(IC) . [5,—; -Go (457)
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4.3.9 Effets du péle interne

11 doit étre noté que P’effet du péle interne de la paire différentielle (capa-
cité C, Fig. 4.4) ne peut pas étre totalement négligé, surtout si la consom-
mation du circuit doit étre réduite. En effet, la présence de ce péle empéche
la paire différentielle de commuter instantanément le courant. La Fig. 4.15
représente le courant différentiel de sortie en fonction du temps pour les deux
cas asymptotiques. Dans le premier cas, le pole est négligeable et le gain de
conversion Gy tend vers zéro pour de grandes amplitudes du LO. Dans le
second cas, la fréquence de coupure du podle est nettement inférieure a la
fréquence du LO et le mélangeur fonctionne comme un détecteur de créte.
Comme illustré dans la Fig. 4.15b) un "offset “ se traduit par ’apparition de
pointes de courant asymétriques, une valeur moyenne non nulle et un gain
de conversion Gg — 1.

(@ (b)
ol i =
3 i %
] ~
S =
3 K
° 2
141 1 )+
5§ 2
3 3
g -1 1 g 25 _—
; b i

g W Avec etsansoffset/g g "~ Sans offset
© 4+ ————————————r [ I S S

0 0.25 0.5 0.75 1 0 0.25 0.5 0.75 1

Temps normalisé, oo-t/(2n) [-] Temps normalisé, wot/(2x) [-]

F1G. 4.15 - Courant de sortie simulé pour une paire différentielle en faible
inversion avec et sans offset (Lo = 10, fogses = 0.5). La fréquence du LO
est largement inférieure (a) puis supérieure (b) & celle du péle interne w..

La rapidité ou "slew rate® avec laquelle le courant peut varier dans les
transistors de hachage dépend :

1. de la capacité C qu’il faut charger et décharger 2 fois par période,

2. de la transconductance de source des transistors M; et Ms.

Soit la fréquence de coupure normalisée f. donnée par :

2- 1 T
We = gmsza-U—;-g(IC) avec C=Cr+2-Cw-Weg (4.58)
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ou C est la capacité de charge totale, Cp représentant la capacité parasite
due au transistor de polarisation et au layout, tandis que Cw est la capa-
cité par unité de largeur Weg d’un des deux transistors du mélangeur vue
depuis la source. A 'aide de cette normalisation, il est possible, par analo-
gie au développement réalisé dans le paragraphe 3.5, de calculer le facteur
d’inversion optimal pour les transistors de hachage.

Ce pole dégrade les performances du mélangeur de plusieurs maniéres :

1. Le gain de conversion en courant Arp; du mélangeur sera inférieur 3
2/m, car le signal d’entrée Igp est atténué.

2 1
Aprp = —-

vl 2
2
\/ 1+ (— e 24 )
T W
2. Le bruit 1/f ne sera rejeté que partiellement. En effet, 'augmentation
de ’amplitude appliquée par le LO permet de diminuer le gain G mais
uniquement si la bande passante au noeud interne est augmentée en

proportion. Go,msn décrit le gain minimal que G peut atteindre dans
le cas ot son amplitude dro — oo (voir Fig. 4.16).

(4.59)

Go,min = (4.60)

4.4 Synthese

Apres la description des principaux phénoménes liant le bruit et les
différents gains de conversion dans un mélangeur, voici une synthése des
principaux résultats. Les gains de conversion. 'amplitude nécessaire sur
Poscillateur local, le facteur d’'inversion des transistors. la densité totale de
bruit en sortie du mélangeur, la fréquence de coupure du bruit 1/f, ainsi
que sa figure de bruit, sont discutés.

4.4.1 Amplitude du LO et position du pdle

Afin d’obtenir un gain de conversion Agp; suffisant, il est nécessaire
d’appliquer une tension de grille supérieure & Ur - 1+ 2IC (voir Equ.
4.32). Une polarisation en faible inversion des transistors de hachage per-
met de réduire la tension Vyo. Ainsi, la consommation du LO [59] dimi-
nue proportionnellement. Une polarisation en inversion modérée IC = 1
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Asymptotes @ g(IC)
~

Asymptotes @ G g, in

—>

Hautes fréquences
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Q |
S |13
3
g1
g |— 4
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- 20dB/dec.
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F1G. 4.16 — a) Gain de conversion normalisé Gy mesuré et calculé. Pour
un oscillateur local travaillant a fréquences élevées fro > f., la réjection
atteint une limite indépendante de ’amplitude 4r0. b) Gain de conversion
minimal Go,min calculé et mesuré pour un mélangeur en faible inversion
(fe = 320MHz, fro variant de 10MHz & 1GHz [60}).
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est avantageuse du point de vue capacitif. En effet, la tension nécessaire
pour commuter la paire différentielle y est & peu prés la méme qu’en faible
inversion, alors que la fréquence f. du pole parasite est augmentée. Une
polarisation en forte inversion réduit Peffet du péle parasite, mais augmente
la puissance consommeée par le mélangeur et par le LO.

Afin de diminuer la densité spectrale de bruit 1/f résiduelle, il faut
augmenter la tension Vo, quel que soit le facteur d’inversion de la paire
différentielle (voir Equ. 4.46). La seule condition & respecter est une aug-
mentation de la bande passante du noeud interne, soit :

N 2
mVio
fe2 fro- <2nUT> : - (4.61)
4.4.2 Densité totale de bruit a la sortie du mélangeur

En négligeant l'effet du pole, la densité spectrale totale du bruit en
courant Sy,yt (voir Fig. 4.17) & la sortie du mélangeur est environ égale 4 :

I I, \’
Stout = Srin + SI,BF + 4kT - f(IC) . U—"_]r -Go+2- Sl/f . (Zn[qJT> . G%
(4.62)

Srin étant la densité spectrale de bruit & I'entrée du mélangeur, St pr la
densité spectrale de bruit en courant de la charge basse-fréquence et Sy
la densité spectrale de bruit en tension sur la grille d’un des deux transis-
tors de la paire différentielle. Pour diminuer Sy gr, il faut que la charge
du mélangeur présente une impédance élevée. Malheureusement, & une tres
faible tension d’alimentation, ce bruit n’est jamais négligeable comme le
montrent les résultats obtenus dans les structures & tres faible tension d’ali-
mentation [37],[60],[61] et [62].

4.4.3 Fréquence de coupure du bruit 1/f

On peut distinguer deux fréquences de coupure du bruit 1/f en sortie du
mélangeur. La premieére dépend du bruit blanc des transistors du mélangeur
eux-méme, la seconde est liée au bruit blanc du circuit. Les deux cas sont
bien entendu fonction de la densité spectrale de bruit sur la grille des tran-
sistors du mélangeur.
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t" ’I>LO 'cos(@,5'7)

FI1G. 4.17 - Paire différentielle et densités spectrales de bruit.

Fréquence de coupure intrinséque

En rappelant que Weg, Leg et IC sont respectivement les dimensions
effectives et le facteur d’inversion d’un des deux transistors de la paire
différentielle, en posant Sy, = Sy pr = 0, le résultat suivant est obtenu :

AP KF I

- R 4
¢ IKTE(IC) Wes - Leg Cox  2m2Up 00 (4.63)
c) Vv, 2z
= AT e {waz) 10 € 79100 (4 64)
4kT§(IC) nLeff "VLO VL >> g IC)

Cette fréquence de coupure posséde deux asymptotes :

1. Vio € %, le résultat petits signaux est obtenu (voir Equ. 4.5),

2. VLO > =55 g( IC), la fréquence de coupure décroit proportionnellement &
P’amplitude créte appliquée par le LO avec une pente de -10dB/décade.

Fréquence de coupure extrinséque

Le bruit blanc des transistors de hachage est négligé. Ce qui permet
d’écrire pour Vio > Wg—)

A = KE fy .(2UT)2 (4.65)
¢ (Stin + S1,8F) - West - Lt - Cox  2Ur \zVio ’
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Dans ce cas de figure, la fréquence de coupure décroit proportionnellement
au carré de la tension créte appliquée, donc avec une pente de -20dB/décade.
Dans un cas pratique, les densités spectrales de courant de bruit Sy;, et
S1,pr dominent la densité de bruit blanc intrinséque aux transistors de
hachage. Une augmentation de I’amplitude du LO ou une diminution du
temps de commutation permettent donc de réduire la fréquence de coupure
fAF proportionnellement au carré de la tension créte appliquée par le LO.

4.4.4 Figure de bruit du mélangeur

Le bruit de sortie du mélangeur peut étre ramené a un bruit équivalent
d’entrée Syp,eq(k - wro £ Aw), centré autour de la porteuse et dont chaque
bande en contient la moitié (voir Fig. 4.18). Pour ce faire, il suffit de diviser
la densité totale de bruit en sortie Syoy¢ par le gain en courant Agr .

1‘ SIout
2 A%{F,k

Qb i
4’ RY 4—T—>f

0 fio f me 0

Sineq = (4.66)

BF

i SIou ]

F1a. 4.18 — Bruit d’entrée DSB équivalent.

En supposant que le bruit d’entrée S;,, provient uniquement du transistor
de polarisation, et en normalisant le bruit & celui généré par une impédance
de source de valeur gmsq = I;/Ur - g(IC,), on peut calculer la figure de
bruit double bande DSB! de la structure. En négligeant le pole d’entrée et
en supposant une tension appliquée sur le LO suffisante (Vo — o0) afin
d’obtenir un gain en courant Agp; optimal, il en résulte :

1La figure de bruit DSB est 3dB en dessous de la figure de bruit simple bande SSB.
En effet, en SSB, tout le bruit est ramené sur une seule bande de fréquence autour de
la porteuse. En conversion directe, la figure de bruit SSB a plus de sens car elle tient
compte des repliements spectraux du bruit.
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NFpsg = 10~1og(1+%—15,¥;4—) (4.67)
ms,q
NFssg = 10-log <2+2-&§’+;‘1—) (4.68)
ms,q
avec,
Sineq 1(k.7r)2< £(IC) nUT)
_r = — —_— IC + ° ~
AKT - gms.q 2\ 2 €UIC,) 9(ICy) Vo
+ 1(k-m * Sisr
2\ 72 ) kT gmsg
Sl/f I, (k-UT)2
+ : . 4.69
4kT - g(IC;) 4Ur \ V0 (469

La figure de bruit SSB est minimal si g(IC;) est maximal, donc si le transis-
tor d’entrée M3 est en faible inversion. Dans ce cas particulier, en négligeant
le bruit de sortie, le bruit 1/f et le bruit blanc des transistors de hachage,
la figure de bruit SSB est de 5.1dB pour k = 1 et de 11.2dB pour k = 3.

4.4.5 Gains Agppi

Pour les gains de conversion Agpy, k¥ = 3,5,7, .., le gain décroit pro-
portionnellement & k; la figure de bruit, par contre croit en 1 + k2. Pour
k = 3, la figure de bruit sera donc d’environ 6dB au-dessus de celle obtenue
pour k = 1. De plus, la fréquence de coupure du bruit 1/f sera elle aussi
dégradée d’un facteur k?. C’est pour ces raisons que les mélangeurs sous-
harmoniques, bien que permettant de réduire la fréquence de travail du LO,
ne sont pas tres intéressants lorsque des figures de bruit raisonnables sont
attendues.

4.5 Conclusions

Dans ce chapitre, les limites de sensibilité d’un récepteur a conversion
directe ou quasi-directe ont été décrites. Il a trés clairement été démontré
que le bloc qui cause le plus de dégradation de la sensibilité, & cause de
son bruit 1/f, est le mélangeur en bande de base. Une étude analytique des
différentes fonctions de transfert du bruit dans un mélangeur a été réalisée.
Pour ce faire, le formalisme permettant le calcul des fonctions de transfert
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petits signaux dans un systéme grands signaux, variant dans le temps, a
été décrit. A laide de ce formalisme, voici les points principaux qui ont été
discutés :
1. Gain de transposition du signal dans un mélangeur harmonique ou
sous-harmonique.

2. Gain de transposition du bruit 1/f et solutions pour améliorer sa
réjection.

3. Effet du pole interne sur la réjection du bruit 1/f.

4. Calcul de la figure de bruit.

Cette analyse, validée par des mesures en technologie digitale 0.5um,
prend en compte le facteur d’inversion des différents transistors ainsi que
I’amplitude appliquée par loscillateur local.
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Chapitre 5

Amplification et
conversion de fréquence

Dans ce chapitre, des structures combinant & la fois 'amplificateur faible
bruit (LNA) et le mélangeur sont présentées. En effet, la solution consis-
tant & n’avoir aucun élément externe entre ces deux blocs est la meilleure
d’un point de vue consommation, prix et asservissement de la fréquence
de travail (voir section 3.1.3). Etant donné ce choix, il n’est pas possible
de caractériser amplificateur tout seul sans en augmenter exagérément la
charge capacitive, ce qui dégraderait ses performances.

Ce chapitre est scindé en trois sections. La premiere décrit des éléments
communs & toutes les structures; la figure de bruit, le cahier des charges,
la procédure de mesure et les circuits d’adaptation y sont donc discutés.
La seconde section présente conjointement les trois circuits d’amplification
et de conversion réalisés ainsi que leurs performances. La derniére partie
présente en conclusion une comparaison entre les performances de chaque
bloc. Quelques utilisations particuliéres de certains blocs sont également
décrites.

5.1 Mesures et adaptation

5.1.1 Figure de bruit

La figure de bruit de blocs constituant un systéme a conversion directe
doit &tre considérée avec circonspection. En effet, la sensibilité de la plupart
des blocs est donnée en figure de bruit double bande (” Double-Sided Band “

91
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DSB). Si cette définition est justifiée pour un récepteur super-hétérodyne
dans lequel la fréquence image et le bruit associé sont pré-filtrés, ce n’est pas
le cas pour une démodulation FSK en conversion directe. Le bruit de ’étage
amplificateur est replié (voir Ch. bruit). Il est donc plus naturel de parler
de figure de bruit simple bande (SSB) qui est 3dB au-dessus du niveau de
la figure de bruit DSB.

Un second effet vient perturber l'interprétation de la figure de bruit en
conversion directe. En effet, le calcul de la probabilité d’erreur epsg prend
en compte le bruit Vx; présent & l'entrée du systéme (voir Fig. 5.1). Aprés
les mélangeurs et le filtrage, ce bruit reste corrélé entre les deux sorties basse
fréquence I-Q. Ce n’est pas du tout le cas pour V2 et V3, ces deux sources
de bruit étant indépendantes. Dans le cas ou la figure de bruit du systéme
est dominée par les sources de bruit du mélangeur, le rapport signal sur
bruit idéal est donc dégradé de 3dB supplémentaires.

Yo
[ &2
~N —> BFI
VNI 0%
< LO,
LO
A yoy C =
% > BFQ

FiG. 5.1 — Sources de bruit en conversion directe.

5.1.2 Cabhier des charges

En corollaire au chapitre décrivant le cahier des charges global d’un
récepteur & conversion directe, voici le détail de celui concernant Pamplifi-
cation et la conversion de fréquence.

Le courant consommé ne doit pas excéder 2004A pour une tension d’ali-
mentation comprise entre 1 et 2V et une impédance d’entrée de 5082, Ce
niveau d’impédance est non seulement une grandeur caractéristique des
appareils de mesure haute fréquence, mais encore il est proche de celui
des antennes [28]. La figure de bruit DSB doit étre d’environ 17dB, soit
3dB inférieure & celle demandée dans le cahier des charges global, afin de
permettre Vutilisation d’un filtre d’entrée & onde de surface. En effet, la
sélectivité des antennes et du circuit d’adaptation ne suffisent pas a suppri-
mer les signaux perturbateurs hors de la bande ISM.
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La tension créte différentielle disponible & la sortie de 'oscillateur local
est inférieure & 150mVp. Sa charge capacitive par canal est inférieure 3
100fF pour ne pas trop charger le déphaseur actif et le VCO. Le gain en
tension est au minimal de 20dB pour une dynamique libre d’interférence
(SFDR) supérieure & 55dB (15dB de SNR et 40dB d’affaiblissement de
propagation). Des boucles de contre-réaction fixent le point de polarisation
avec des constantes de temps inférieures & 100us afin de diminuer le temps
d’enclenchement du circuit. Pour terminer, ’isolation entre le LO et I’entrée
de Vamplificateur doit &tre supérieure & 50dB.

5.1.3 Mesures
Gain, figure de bruit et impédance d’entrée

Pour la caractérisation, les signaux du LO et d’entrée RF sont appliqués
sans circuit d’adaptation & deux diviseurs de puissance (power splitter Anzac
H-183-4, 30MHz 4 3GHz, 2 voies : 0° et 180°) dont les sorties sont chacune
chargées par une résistance de 5092 (voir Fig. 5.2). Cette configuration, apres
mesure des pertes dans les cables et les power splitter, permet d’estimer
précisément la tension d’entrée et le gain G,. De plus, combinée avec la
mesure de 'impédance d’entrée du circuit et la mesure de la densité spectrale
de bruit en sortie, elle permet d’évaluer la figure de bruit.

Circuit
RF BF
500
Générateur [— LoV X] Sondes
Splitter 500
LO
s Power _'— 500
Générateur [ Splitterj 500

Fic. 5.2 - Principe de la mesure de 1’étage d’entrée en conversion directe.

Les résistances de 5052 a ’entrée de 'amplificateur sont & ’extérieur du
circuit intégré. Une fois le gain en tension et I'impédance d’entrée mesurés,
elles peuvent, étre remplacées par un circuit d’adaptation. Le signal du LO,
quant a lui, est appliqué a des grilles de transistors et des résistances internes
de 509). Ces derniéres amortissent le circuit de résonance entre la capacité
du pad (= 300 & 500fF), la capacité d’entrée du boitier (= 2 & 5pF) et les
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inductances de bounding (= 5nH & 10nH) afin de permettre une mesure des
performances jusqu’a des fréquences de 1GHz.

Point d’intersection du troisieme ordre

Pour la mesure du point d’intersection du troisiéme ordre, deux si-
gnaux RF de méme amplitude mais de fréquence légérement différentes sont
générés. Ils sont ensuite additionnés et injectés a ’entrée du power splitter.
Les pertes de ’additionneur doivent étre compensées afin que les ampli-
tudes de sortie soient identiques & celles mesurées lors du gain en tension
G,. Bien entendu, cette ajustement doit se faire en petit signaux, c’est-a-
dire pour des niveaux d’entrée bien inférieurs au point de compression. La
tension de sortie du produit d’intermodulation du 3éme ordre est ensuite
mesurée. Les fréquences générées par le produit d’intermodulation doivent
étre dans la bande passante de sortie. Soit, par exemple, fro = 430MHz,
frr1 = 430.050MHz et frrs = 430.035MHz :

frirs = |2 frr1 — frRP2| — fro = 65kHz (5.1)
|2+ frF2 — frRF1| — fLo = 20kHz (5.2)

Une vérification du choix de I’harmonique peut étre réalisée, en rappelant
que les harmoniques des produits d’intermodulation du 3éme ordre sont
proportionnelles au cube du niveau d’entrée appliqué (voir appendice A).

Bruit

Pour mesurer la densité spectrale de bruit en sortie du circuit, il est
nécessaire d’obtenir une bande passante de mesure supérieure 4 5MHz. En
effet, le bruit 1/f détériore la figure de bruit jusqu’a des fréquences de 1 &
2MHz. Une bande passante trop faible empéche une bonne caractérisation
du bruit blanc du systéme. Des étages suiveurs en tension sont nécessaires.
Ces derniers sont dimensionnés afin d’atteindre des niveaux d’impédance de
sortie inférieurs & 200§, garantissant ainsi une bande passante supérieure 3
5MHz pour des capacités de charge de 1’ordre de 100pF.

5.1.4 Circuits d’adaptation et d’amplification

En régle générale, un niveau d’impédance de Ry = 500 est désiré afin
de faciliter la mesure et la connection d’une antenne. En effet, pour des
petites dimensions par rapport & la longueur d’onde, I’antenne présente une
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résistance de rayonnement faible (de 'ordre de 1 & 10€2), par contre il est
possible de ramener son impédance d’entrée aux environx de Ry = 506 [28].

® ® © @
2 a 2

ey o

in in

FiGg. 5.3 — Circuits d'adaptation, a) terminaison résistive, b) terminaison
en 1/gms, ¢) dégénération inductive, d) élévateur d’impédance en L avec
terminaison résistive, e) élévateur d’impédance en L.

Différentes solutions existent pour faire une adaptation d’impédance [5] :

1. A Paide d’un élément passif R = Ry = 50Q (voir Fig. 5.3a). Cette
solution abaisse le niveau d’impédance sur le circuit intégré et simplifie
les problemes d’adaptation dus, par exemple, & la résonance entre
les inductances des fils de bounding et la capacité parasite du pad.
Malheureusement, la figure de bruit d’un tel amplificateur se détériore
trés rapidement.

4n2¢ Ip
NF =10-log 2+ —— == .g(IC) (5.3
ps = 10 og( + Ro-gms) avec  gms = 7 9(IC) (5.3)
Pour une polarisation en faible inversion (¢(IC) = 1, £ = 1/2 et
n = 1.3) et un courant de drain de Ip = 100uA, la figure de bruit
tend vers N Fpgsp = 12.8dB. Cette valeur est inacceptable, méme dans
le cas d’un récepteur courte distance.

2. Avec un transistor utilisé en grille commune afin d'obtenir un niveau
de Ry = 509 sur le circuit intégré (voir Fig. 5.3b)[4]. Cependant, pour
une trés faible consommation, cette solution n’est pas utilisable; le
courant, nécessaire pour obtenir un tel niveau d’'impédance est au mi-
nimal de I = Up/Ry = 500pA (transistor en faible inversion et au
maximum de son rapport g, /I). Soit la moitié du budget de consom-
mation totale désirée pour le récepteur.

)
NF =10-1 14+ —— 5.4
DSB Og(+R0'gms (5.4)
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On peut cependant abaisser cette consommation si I'on accepte une
désadaptation de l’entrée du LNA. Cette économie se fait toutefois
au détriment de la figure de bruit qui augmente. Par exemple, elle
passe de 3.6dB (pour 500pA) & NFpsp = 5.4dB avec 100uA en faible
inversion (Equ. 5.4).

. La solution la plus couramment utilisée est une attaque par la grille,

source et grille étant dégénérées par des inductances (Lg et Lg, voir
Fig. 5.3¢)[5][63]. Un transistor monté en cascode est également néces-
saire afin de réduire P'effet de la capacité grille-drain et d’éviter une
perte de gain par effet Miller. Le facteur de qualité Q' du circuit
résonant série non chargé (sans la charge de I'impédance de source
Ry, = 509) dépend de la pulsation de travail w et de la valeur de
I'inductance dans la source Lg :
1
L~ e

Q= gms "w - Ls (55)
La consommation en courant Ip et la figure de bruit (en négligeant le
bruit induit de grille) sont lides :

nUT 1
Ip= : 5.6
PTGI0) o ls @ (50
NFpsp =10-1lo 1+n§-“"L5) (5.7)
DSB = g Ry - Q' .

Pour diminuer la consommation et la figure de bruit, il faut donc
augmenter le facteur de qualité @' et réduire le facteur d’inversion
IC. Cette structure a des performances trés intéressantes. Cependant,
pour un budget de consommation de I'ordre de 100pA, une polarisa-
tion en inversion modérée (IC = 1) et un facteur de qualité raison-
nable (@' < 5), elle impose une inductance série Ls > 40nH. Cette
valeur ne pouvant pas étre réalisée a 1’aide d’une inductance de boun-
ding, il est nécessaire de rajouter une inductance externe. Malheu-
reusement, cette derniére forme un circuit résonnant paralléle avec la
capacité associée au pad et au boitier (1 & 3pF) dans la gamme de
fréquence des 400MHz. C’est la raison pour laquelle cette solution n’a
pas été retenue.

. La solution de la Fig. 5.3d) permet d’augmenter I'impédance interne

R;, sans détruire la figure de bruit par un circuit passif élévateur
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d’impédance en L.

1 Rin
= = -1 .
@ = 5/ (58)
1
2 _
wig = I.Cs (5.9)

La capacité série C's et I'inductance paralléle L permettent une adap-
tation dont le facteur de qualité global @ (y compris la résistance
de source du générateur ou de antenne) est donné 4 la pulsation de
résonance wy. Dans ce cas, la figure de bruit est la suivante :

2

NFpsp =10-log (2 + —ﬁ—é—) (5.10)

Rin - gms

La consommation d’un tel circuit peut étre diminuée pour autant que
la résistance R;,, ainsi que le facteur de qualité @ soient augmentés. Ce-
pendant, () est limité par la tolérance sur les éléments passifs ainsi que
par les éléments parasites. En sachant que la fréquence de résonance
fr soit dans la bande passante de la fréquence de résonance idéale fo,
le facteur de qualité maximal peut étre déterminé en fonction de la
dispersion des éléments du circuit résonant série (AL/L et ACs/Cs).

f0-<1—2—.16) <f,<fo-(1+§716) (5.11)
o= fo Lo (512
\/(I:I:QLI:)-(I:!:TSE)
- AL ACs
> <1iﬁ) : (liﬁ) (5.13)

Le facteur de qualité maximal Q,,., et la tolérance sur les éléments
sont donc liés de la maniere suivante (évaluation & 3 fois ’écart type) :

1 1
Qmaz < g : E avec OgLc =/ 0'% + 0%'5 (5.14)

oL et o¢, étant les variances relatives de I'inductance L et de la capa-
cité Cs. En combinant les relations précédentes, la résistance d’entrée
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maximale est obtenue :

4 1
Rin,mam S RO (6 . ——0_2 -+ 1) (515)
LC

Pour une dispersion de 10% sur les valeurs de la capacité et de I'induc-
tance, le facteur de qualité maximal est donc de 2.3. Ce qui signifie que
Rin,maez = 1k Dans ce cas, et pour une consommation de 100uA, la
figure de bruit peut étre aussi basse que NFpsp = 4.1dB.

. Finalement, pour réduire la consommation du LNA et diminuer la fi-

gure de bruit, la solution de la figure 5.3e) s’impose. L’adaptation se
réalise par un circuit élévateur en L, tandis que 'impédance d’entrée
est déterminée par la transconductance de source g,,s. La polarisation
du transistor d’entrée impose le choix d’un circuit élévateur a termi-
naison inductive. L’inductance Lp a deux fonctions. Premiérement,
de faire résoner la capacité parasite Cp, formée de la capacité du pcb
(1pF), celle du pad (500fF) et celle du boitier (1pF). et deuxiémement,
avec la capacité série C's de réaliser ’adaptation d’impédance, en choi-
sissant :

1.1
w? Cs+Cp

Comme décrit au point précédent, le facteur de qualité @) est limité
par la tolérance sur les éléments passifs ainsi que par les éléments
parasites. Les relations (5.8), (5.9), (5.14) et (5.15) restent applicables
pour autant que ’on tienne compte de la dispersion des valeurs de
Cp et Lp. La figure de bruit minimale d’une telle structure vaut a
'adaptation (gms = 1/R;n) et en faible inversion :

Lp= (5.16)

NFpsp = 10-log (1 + ——5—) =~ 1.8dB (5.17)
Rin - gms

L'impédance R;, des circuits décrits dans la suite de ce chapitre est
proche de 1kQ. Cp est d’environ 2 & 3pF, ce qui implique un facteur
de qualité global de @ =2 2.3, une capacité série Cs = 2pF et une
inductance parallele Lp = 30nH. Cette solution a aussi I’avantage
de simplifier au maximum la polarisation du LNA, un simple miroir
de courant étant suffisant. Pour terminer, cette structure a permis le
développement d’un circuit amplificateur-mélangeur a un seul noeud
interne haute fréquence (voir section 5.2.2).
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5.2 Structures de mélangeurs

5.2.1 Amplificateur-mélangeur a gain en tension
Description du fonctionnmement

Cette section décrit le fonctionnent d’un amplificateur-mélangeur & gain
en tension 4 deux étages [61]; le schéma de principe est représenté a la Fig.
5.4. L’amplificateur faible bruit est une structure différentielle & grille com-
mune M, et M. Cette configuration permet d’abaisser le niveau d’impédance
4 Pentrée du circuit tout en reldchant les contraintes sur les tolérances du
circuit d’adaptation. L’impédance d’entrée unipolaire vaut 7502 pour un
courant de polarisation Ip; de 100uA et un facteur de qualité total associé
de seulement ) = 1.9.

ol

FiG. 5.4 — Amplificateur-mélangeur 4 gain en tension.

Les contraintes de trés faible consommation et de trés faible tension
d’alimentation menent & minimiser le nombre de noeuds haute fréquence
et & réduire la taille des transistors. Par conséquent, les ”offsets“ étant
importants, le courant de polarisation du mélangeur doit étre asservi. Les
courants de source de My et Mg sont mesurés & travers les résistances Ry et
Rg et contrdlent la polarisation du LNA. La tension aux bornes de R5 (Rg)
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est comparée a une tension de référence V¢ générée, elle aussi, a I’aide d'une
source de courant et d'une résistance. Les entrées des deux transconducteurs
de contre-réaction sont réalisées avec des paires différentielles PMOS en
faible inversion et la tension Vi = 150mV. La bande passante de la boucle
est de 2MHz afin de garantir la stabilité et de n’additionner aucun bruit &
430MHz.

FiG. 5.5 - Photo du die pour un amplificateur-mélangeur a gain en tension.

Un gain en tension de 20dB en basse fréquence est réalisé a ['aide d'une
charge résistive. Malheureusement, une grande valeur de résistance a pour
conséquence une chute de tension trés importante 4 ses bornes. Une des
solutions pour résoudre ce probléme est I'usage de charges non linéaires (ty-
piquement un transistor MOS en conduction) qui dégradent la dynamique.
Dans ce circuit, la linéarité de I'amplificateur est maintenue par addition
d’une source de courant en paralléle a la charge, afin que la chute de poten-
tiel DC ne soit pas trop importante sur la résistance, tout en permettant
des débattements de tension importants a la fréquence de travail. Malgré
des transconductances de source de M; et M, bien contrélées, le gain glo-
bal ne I'est pas. En effet, les résistances en polysilicium non salicidé utilisées
comme charges ont une précision de £30% en valeur absolue. Le gain DC de
la structure est done choisi suffisamment grand (>20dB) afin d'éviter que la
dispersion sur les résistances salicidées ne détruise le gain haute fréquence
G na. Ce dernier est fonction de la charge capacitive C' aux noeuds HF;
et HF,. Il vaut a la pulsation de travail w :

Gmasl -
£ — .1
Guna = 775 (5.18)
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Tandis que le facteur de bruit Fi,na lors de ’adaptation en puissance s’évalue
a laide de la relation suivante (voir Equ. A.25) :

2 -1
Fina=14+6+ (w-C) ' (&—M) (5.19)

9msl 9ms1

Le mélangeur est une structure de Gilbert doublement balancée. Pour une
consommation de polarisation de 15uA par branche, les contraintes de ce
bloc sont respectées. Ces dernieres sont :

1. La charge capacitive d’entrée sur M5 et My est de seulement 20fF afin
de ne pas détériorer le gain en tension du LNA.

2. Les transistors M; & M;g sont polarisés en inversion modérée afin de
permettre un gain en courant du mélangeur suffisant avec une ten-
sion créte appliquée par le LO de seulement 100mVp pour une charge
capacitive inférieure & 40fF.

3. Le courant de drain de M5 et Mg garantit une bande passante du
mélangeur suffisante. Cependant, vu la trés faible tension d’alimenta-
tion, leur tension source-drain est limitée, ce qui détruit la linéarité
du récepteur.

Eléments | Valeur | W/L en um | IC | Courant
Ml-Mz - 80/05 2 100,UA
Ms3-M, - 40/0.5 16 | 90pA
Ms-Mg - 10/0.5 3 1544
M7-M10 - 10/0.5 1.5 7.5/.LA

M11—M12 - 20/5 20 SMA

Rl-Rz 55kﬂ - - 10[1A

R5-R6 10k82 - - 15uA
Ri-Rip | 30kQ - - | 10p4

CS'CG lpF - - -

TAB. 5.1 — Valeurs, dimensions, facteur d’inversion IC' et courant de pola-
risation des éléments du circuit proposé a la Fig. 5.4 @ Vpp = 1.2V.

Afin de diminuer la charge capacitive des noeuds internes, les transistors
haute fréquence M; & M, sont réalisés a ’aide de structures concentriques
(voir Fig. 5.5). Dans un cas idéal cette solution diminue d’un facteur deux
la capacité de jonction des transistors MOS. Elle a toutefois a été aban-
donnée par la suite, car les transistors ainsi réalisés ont une tension de
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seuil légérement supérieure aux transistors en peigne (50mV). De plus, la
réduction de charge capacitive reste négligeable vis & vis de la charge globale.

Le Tab. 5.1 récapitule les valeurs, les dimensions, le facteur d’inversion
et le courant de polarisation des différents éléments du circuit sous 1.2V de
tension d’alimentation. Les capacités Cy et Cg sont des capacités de jonction
et le pole R5-Cs est de 16MHz afin de ne pas perturber la stabilité de la
boucle de contre-réaction. La charge capacitive des noeuds HF) et HF; est
de 150fF chacune (2.5k? & 430MHz). Pour le noeud HFj, elle se répartit
de la maniére suivante : 40fF pour le transistor My, 30fF pour Mj, 20fF
pour R;, 20fF pour M4-M; et 40fF de capacité parasite due aux lignes de
métal. Pour une consommation totale de 200uA du LNA, le gain Gna est
de 10.5dB et la figure de bruit DSB est estimée & NFyna = 5.4dB.

Caractérisation

La Fig. 5.6 représente le point d’intersection du troisiéme ordre, le gain
de conversion, la figure de bruit simple bande et la dynamique libre d’in-
terférence. Les performances en figure de bruit et en gain sont inférieures
6dB 4 1GHz 3 celles obtenues & 430MHz en raison du péle interne (HFy,
HF,). Ces résultats sont également résumés dans le tableau Tab. 5.2.

1.E+01 =
LE+00 4 -
E %Y
] @ 430MHz y TR
1LE0] 4 B of”
E0] 4 G
3 7.4
g ,-X{‘ { 4
3 1803 e .
E - Pa ’Z/ ™ @ 1GHz
Y
LE04 §— /,‘/ - ’
1E-05 4] / vl
3 Noise floor @ B = 60kHz
1.E-06 +——+——4—————F——F————"1—

-120 -110 -100 -90 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20 -10
Pin [dBm] (avec réseau d'adaptation)

F1G. 5.6 ~ Gain, point de compression, point d’intersection du troisiéme
ordre et niveau de bruit pour un circuit & amplification en tension.
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Simulé Mesuré Mesuré
a 430MHz | 4 430MHz | & 1GHz
Tension d’alimentation 1-20V 1.3-2.0V | 1.3-2.0V
Impédance d’entrée différentielle 1.7k 1.5k 1.5k2
Gain en tension 18dB 15dB 9dB
Niveau de bruit @ B=60kHz -111dBm | -109dBm | -103dBm
NF DSB @ 500kHz 12dB 14dB 20dB
I1P3 -30dBm -27dBm -21dBm
SFDR @ B=60kHz 54dB 55dB 55dB
Fréq. de coupure du bruit 1/f 200kHz 300kHz 300kHz
Bande passante de sortie 1MHz 1MHz 1MHz
Isolation entre LO-RF > 50dB

TAB. 5.2 — Récapitulation des performances pour 250uA de consommation
et Viop = 100mV créte, dans le cas d’'un amplificateur en tension.

Pour une tension d’alimentation minimale de 1.3V, la figure de bruit
DSB totale est de 14dB & 430MHz et la dynamique libre d’interférence est
de 55dB. Les capacités parasites ayant été sous-évaluées lors de la procédure
de conception, les performances, en terme de gain en tension et figure de
bruit, ne sont pas tout 4 fait celles attendues. De plus, le bruit 1/f corrompt
la figure de bruit pour des fréquences inférieures & 300kHz. La figure de
bruit s’éleve 4 17dB & 100kHz. Ce probléme est lié au trop faible courant
de polarisation du mélangeur. En effet, comme le démontre le chapitre 4,
la bande passante du mélangeur doit étre importante pour permettre une
meilleure réjection du bruit 1/f. C’est & la suite de la mesure de ce premier
circuit que 1’étude de la réjection du bruit 1/f a été décidée afin d’améliorer
les performances d’un récepteur en conversion directe. Etant donné que
les mécanismes expliquant ce phénoméne n’existaient pas encore dans la
littérature & ce moment la.

5.2.2 Amplificateur-mélangeur a gain en courant
Description du fonctionnement

Cette section décrit un amplificateur-mélangeur utilisant un seul noeud
interne haute fréquence et amplifiant le signal en courant [60]. Afin de sim-
plifier la représentation, la Fig. 5.7 présente la structure unipolaire bien
qu’une structure différentielle aie été intégrée. Cependant, ce circuit peut
étre utilisé pour des signaux d’entrée a la fois unipolaires et différentiels, en
additionnant correctement les courants de sortie des transistors My-Ms ou
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Mg-My des deux demi-structures. Dans tous les cas, le signal de sortie est
quant & lui différentiel.

LlMB Iq,

MIE} T {kle
Ve v

F1G. 5.7 - Amplificateur-mélangeur unipolaire & gain en courant.

Le LNA est un amplificateur & grille commune (M;). Cette configura-
tion permet un niveau d’impédance relativement bas et simplifie son réseau
d’adaptation. Son drain est chargé par la conductance de source des tran-
sistors My-M5 et la capacité totale du noeud Ngyp. Les miroirs Mg-M7
et Mg-My convertissent les courants de sortie du mélangeur en tensions a
travers les résistances R;-Rj. Le signal en bande de base sort du circuit
intégré a l’aide de deux transistors PMOS & caissons séparés utilisés comme
suiveurs avec une bande passante de sortie supérieure & 7MHz. Le courant
moyen & travers My et Ms est comparé & Ige pour contréler le point de fonc-
tionnement du mélangeur. La bande passante de la boucle de contréle est
d’environ 2MHz de maniére & assurer la stabilité et de n’additionner aucun
bruit & 430MHz. Pour des raisons de consommation, la tension appliquée
par le LO est de Vo = 150mVp, ce qui conduit & polariser My-M;5 prés de
la faible inversion.

En plus du fait d’augmenter l'isolation entre le LO et 'entrée Vgp, le
transistor My doit produire un gain en tension G'rn 4 suffisant pour réduire
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FiG. 5.8 - Photo du die, la partie haute fréquence (RF) du circuit est
dessinée de fagon & diminuer les capacités parasites du noeud Nyp.

I'effet du bruit des transistors My & M, :

Viue Oms1 1 g
= 2. avec w, =224 5.20
VRF 2 Tmas 14 j— Cur =
We

Gina=

Tmes €St la transconductance de source moyenne des transistors My et My
et w, est la pulsation de coupure au noeud Nyr (Equ. 4.60). La seule
possibilité pour augmenter le gain en tension Gy 4 > 1 est d’augmenter le
courant qui traverse M;. C'est pour cette raison que le transistor My est
utilisé. Il réduit la figure de bruit et le bruit 1/f des transistors de hachage
M, et Ms. Toutefois, I'ajout de M;y dégrade le point de compression et la
dynamique du circuit. Le rapport Ipya/Ipag est done un compromis entre
la consommation de puissance, la dynamique et la figure de bruit. Dans ce
design, Ipara = 0.85- Ipagr et Ipagy vaut 100pA. 11 faut noter que My doit
étre relativement large, la faible tension d'alimentation limitant son facteur
d'inversion & 15. C'est pour cette raison que les capacités d'overlap et drain-
bulk de My participent de manidre significative & la charge capacitive du
noeud Ny, ce qui diminue la fréquence de coupure w, et augmente la figure
de bruit.

Les équations ci-dessous résument les performances de ce circuit. Soient
le gain en tension Gy = Vout/Vir, le facteur de bruit F estimé lors de
P'adaptation en puissance, ainsi que le point de compression P_j45 en puis-
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sance :

. Imst * Rl

Gu = 2 — (5.21)
T 1+ Jus
Gms3 T w 2
= . dmse Z. ;= .
Fo= 1+£1+£3 gmsl+<2 (1+]wc)>
(254 . mst ﬂ + 4& - gms6 | *2_) (5.22)
Imst wVio gmst  Ims1R1
2 I I ?

P — [ 2pM1~ fpms 593
1B Imsi1 ( 1+ J -w% ( )

Dans (5.21), le facteur 2/m suppose que le courant est instantanément
commuté entre M, etMs. La fréquence de coupure due au pdle du noeud
Ny est de f. = 320MHz. La charge capacitive est répartie uniformément
entre My (25%), Ms (25%), Ms-Ms (25%) et les lignes de métal (25%), la
capacité totale en ce noeud valant environ 200fF.

Eléments | Valeur | W/L en ym | IC | Courant
M, - 40/0.5 4.8 | 100pA
M; - 40/1 13 | 85uAd

My-M; - 20/0.5 0.7 7.5uA
Meg-My - 50/1.8 7 7.5uA

MlO'Mll - 10/36 7 075#14

MMy | - 10/10 3 | 0.75uA
My - 10/10 1.9 | 0.75u4
Mis - 50/50 - ]

Ri-Ry 50&Q - - 15uA

TAB. 5.3 — Valeurs, dimensions, facteur d’inversion et courant de polarisa-
tion des principaux éléments du circuit proposé 4 la Fig. 5.7.

Le Tab. 5.3 récapitule les dimensions des différents transistors. M; est en
inversion modérée afin de présenter une faible impédance d’entrée (7502)
et de garantir un gain en courant suffisant a la fréquence de travail. La
longueur de M3 est de 1um, ce qui réduit 'effet Early du transistor PMOS
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F1G. 5.9 — Gain, point de compression, point d’intersection du troisiéme
ordre et niveau de bruit pour un circuit 3 amplification en courant.

(Ve = 10V) mais augmente sa charge capacitive. M & M1, sont en inversion
modérée afin d’éviter que les transistors de hachage entrent en conduction.
Mis & M4 sont en aussi forte inversion que possible pour améliorer le
fonctionnement des miroirs de courant. Le gain en tension G, est calculé a
28dB, tandis que la figure de bruit double bande est calculée & NFpgp =
6.5dB. Pour conclure, le transistor M5 est utilisé comme capacité MOS et
sert & fixer le pole dominant de la boucle de contre-réaction a environ 2MHz.

Caractérisation

Deux demi-structures (Fig. 5.7) ont été intégrées. La Fig. 5.9 montre
le point d’intersection du troisiéme ordre, le gain de conversion, le niveau
de bruit SSB & la sortie ainsi que la dynamique libre d’interférence. Les
performances en figure de bruit et en gain sont inférieures de 6dB 4 1GHz
4 celles obtenues & 430MHz en raison du péle interne. Ces résultats sont
également résumés dans le tableau Tab. 5.4.

Pour une tension d’alimentation de seulement 1.1V et une consommation
de courant de -200pA, les caractéristiques de ce doublet LNA-mélangeur
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Simulé Mesuré Mesuré
4 430MHz | 4 430MHz | a4 1GHz
Tension d’alimentation 1-3.0V 1.1-3.0V | 1.1-3.0V
Impédance d’entrée différentielle 1.5k} 1.5k} 1.5k
Gain en tension 29dB 27dB 20dB
Niveau de bruit @ B=60kHz -115dBm | -114dBm | -110dBm
NF DSB @ 500kHz 8dB 9dB 16dB
I1P3 -15dBm -18dBm -10dBm
SFDR @ B=60kHz 65dB 64dB 64dB
Fréq. de coupure du bruit 1/f 100kHz 80kHz 110kHz
Bande passante de sortie 7TMHz 7MHz 7TMHz
Isolation entre LO-RF > 50dB

TAB. 5.4 - Récapitulation des performances pour 200uA de consommation
et 150mV de tension créte appliquée par oscillateur local pour la structure

a amplificateur en courant.

20 - 0
[<-VDD=11V
g 2
= 2 5]
8 15 1 s
) B
= g
-?, 310 R
910 1 §
§ 3 15
- 3
-#-260mVp|
[} S— ’ 220 :
10 100 1000 10 1000

Fréquence du LO [MHz]

100
Fréquence du LO [MHz}

F1G. 5.10 - a) Figure de bruit DSB pour différentes tensions d’alimentation
et des fréquences comprises entre 10MHz et 1GHz. b) Réjection du bruit
1/f pour différentes fréquences et amplitudes du LO.

correspondent tout & fait au cahier des charges. L’impédance d’entrée est
relativement faible, le gain en tension est important et la dynamique libre
d’interférence (SFDR) est de plus de 64dB.

Comme le démontre la Fig. 5.10a), la figure de bruit double bande est
une fonction de la fréquence et de la tension d’alimentation. La figure de
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bruit DSB est inférieure 4 10dB pour des fréquences jusqu’a 400MHz et pour
des tensions d’alimentation comprises entre 1.1V et 3V. L’augmentation de
la figure de bruit en dessous de 50MHz est due & la contribution de la
boucle de régulation du point de polarisation. Malheureusement, le bruit
1/f n’est pas complétement rejeté en haute fréquence. La Fig. 5.10b) décrit
la réjection du bruit 1/f & différentes fréquences et pour différentes tensions
crétes appliquées par le LO. Par exemple, pour une amplitude de 110mVp
appliquée par le LO, la réjection de bruit 1/f est de 15dB & 10MHz; cette
réjection n’est plus que de 2dB a 1GHz.

10
# 100MHz AF =1, KF = 6E-24
@ 430MHz ' W =20pm L=0.5um
¢ 1GHz f,=320MHz, , IC=0.6
I,= 12pA, R =50kQ
: VLop = 300mVp
A ;

1 Lignes : simulé
Symboles : mesuré Bruit blanc

1 10 100 1000
Basse fréquence [kHz]

o Densité de bruit [yV/sqrt(Hz)]

[

F1c. 5.11 — Niveau de bruit 1/f en sortie du circuit. Les courbes calculées
le sont avec le modele évalué & la section 4.3.9.

La Fig. 5.11 représente la densité spectrale de bruit en tension & la sortie
du circuit, pour des fréquences comprises entre 1kHz et 1MHz. Le parameétre
utilisé est la fréquence de 'oscillateur local (100MHz, 430MHz et 1GHz). Son
amplitude est de 300mVp, ce qui assure une diminution d’environ 20dB du
bruit 1/f lorsque sa fréquence est inférieure & 20MHz. Les courbes simulées
prennent en compte a la fois le bruit blanc, le bruit 1/f ainsi que les effets
du pole interne (voir section 4.3.9). Ce modéle permet donc une trés bonne
similitude entre les valeurs mesurées et simulées.



110 CHAPITRE 5. AMPLIFICATEUR-MELANGEUR

5.2.3 Mélangeur a transistors MOS en conduction

Description du fonctionnement

La figure de bruit du systéme étant relativement élevée, des structures
sans aucun pdle interne, c’est-a-dire avec mélangeur mais sans LNA, ont
également été étudiées afin de réduire la consommation. Cette section présente
un mélangeur différentiel sans aucun noeud interne et utilisant les transis-
tors MOS M; a M,y en conduction et en forte inversion (voir Fig. 5.12).

ﬂ i
! ]

F1Gc. 5.12 — Mélangeur & transistors MOS en conduction.

Cette structure a l'avantage d’étre trés compacte. Le signal d’entrée
différentiel Vrp est appliqué directement aprés le circuit d’adaptation, sur
la source des transistors. L’oscillateur local est appliqué sur les grilles. Les
transistors M5 et Mg sont utilisés comme amplificateur & grille commune
et forcent les transistors du mélangeur en forte inversion. Leur courant de
polarisation, contrélé par deux sources de courant, vaut (I;; — Ip2)/4: La
tension de grille de M5 et Mjp est fixée par une boucle de contre-réaction
(My). La tension drain-source des transistors de hachage est donc imposée.
La charge de sortie est une source de courant en paralléle & une résistance.
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Il doit étre noté que le mode commun d’entrée de cette structure est flot-
tant, donc contr6lé par celui appliqué par 'oscillateur local. Cette solution
évite un couplage capacitif entre le LO et 'entrée du mélangeur. Les ca-
pacités métal-métal a disposition ayant une capacité parasite vers la masse
d’environ 30%, le signal du LO serait atténué de 40 & 50% avec un couplage
de ce type, ce qui augmenterait les contraintes de consommation du LO.
Le couplage capacitif du réseau d’adaptation sur la source des transistors
permet de s’affranchir du mode commun du générateur ou de ’antenne. Un
autre avantage de cette structure doublement différentielle est Pannulation
au premier ordre du signal du LO sur entrée RF. Pour terminer, grice &
Pextréme simplicité de ce circuit, les caractéristiques du mélangeur restent
identiques indépendamment de la fréquence de travail jusqu’au moment ol
les effets non-quasi statiques des transistors apparaissent.

L’équation du courant & travers les transistors en conduction M7 & My,
supposés identiques, est donnée lorsque Vig; > Vg :

Vai —Vro  Vpsi+Vsi i=1.4  (5.24)
~ 5 , . .

Ip;=n-8-Vpsi-

ot Vpg; est la tension drain-source des transistors M; & My, Vp;, Vs,
Vi et Vo étant leurs tensions de drain, de source, de grille et de pince-
ment, tandis que n et 3 sont leurs facteurs de pente et de transconductance.
En combinant ces équations pour les transistors M; et My, les résultats in-
termédiaires suivants sont obtenus :

n
Ipi+1Ips = 2- (VRF “Vio + 3" V}%F)
+ 2-(Vpso+ AVb) - gps (5.25)

(5.26)

Vem = Vo Vpo+ AVp + Vs
gps=n-f3- - -

2

Vb1 =Vpa=Vpo+AVp et Viop < Vem + Vo (5.27)

Var et Vo = Viop - cos(wt) sont les signaux unipolaires appliqués sur
Pentrée RF et sur Poscillateur local. V.., est le mode commun du LO, Vpgge,
Vpo et Vgo étant les tensions au point de polarisation. Le premier terme de
PEqu. (5.25) représente le signal mélangé désiré tandis que le second terme
peut étre calculé approximativement par la relation :
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In—1Ip
. LU L4 5.28
9ps 4 Voso ( )

Les termes indésirables du produit de multiplication tels que V35 sont
atténués grice & la structure différentielle, la seconde harmonique étant de
plus filtrée.

Les transconductances de source des transistors Ms et My étant finies,
le gain en courant est dégradé proportionnellement au rapport gps/gmss,
avec gmss = Ips/Ur dans le meilleur des cas pour une polarisation en
faible inversion. Le gain de conversion petits signaux ainsi que le facteur de
bruit F' 4 'adaptation en puissance peuvent donc étre évalués pour Vo, <
Vem — Vrg. Les équations ci~dessous négligent le bruit de la charge résistive,
le gain en tension étant considéré comme suffisamment grand.

_B-Rr - Viop ., B-RL - Viop

= 5 &~
142908 1427
9mss VDSO

2 U 2
F§2+( gps ) (2+4§5”5+§8g’“8 (1+ T)) (5.30)

Gy (5.29)

B-Viop 9mss 9Ds Vbso

Pour Viop > Ve — Vo, le gain en tension maximal ainsi que le facteur
de bruit minimal Fyeym sont donnés par :

Guman > = FL 905 (5.31)

9 2
Faoym 22+ () -(251 +ags 205 4 g Imes (1+ Ly ) ) (5.32)

Ims5 9Ds Vbso

Ce circuit a été intégré afin de caractériser un oscillateur en anneau
fournissant deux signaux différentiels en quadrature. Le but était de charger
au minimal les sorties du LO, de caractériser les différences d’amplitude et
de phase des deux sorties I et Q de méme que le bruit de phase en bande de
base {61]. Les contraintes consistaient & garantir une tension d’alimentation
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Eléments | Valeur | W/L en ym | IC | Courant
Mi-M, 5 10/0.5 0.7 | 10pA
M;5-Mg - 1000/2 0.15 | 20pA

M; - 250/2 0.3 10pA
Mg - 300/5 4 1544
R 50k - - S5uA

TAB. 5.5 — Valeur, dimensions, facteur d’inversion et courant de polarisa-
tion des principaux éléments d’un mélangeur utilisant des transistors en
conduction.

inférieure & 1V et une charge capacitive inférieure & 40fF sur chaque entrée.
De plus, pour une tension créte appliquée par le LO inférieur 3 250mVp le
taux de distorsion devait étre inférieur & 1%.

Le Tab. 5.5 récapitule les courants de polarisation ainsi que les dimen-
sions des différents transistors. Le courant de polarisation I;; est de 50uA
et I;2 vaut 10pA. Les transistors My & My sont en forte inversion, de lon-
gueur minimale et présentent une charge capacitive d’entrée de seulement
20fF chacun. M5 et Mg sont en faible inversion afin d’obtenir une transcon-
ductance de source maximale & un courant donné. Leur surface de 2000zm?
permet de garantir une différence entre la tension drain-source des tran-
sistors du mélangeur inférieure & 1mV. Leur longueur est suffisante pour
éviter les effets du “Reverse Short Channel Effect” (RSCE). Le transistor
M7 quant a lui est également en faible inversion, la tension Vpgg valant :

~ Ipr Ws L7\ o~
VDSO = UT -In (-]TD—S . L_5 . m) = UT . 1n(2) = 17mV (533)

Le transistor Mg est en forte inversion, tandis que la résistance Rj, est
choisie suffisamment grande pour atteindre un gain supérieur & 20dB. Le
gain en tension estimé maximal est de 23dB, tandis que la figure de bruit
DSB minimale est de 9dB.

Caractérisation

La Fig. 5.13 représente le point d’intersection du troisieme ordre, le
gain de conversion, le niveau de bruit SSB ainsi que la dynamique libre
d’interférence. Les caractéristiques obtenues sont les mémes 4 430MHz et &
1GHz, les effets non-quasi statiques n’apparaissant pas encore. Les petites
différences entre les deux courbes proviennent de la difficulté d’appliquer des
signaux d’amplitudes identiques sans résonance des circuits d’adaptation.
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F1G. 5.13 — Gain, point de compression, point d’intersection du troisiéme
ordre et niveau de bruit pour un circuit & transistors MOS en conduction.

Simulé Mesuré Mesuré

34 430MHz | 4 430MHz | & 1GHz
Tension d’alimentation 1-3.0V 1-3.0V 1-3.0V
Impédance d’entrée différentielle 1kQ 1.2kQ 1.2k
Gain en tension 14dB 15dB 15dB
Niveau de bruit @ B=60kHz -106dBm | -105dBm | -105dBm
NF DSB @ 500kHz 18dB 18dB 18dB
11P3 -17dBm -18dBm -18dBm
SFDR @ B=60kHz 58dB 58dB 58dB
Fréq. de coupure du bruit 1/f 100kHz 100kHz 100kHz
Isolation entre LO-RF > 42dB

TAB. 5.6 — Performances pour 50uA de consommation, 100mV de tension
créte appliquée par le LO pour un mélangeur & transistors en conduction.
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F1G. 5.14 - Gain en tension et figure de bruit DSB pour différentes am-
plitudes crétes appliquées par l'oscillateur local a 430MHz et 1GHz. Les
courbes sont calculées & 'aide des équations (5.29) et (5.30)

Le Tab. 5.6 résume les principaux résultats obtenus pour une tension
créte de 100mV de loscillateur local et une consommation totale de seule-
ment 50pA. La dynamique libre d’interférence atteint 58dB pour une figure
de bruit SSB de 18dB et une fréquence de coupure du bruit 1/f de 100kHz.
La Fig. 5.14 présente le gain en tension ainsi que la figure de bruit DSB &
430MHz et & 1GHz pour différentes amplitudes crétes de 1'oscillateur local.
I1 est évident que ce circuit n’a pas été congu pour minimiser la tension du
LO nécessaire pour obtenir un gain en tension maximal. Le but est d’obtenir
une bonne linéarité depuis ’entrée du LO afin de caractériser les signaux
générés sur le circuit intégré dans un oscillateur en anneau. Cependant, pour
des amplitudes du LO de 700mVp, le gain en tension s’éléve & 23dB pour
une figure de bruit DSB de 10dB.

L’isolation entre 'oscillateur local et le port d’entrée n’est pas parfaite.
Cependant, la Fig. 5.15a) montre une isolation supérieure 3 42dB entre le
LO et Ventrée RF. Pour une tension de 100mV sur le LO, la puissance
rayonnée est donc d’environ -45dBm. La Fig. 5.15b) décrit I’évolution du
point de polarisation & la sortie du mélangeur en fonction de la puissance
d’entrée P;,.
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FiG. 5.15 — a) Isolation entre le LO et I’entrée RF pour différentes ampli-
tudes du LO. b) Effet des distorsions sur le point de polarisation Vg, .

5.3 Conclusions

Une premiére partie de ce chapitre a présenté les contraintes d’un ampli-
ficateur-mélangeur 4 trés faible consommation. Un poids important a été ac-
cordé & I’étude des différentes topologies permettant d’amener le signal de-
puis 'antenne dans le circuit intégré. Le but consiste 4 minimiser le nombre
de composants externes sans ajouter un asservissement de leur valeur. Il
a été démontré que des changements d’impédance d’un rapport vingt sont
possibles & Vaide de composants passifs standards (voir Equ. 5.15). Le ni-
veau d’impédance & l’entrée du circuit intégré peut étre de ’ordre du k{2 et
ce sans détruire la dynamique libre d’interférence du systéme (voir Tab. 5.2,
5.4 et 5.6). Une augmentation du niveau d’impédance d’entrée au-dessus du
kS va donc se confronter & une diminution de la SFDR tout en augmentant
en conséquence les contraintes sur la tolérance des composants.

Dans une seconde partie, trois types d’amplificateur-mélangeur ont été
décrits et caractérisés.

1. La premiére structure, un amplificateur en tension suivi par un étage
de mélangeur, a démontré la faisabilité de ce type de circuit en techno-
logie digitale CMOS 0.5um, pour une consommation de 250uA et pour
des tensions d’alimentation proches de 1V. Cependant, la bande pas-
sante du mélangeur n’étant pas suffisante pour permettre une bonne
réjection du bruit 1/f, cette solution n’a pas été retenue.

2. Le deuxiéme circuit est un amplificateur en courant incorporant un
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mélangeur. Cette structure différentielle utilise seulement deux noeuds
haute fréquence et ses caractéristiques correspondent tout & fait au ca-
hier des charges d’un récepteur courte distance 4 tres faible consom-
mation. Ces principales caractéristiques sont :

— une tension d’alimentation proche de 1V,

— une consommation totale de 200uA,

— une figure de bruit DSB de 9dB,

- une fréquence de coupure du bruit 1/f inférieure & 80kHz,

— une impédance d’entrée différentielle de 1.5kS2,

— et une SFDR de 64dB.

Une version dérivée de cette structure a été utilisée dans le récepteur
complet. Elle sera présentée pour des raisons de cohérence au chapitre

7.

3. La troisiéme structure est un circuit sans noeud interne haute fréquence
utilisant des transistors MOS en conduction. Ce circuit fonctionne sous
de tres faibles tensions d’alimentation et consomme seulement 50uA.
Malgré une suppression au premier ordre des effets de couplage du LO
sur 'antenne (42dB d’atténuation), I’émission d’un signal de -45dBm
sur cette derniére est trop importante. C’est pour cette raison que ce
circuit est proposé comme sonde active afin de caractériser des signaux
générés sur le circuit intégré. Son utilisation, lors de la caractérisation
des signaux I-Q d’un oscillateur en anneau, a été réalisée avec succes.
Pour simplifier la mesure du bruit de phase, une augmentation de la
bande passante de sortie serait cependant nécessaire.

Pour diminuer la densité spectrale de bruit 1/f, P'utilisation de tran-
sistor PMOS a été envisagée. La mobilité des trous est 4 fois plus faible
que celle des électrons dans la technologie considérée. Par conséquent, la
fréquence de coupure fr est également divisée par quatre. Cette solution
peut étre intéressante mais seulement pour des fréquences de travail d’envi-
ron 100MHz. Dans ce cas, des caractéristiques similaires & celles mesurées
pour Vamplificateur en courant ont été obtenues (Sec. 5.2.2).

Pour conclure, les mesures d’isolation entre le LO et ’entrée RF des
structures a amplificateur de tension et de courant de 50dB sont & prendre
avec circonspection. En effet, une part importante du signal mesuré est due
au rayonnement du générateur du LO directement sur ’entrée RF. Dans un
cas réel, c’est-a-dire avec un oscillateur LC intégré dont seul I'inductance est
externe, la puissance rayonnée est inférieure a -55dBm pour des amplitudes
créte de 100mVp.
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Chapitre 6

Modulateur FSK et
amplificateur de puissance

Les applications travaillant dans les bandes de fréquence ISM demandent
des modulateurs fonctionnant sous trés faible tension d’alimentation (<
1.6V). Dans ce chapitre est présenté un émetteur FSK réalisé en techno-
logie standard 0.5um CMOS. Ce chapitre est scindé en quatre parties. La
premiere décrit les types de modulateurs possibles pour réaliser une mo-
dulation FSK & phase continue. Dans la seconde section, la puissance de
sortie, le rendement théorique, I'utilisation d’amplificateur classe A, B C ou
D, Peffet de pertes dans I’étage final et le réseau d’adaptation de sortie sont
discutés.

La troisieme section décrit deux amplificateurs de puissance destinés
aux bandes ISM et dont les pré-amplificateurs sont congus sans éléments
inductifs externes. La premiére structure, basée sur des paires différentielles,
fournit une puissance de 4dBm sous 1.2V de tension d’alimentation et pour
un rendement global de 15% [60]. La seconde, présentée en [64], est basée sur
une chaine d’inverseurs. Pour la méme tension d’alimentation, une puissance
de 10dBm et un rendement global de 38% ont été mesurés.

Pour terminer, la génération de signaux basse fréquence est décrite. La
déviation de fréquence, son contrdle ainsi que la génération d’un spectre a
phase continue sont présentés. Les mélangeurs haute fréquence 4 réjection
d’image ainsi qu’un déphaseur polyphasé sont également détaillés.

119
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6.1 Modulateur FSK

La réalisation d’un modulateur FSK & taux de modulation élevé permet
la démodulation du signal par conversion directe et ce sans détruire la sen-
sibilité du récepteur due & son bruit 1/f (voir Fig. 2.10). Il existe plusieurs
maniéres de réaliser cette modulation.

6.1.1 Modulation par asservissement du VCO

La premiére solution consiste & dévier la fréquence instantanée de ’os-
cillateur local. Cela peut étre réalisé de plusieurs maniéres :

1. Soit en changeant la fréquence de référence de l'oscillateur & quartz
de la PLL. Cette solution est limitée, car la fréquence fondamentale
d’un quartz peut varier au maximum de + 50ppm, ce qui limite la
déviation de fréquence et le débit transmis.

2. Soit en utilisant un diviseur fractionnaire qui doit étre & la fois rapide
et posséder des pas fins tout en consommant peu.

3. Soit par variation de la charge capacitive de 'oscillateur local LC.
Malheureusement, cette solution, qui est la plus simple, n’est pas ap-
plicable. En effet, les capacités variables qui offrent des facteurs de
qualité suffisants (> 100) tout en travaillant sous des tensions d’ali-
mentation faibles (< 1V), ne sont pas linéaires. La variation de capa-
cité moyenne est supérieure & un facteur 2 dans ce type de dispositif
[65],(66].

6.1.2 Modulation par mélangeur et suppression de la
fréquence image

Cette solution est la plus souple (voir Fig. 6.1), méme si elle est gour-
mande en énergie, car elle demande un oscillateur local fournissant des si-
gnaux en quadrature. En effet, la syntheése de fréquence de la porteuse et
la génération de la déviation de fréquence sont dissociées. C’est pour cette
raison que cette solution a été retenue. Les principaux inconvénients de ce
type de modulateur sont brievement décrits ci-dessous.

Meélangeurs a suppression de la fréquence image

La fréquence image doit étre supprimée pour améliorer le rapport si-
gnal sur bruit aprés démodulation. Les signaux LO1, LOq, LF;, LFq ainsi
que les mélangeurs doivent étre bien appariés. En effet, toute erreur de
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Fi1G. 6.1 — Schéma de principe d’une modulation & conversion d’image et
réjection de la fréquence image [34].

phase ou d’amplitude entre les différents signaux empéche une réjection de
la fréquence image (I RR, Image Rejection Ratio). Cette contrainte, pour
des petites erreurs, peut étre écrite de la maniére suivante (voir également
Equ. 2.9) :

IRR = (ATAL?)Z)+ (ATALIEE)2+ (éﬁéﬁ)z'*'A‘b%O‘FA(ﬁ%F 61)

ou AApo/ALo et AApLr/ALF représentent les erreurs relatives d’am-
plitude. A¢ro et AdpLr sont les erreurs de phase (en radian) entre deux
signaux idéalement en quadrature. AApsi, /A, représente une erreur re-
lative de gain entre les deux mélangeurs (les erreurs de phase des mélangeurs
pouvant étre négligées). Dans le cas d’une modulation FSK, une atténuation
de 30dB de la fréquence image est suffisante, ce qui implique pour chaque er-
reur d’amplitude et de phase un écart type de 3% lorsque elles sont réparties
uniformément.

Changement de fréquence a phase continue

Il est important d’obtenir un changement de fréquence & phase continue
pour diminuer la largeur de bande occupée par le signal modulé (voir Fig.
6.2). Si cette condition est quasiment toujours réalisée lors de modulation
par variation de la capacité de Voscillateur local, ce n’est pas du tout le cas
lors d’une modulation par mélangeur et suppression de la fréquence image.
La génération des signaux basse fréquence en quadrature (LF1, LFqg), qui
dépend des données, doit donc se faire de maniere & garantir cette condition.



122 CHAPITRE 6. EMETTEUR

-30
= -40
~ Phase discontinue
£ .50
g
o -60
£
&)8,- _70 P I = lodB .....
. i Nt v vy
% -80 WAVV Wi
5
a '90 n

-100 T T T T T v r
-500 -300 -100 100 300 500

Déviation de fréquence autour de 433MHz, [kHz]

FiG. 6.2 — Simulations systéme d’un spectre & phase continue ou disconti-
nue. Le signal modulé est pseudo-aléatoire, le débit est de 20kbits/s et la
déviation de fréquence est de Af = +100kHz.

Faible taux d’harmoniques en bande de base

La pureté spectrale du générateur en bande de base est également pri-
mordiale. En effet, toute harmonique générée va étre directement translatée
en haute fréquence et corrompre le spectre modulé. L’harmonique 2 du
signal basse fréquence LF doit étre inférieure de 35dB par rapport & la fon-
damentale, tandis que I’harmonique 3 doit étre rejetée d’environ 45dB (voir
simulations de la Fig. 6.2). Si ces conditions sont respectées, le spectre mo-
dulé par un signal pseudo-aléatoire est identique & celui simulé (IRR = 0).

6.2 Etage de sortie, rappel théorique

Lors de l'utilisation d’une modulation FSK, la linéarité de ’étage de
sortie de 'amplificateur de puissance n’est pas importante. De plus, afin
d’augmenter le rendement de sortie et de faciliter les circuits d’adaptation,
les étages de sortie sont en classe B, C ou D. Cette section rappelle le ren-
dement de sortie et la puissance disponible en fonction du demi-angle de
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conduction du transistor de puissance (voir Fig. 6.3). L’emploi d’un tran-
sistor en forte inversion attaqué par un signal sinusoidal ou un signal carré
ainsi que les effets d’une résistance série sont également analysés.

1 ' ‘ I "
= GO I w— 310
0 =0.8n ' g ) ‘. )
0.8 I /,,' “\ ; — — carré
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0.6 1 ‘-
|
i
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F1G. 6.3 — Forme d’onde normalisée au courant maximal. a) Le courant est
une sinusoide tronquée (sin). b) La tension de grille est sinusoidale mais le
transistor est en forte inversion (sin?). ¢) La tension de grille est carrée.

6.2.1 Courant sinusoidal tronqué (sin)

Pour une tension de grille sinusoidale et un amplificateur ayant une ca-
ractéristique linéaire par morceau entre la tension d’entrée et le courant de
sortie on peut calculer la puissance de sortie et le rendement d’un amplifi-
cateur en classe C [67],[68]. Cette hypothése revient & calculer approxima-
tivement le courant créte dans le transistor de puissance par une sinusoide
tronquée. En dessous d’une tension de seuil, le courant de sortie est nul,
tandis qu’en dessus de cette tension le courant offre une forme sinusoidale
(voir Fig. 6.3). Le courant de sortie s’exprime alors par :

cos(wt) — cos(O)
1 — cos(O)

oli © est donné en radian et représente le demi-angle de conduction du
transistor de sortie. Ipmax est défini comme le courant maximal disponible

Ip(t) = IDmax - pour wt<© (6.2)
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au drain du transistor. Pour un transistor MOS en forte inversion, dont la
tension de source Vg est nulle et dont la tension de pincement maximale
vaut Vpmax, on a :

n .
Ipmax = _‘2_6 : V}gmax (63)

A Taide de la transformée de Fourier unilatérale (voir Equ. A.6), le cou-
rant moyen Ip g ainsi que le courant créte Ip ; de la fondamentale peuvent
étre calculés :

Ipp _ 1 sin(©)~-0-cos(0)

= — 4

IDmax T 1 - cos(©) (64)

Ip, i . 20 — sin(20) 6.5)
Ipmax 27 1—cos(O©) ’

La puissance maximale de sortie P,,; vaut P, = I,%,l - Ry /2 tandis que
la puissance consommeée totale vaut P = Ip g - Vpp. De plus, en admettant
que la tension créte maximale sur la charge de sortie vaut Vpp, on obtient
une condition pour la résistance de charge : Ry, = Vpp/Ip,;. La puissance
de sortie F,,; et le rendement maximal 7, en fonction du demi-angle de
conduction © prennent donc la forme suivante :

Pout _ 1 ID71 _ 1 20 —sin(2®)
Tout = P —3 Ipo = (6.6)

4 sin(0) — © - cos(O)

Ipy _ Vop - Ipmax 20 —sin(26)

2 dx 1 — cos(O) (6.7)

Pt = Vpp

Le rendement est maximal (voir Fig. 6.4) pour un angle © nul. Malheu-
reusement, lorsque ® — 0, la valeur créte du courant Ip; tend également
vers 0. Cela implique, & puissance de sortie donnée, d’augmenter la taille
du transistor de sortie afin que la pointe de courant instantanée soit suf-
fisamment importante. La conséquence immédiate consiste en une charge
exorbitante du transistor de sortie ainsi qu’en I’explosion de la consomma-
tion du pré-amplificateur.

Pour un demi-angle de conduction © — w, "amplificateur est en classe
A. Le rendement maximal chute & 50% et le courant normalisé Ip; tend
vers 1/2. Pour un angle © = 7/2 2 1.57, I’étage de sortie est en classe B.
Le rendement est de 7oy = 7/4 = 78.5% et Ip1 =1/2- Ipmax.
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F1G. 6.4 — Rendement et courant instantané normalisé de la fondamentale
d’un étage en fonction du demi-angle de conduction © (sinusoide tronquée).

6.2.2 Courant quasi-sinusoidal et tronqué (sin?)

Pour une tension de grille sinusoidale et un transistor de puissance en
forte inversion, le courant de sortie est une fonction quadratique de la tension
d’entrée lorsque cette derniére dépasse la tension de pincement. Le courant
de sortie n’est donc plus une sinusoide tronquée (voir Fig. 6.3), mais il
devient

_ 2
In(t) = Ipmax - (%) pour wt< O (6.8)

Ce cas de figure apparait lorsque la tension de grille du dernier étage est
filtrée par un circuit LC accordé ou lorsque les étages pré-amplificateur ne
possedent pas assez de produit gain-bande passante pour distordre le signal
d’entrée. Par analogie avec le paragraphe précédent, Ipg et Ip 1 peuvent
étre calculés :

1 ©+20cos?(®) — 3cos(O) sin(O)

Ipp
0o - = 6.9
IDmax 2m (1 — cos(@))? (6.9)
. 2 . _
Ipy _ 2 2sin(®) + cos’(0) sin(©) — 30 cos(O) (6.10)

Ibmax 37 (1 - cos(®))?
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De la, en appliquant les mémes hypotheses que celles du paragraphe
précédent, on obtient pour 7y, €t Poys :

_ 2 2sin(0) + cos?(0) sin(©) — 30 cos(0)

Tout = 3°70+20 cos?(0©) — 3 cos(®) sin(O) (6.11)

VoD - IDmax 25in(0) + cos?(©) sin(©) — 30 cos(O)

oo 6.12
out 3 (1- cos(@))2 ( )
Lo - A 1.0

N frt—SIN
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F1G. 6.5 — Rendements et courants instantanés normalisés de la fondamen-
tale en fonction du demi-angle de conduction ©. a) Le courant est une
sinusoide tronquée (sin). b) La tension de grille est sinusoidale mais le tran-
sistor est en forte inversion (sin?). c) La tension de grille est carrée.

La Fig. 6.5 décrit le comportement du rendement ainsi que de la fon-
damentale du courant de sortie en fonction du demi-angle de conduction
lorsqu’une tension sinusoidale est appliquée sur la grille du transistor de
sortie. DO aux plus grandes non-linéarités du dispositif, le rendement est
légérement supérieur & celui obtenu précédemment. Par exemple, pour © —
7, le rendement 7, = 2/3 et Ip; = Ipmax/2. Pour un demi-angle de
conduction de © = 7/2, le rendement 75, = 8/(37) = 84.9% et le courant
Ipi/IDmax = 4/(37) = 0.42.
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6.2.3 Tension de commande carrée

La tension de commande du transistor de sortie peut étre calculée ap-
proximativement par un signal carré dans le cas ou la chaine de pré-ampli-
ficateur possede un produit gain-bande passante suffisant. A basse fréquence
et pour des étages de pré-amplificateurs entierement intégrés, cette hy-
pothése est réalisée. L’amplificateur est alors en classe D et 'on obtient
pour Ipg et Ip les résultats suivants :

Ipp _ ©
e = 7 (6.13)
Ip, 2
—— = —-.sin(® 6.14
Toeas — +sin(©) (6.14)
Le rendement idéal et la puissance de sortie s’écrivent :
sin(©
Nout = (E) ) (6.15)
sin{@
Pout = VoD IDmax- ( ) (616)

La puissance de sortie est maximale lorsque ® = 7/2 et le rendement
vaut N,y = 2/7 = 64% (voir Fig. 6.5). Pour un demi-angle de conduction
nul ou qui tend vers 7, la puissance de sortie est nulle. Seul un demi-angle
de conduction de 7/2 est acceptable dans le cas d’un signal de grille carré.

6.2.4 Choix de ’angle de conduction

En conclusion, il est possible d’affirmer que le rendement et la puissance
de sortie varient fortement en fonction du signal de grille appliqué. Comme
aucun élément résonant n’est utilisé sur la grille du transistor de sortie,
la tension de grille peut étre sinusoidale ou carrée, sa forme évoluant en
fonction de la fréquence de travail de ’amplificateur et de la puissance de
sortie.

Afin de garantir un niveau de puissance de sortie acceptable sans trop
augmenter la charge capacitive interne, le demi-angle de conduction doit
étre d’environ © = 7/2. En effet, dans ce cas, le rendement théorique varie
entre 64% et 85% tandis que le courant créte varie entre 42% et 64% du
courant maximal. Pour terminer, il faut noter que les rendements théoriques
calculés précédemment sont surestimés sous faible tension d’alimentation.
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En effet, la tension créte maximale en sortie vaut Vpp — Vpsat, C’est a dire
~ 150mV & 200mV de moins que le débattement de tension maximale. Sous
1V de tension d’alimentation le rendement de I’étage de sortie d’un étage
classe B passe de 78.5% a 55% en raison de ce seul effet.

6.2.5 Effet d’une résistance série

Sous faible tension d’alimentation, la puissance de sortie est diminuée
par la résistance en série avec la source du transistor de sortie (voir Fig
6.6). En effet, une chute de tension aux bornes de la résistance augmente la
tension de source du transistor et diminue le courant instantané disponible.

FIG. 6.6 — Résistance série Rs dans la source du transistor de sortie.

Pour un transistor en forte inversion, le courant de drain Ip se calcule
aisément a ’aide de la tension de pincement Vp, de la tension de source Vs,
du facteur de transconductance 8, du facteur de pente n et de la résistance
de source Rgs.

Ip = g (Ve -Vs)® avec Vs=Ip-Rg (6.17)

Apres résolution de cette équation du deuxiéme ordre, le courant ins-
tantané Ip s’écrit :

Bs o f LA
nB- V3 242 Ron 24/14+2 FLON
Ip = . 3 (6.18)
i (7ev)
ON
Ron =1/(nf - Vp) est la résistance du transistor en conduction, c’est-
a-dire lorsque la tension drain source tend vers OV. Lorsque le rapport
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Rs/Ron — 0, le courant de sortie est directement fonction des dimensions
du transistor de sortie (8 = p- Cox - W/L) et de la tension de pincement
V2. Le courant Ip est maximal ainsi que le rendement de Pamplificateur
(voir Fig 6.7). Lorsque le rapport Rs/Ron tend vers 'infini, le courant de
drain et la puissance de sortie tendent vers zéro.
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Fi1G. 6.7 — Courant instantané maximal en fonction d’une résistance série
Rs dans la source du transistor de sortie et des dimensions du transistor.

11 est évident que la faible tension d’alimentation diminue la tension
de pincement et augmente la valeur de la résistance Ron. Afin de ne pas
diminuer le courant maximal instantané de 1’étage de sortie de plus de 10%,
la résistance série Rgs doit répondre au critére suivant :

0.1

n- ﬂ ' VPmax (619)

Rs <0.1: Ron =

6.2.6 Synthese

Voici brievement décrites les contraintes de ’amplificateur de puissance
en fonction de la faible tension d’alimentation et de la puissance de sortie
désirée pour un transistor en forte inversion. Pour une puissance de sortie
P, et une tension d’alimentation Vpp, on peut calculer le rapport W/L
ainsi que la capacité d’entrée C' du transistor de sortie & I’aide des relations
suivantes (Equ. 6.3 et 6.4) :
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w 4 Pyt Ipmax 1
M . . . 6.20
L n-p-Cox Vpp Ipp VEnax (6:20)
T2
O~ 4-L° Pout Ipmax 1 (6.21)

n-u Voo Ipg Vi

Pour diminuer la charge capacitive C de ’étage de pré-amplification, il
faut donc diminuer la puissance de sortie ou alors augmenter la tension d’ali-
mentation. En effet, C diminue proportionnellement & P, et inversément
a VB b (VPmax « Vpp). Le rapport Ipmax/Ip,1 est maximal et vaut environ
2, quelle que soit la forme de d’onde sur la grille du transistor de sortie,
pour autant que P’angle de conduction © = 7/2 (voir Fig. 6.5).

Pour une puissance de sortie de 10mW, une tension d’alimentation de
1V et une tension de pincement maximale de 400mV, la charge capacitive C
est d’environ 2pF tandis que le rapport W/L = 2600. Dans ces conditions,
la résistance série Rs du transistor de sortie, due aux connexions & la masse
de ce dernier ainsi qu’aux effets pelliculaires, doit étre inférieure & 0.5Q
(Rony = 5Q) tandis que la résistance de charge idéale Ry est d’environ
100£2. On peut noter que Ry, est nettement inférieure au niveau d’impédance
d’entrée du récepteur (= 1k(2) et le circuit d’adaptation vers 5062 est aisé &
CONCEVOIT.

6.3 Amplificateurs de puissance

L’amplificateur de puissance a des contraintes supplémentaires a celles
fixées par la faible tension d’alimentation et la fréquence de travail. Tout
d’abord, il doit présenter une faible impédance d’entrée afin de ne pas char-
ger trop les sorties des mélangeurs (< 200fF). Ensuite, il doit étre capable
de fournir une puissance de sortie de l’'ordre de grandeur de celle admise
dans les normes, soit au maximum 10dBm & 433MHz pour la bande ISM.
Enfin, les étages pré-amplificateurs sont entierement intégrés, sans sortir
sur des inductances externes, afin de supprimer I’ajustement fréquentiel, de
diminuer le nombre de sorties du circuit intégré et d’éviter des couplages
parasites.

Dans le cadre de ce travail de thése, deux amplificateurs de puissance
destinés aux bandes ISM ont été réalisés et mesurés [60],[64]. La premiere
structure est basée sur un pré-amplificateur a paires différentielles tandis que
la seconde est composée d’étages pré-amplificateurs & circuits inverseurs.
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6.3.1 Amplificateur de puissance a paires différentielles
Implémentation

L’amplificateur est une cascade de deux pré-amplificateurs classe A et
d’un étage de sortie classe B (voir Fig. 6.8). Une structure différentielle a été
choisie afin d’améliorer la réjection de la seconde harmonique’® et de réduire
les harmoniques de courant dans ’alimentation. En conséquence, une an-
tenne différentielle (par exemple une antenne boucle) ou un transformateur
doivent étre utilisés comme charge. A puissance de sortie constante, le cou-
rant créte est réduit d’un facteur deux dans une structure différentielle en
comparaison d’une version unipolaire. Cependant, la surface est également
doublée et le rendement reste constant [60].

Sortie
Entrée .[ 4: I — K (Antlenne)

i - |

i M Ll i
N L |

IIql _ quZ M Ll,

S8 : 1 pré-ampli S, : 2% pré-ampli 83 : 3% ampli
Classe A Classe A Classe C

F1G. 6.8 — Schéma de principe de ’amplificateur de puissance classe B. Les
étages de pré-amplification sont réalisés & ’aide de paires différentielles.

La tache principale des deux premiers étages classe A S1-Ss est 'adap-
tation d’impédance entre 1’étage de sortie et ’étage d’entrée. La charge
d’entrée est de 140fF (3k(2 @ 430MHz) tandis que la capacité de charge
totale en sortie (M; et Ms) est de 2pF (2000 @ 430MHz). Le second
role de ces pré-amplificateurs est la polarisation de I'étage de sortie Ss.
Indépendamment de la tension d’alimentation (entre 1 et 2V) et du mode
commun d’entrée, le transistor de sortie doit étre polarisé correctement. La
raison principale en est que les capacités flottantes métal-métal n’ont pas été
utilisées dans ce circuit. En effet, ces composants ont une capacité parasite

17,3 puissance de la seconde harmonique doit 8tre inférieure & -36dBm, et celle de la
troisieme harmonique inférieure & -30dBm.
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vers la masse d'environ 30% ce qui augmente considérablement la charge
capacitive des différents étages.

-
>

250pm

F1G. 6.9 - Photo de 'amplificateur de puissance a paires différentielles.

Les pré-amplificateurs sont réalisés a I'aide de paires différentielles NMOS
chargées capacitivement. Le mode commun & la sortie du premier étage est
fixé en fonction de la tension d'alimentation. Le but est de décaler le mode
commun d'entrée (de 1.4V & 0.8V) proche de la tension de seuil des transis-
tors de hachage (0.6V) afin de polariser I'étage de sortie en classe B. Pour ce
faire, les deux étages de pré-amplificateurs sont nécessaires. Le mode com-
mun du premier étage varie entre 1 et 0.8V, tandis que le mode commun de
sortie, soit la tension moyenne de grille de M, et My, dépend de la tension
de seuil d'un transistor de référence. La bande passante de ces boucles de
contre-réaction est de 3MHz. Un détecteur de créte qui utilise un diviseur
résistif & la masse ainsi que des transistors PMOS en faible inversion pola-
rise le dernier étage (voir 7.3). Le demi-angle de conduction de ce dernier
est d'environ © = 7 /2.

Le tableau 6.1 décrit la taille, le courant de polarisation ainsi que le
facteur d'inversion de chacun des transistors des différents étages du circuit
de la Fig 6.8, Les paires différentielles actives sont des transistors NMOS
tandis que les charges actives sont des transistors PMOS.
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6.3.1 Amplificateur de puissance & paires différentielles
Implémentation

L’amplificateur est une cascade de deux pré-amplificateurs classe A et
d’un étage de sortie classe B (voir Fig. 6.8). Une structure différentielle a été
choisie afin d’améliorer la réjection de la seconde harmonique! et de réduire
les harmoniques de courant dans l’alimentation. En conséquence, une an-
tenne différentielle (par exemple une antenne boucle) ou un transformateur
doivent étre utilisés comme charge. A puissance de sortie constante, le cou-
rant créte est réduit d’un facteur deux dans une structure différentielle en
comparaison d’une version unipolaire. Cependant, la surface est également
doublée et le rendement reste constant [60].

Sortie
Entrée | [+ gkt (Antenne)

SN N ¢ J

: M“l
" L |

l[ql » quZ M2 Il

§; : 1% pré-ampli S, : 2t™ pré-ampli S5 : 3% ampli
Classe A Classe A Classe C

FIG. 6.8 — Schéma de principe de 'amplificateur de puissance classe B. Les
étages de pré-amplification sont réalisés & 'aide de paires différentielles.

La tache principale des deux premiers étages classe A S;-Ss est ’adap-
tation d’impédance entre 1’étage de sortie et I’étage d’entrée. La charge
d’entrée est de 140fF (3kQ? @ 430MHz) tandis que la capacité de charge
totale en sortie (M; et M) est de 2pF (2000 @ 430MHz). Le second
réle de ces pré-amplificateurs est la polarisation de ’étage de sortie Sj.
Indépendamment de la tension d’alimentation (entre 1 et 2V) et du mode
commun d’entrée, le transistor de sortie doit étre polarisé correctement. La
raison principale en est que les capacités flottantes métal-métal n’ont pas été
utilisées dans ce circuit. En effet, ces composants ont une capacité parasite

11,a puissance de la seconde harmonique doit étre inférieure & -36dBm, et celle de la
troisiéme harmonique inférieure 4 -30dBm.
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F1G. 6.11 — Rendement global pour une puissance de sortie constante.
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Eléments W/L en uym | IC | Courant
Paire différentielle Sy 40/0.5 15 [ 300pA
Charge active Sy 80/0.5 30 | 300pA
Paire différentielle Sy 120/0.5 24 | 1.5mA
Charge active S 240/0.5 24 | 1.5mA
M;-M, 600/0.5 - -

TAB. 6.1 — Dimensions, facteur d’inversion et courant de polarisation de la
chaine d’amplification décrite 4 la Fig. 6.8 pour Vpp = 1.2V.

Caractérisation & 430MHz

Les mesures ont été effectuées avec la technologie 0.5pum d’Alcatel Mie-
tec, tandis que le circuit intégré était encapsulé dans un boitier standard
LCC68. Le signal d’entrée est appliqué a 'aide d’un générateur 509 et
d’un ”power splitter “ sur des résistances de 50Q internes. Cette configura-
tion empéche une résonance entre 'inductance de ”bounding® et la capacité
d’entrée du circuit intégré et permet de maitriser son niveau. La tension
d’entrée est donc une sinusoide de 220mV d’amplitude créte. L’inductance
de ’étage de sortie vaut L = 22nH tandis que la capacité série Cs = 6.8pF.
Ces deux éléments permettent une adaptation d’impédance de 2009 vers
5092 (analyseur de spectre).

La puissance de sortie varie entre 0.4mW et 20mW pour des tensions
d’alimentation comprises entre 1 et 2V (voir Fig. 6.10). P,,; vaut 10mW
pour 1.6V de tension d’alimentation tandis que, sous 1.1V, elle atteint 1mW.
Dans cette configuration, le rendement de ’étage de sortie atteint au maxi-
mum 30% tandis que le rendement global maximal est de 22% (voir Fig.
6.10). En contrdlant le courant de polarisation I, du dernier étage du pré-
amplificateur, il est possible de réguler la puissance de sortie entre 10uW et
son niveau maximal. Ce courant a été utilisé pour réguler la puissance de
sortie en fonction de la tension d’alimentation (voir Fig 6.11}. Le rendement
global chute avec Vpp car I'impédance de charge reste constante.

Ce circuit a démontré la faisabilité d’amplificateur sans éléments induc-
tifs externes. Cependant, le rendement de ’étage de sortie est faible. En
effet, lors de la conception de ce circuit, la résistance série & la source du
transistor de sortie Rg a été sous-estimée (Rs = Ron = 5Q2). De plus, I'uti-
lisation de paires différentielles limite le facteur d’inversion maximal des
pré-amplificateurs et la régulation du mode commun surcharge de maniére
importante le premier pré-amplificateur (environ 20%). Ces deux causes
réduisent le gain en tension de la chaine, ce qui limite ses performances.
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6.3.2 Amplificateur de puissance a inverseurs
Implémentation

La Fig. 6.12 représente un des canaux de 'amplificateur. Une version
pseudo-différentielle a été intégrée afin de diminuer les harmoniques paires
de courant générées dans les lignes d’alimentation [64]. Le signal d’entrée
est couplé au pré-amplificateur par une capacité métal-métal d’une valeur
de C;=500fF. C,=150fF et représente la capacité parasite associée & Cj.
Le pré-amplificateur utilise un nombre impair d’étages inverseurs 4 gain en
tension et & charge constante.

L
C3'J,_
F1@. 6.12 — Amplificateur unipolaire & pré-amplificateur par inverseurs.

Globalement, il présente une caractéristique d’amplificateur & large bande.
De plus, cette configuration permet de travailler avec de trés faibles ten-
sions d’alimentation tout en gardant une tension (Vg — Vyg)/n d’environ
200mV pour une tension d’alimentation de 1V, ce qui permet d’obtenir un
facteur d’inversion suffisant pour travailler 4 433MHz. Le point de fonction-
nement du pré-amplificateur et de 'étage de sortie est fixé par une boucle de
contre-réaction globale dont la fréquence de coupure de 3MHz est donnée
par Rz = 20kQ) et la capacité C3 = 10pF. Cette derniere est réalisée en
utilisant un transistor PMOS en accumulation.

L’étage de sortie est un amplificateur classe B (® = 7/2) dont la grille
du transistor NMOS est attaquée par un signal quasi-sinusoidal (voir Fig.
6.13). Le rendement théorique idéal d’un tel amplificateur est de w/4 =
78.5%. Malheureusement, la grande résistance série Roy = 1/(nfVp) du
transistor de sortie limite la tension créte de sortie & environ 85% de la
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F1G. 6.13 - Signaux temporels simulés. V;, est la tension d’entrée aprés le
couplage capacitif (V;, = 100mVp). V,, V}, et V; sont les signaux 3 chaque
étage du pré-amplificateur tandis que Vp,g et Vi: sont les signaux sur le
pad de sortie et sur I'inductance L en tenant compte des éléments parasites.

tension d’alimentation, ce qui limite le rendement de ’étage de sortie &
55%. Dans ce cas, la puissance de sortie, en admettant une charge adaptée,
peut étre estimée grice a ’équation suivante :

pCox - Voo Wi

. _ _ 2
— I (Vbp — Vron — Vpsat) (6.22)

Pout,diff = Nout

En posant comme condition que la puissance totale désirée de sortie
doit étre de 10mW sous 1.2V de tension d’alimentation, les valeurs des
composants en sont déduites. Pour ce circuit, Wy, = Wy = 80pm, L; =
Ly = 0.5um, Ry = 10kQ et I, = 500pA.
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Fi1G. 6.15 — Photo de 'amplificateur différentiel de puissance & inverseurs.

tension de saturation des transistors de polarisation PMOS. Ce résultat est
largement indépendant de la puissance de sortie mais dépend fortement de
la fréquence maximale f,,,. du transistor. Pour une tension d'alimentation
Vop = 1.2V, le rendement total est donc estimé a : myor = 0.72 - 1pue = 39%.

Caractérisation a 430MHz

Les circuits présentés ci-dessous ont été réalisés avec la technologie stan-
dard 0.5um CMOS d’Alcatel Mietec (voir Fig. 6.13). Le circuit intégré est
encapsulé dans un boitier CQFP64. Des mesures de cet amplificateur de
puissance dans un boitier FP24 et CQFP&0 ont donné des résultats iden-
tiques. Les effets des éléments extrinseques modifient faiblement le compor-
tement de 'amplificateur, comme le montrent les signaux temporels de la
Fig. 6.13. Le signal d'entrée, d'environ -13dBm, est appliqué a l'aide d'un
générateur 5082 et d'un power splitter sur des résistances de 501} externes.
Avant le couplage capacitif sur la chaine de pré-amplificateurs, la tension
d'entrée est sinusoidale et son amplitude est de 100mVp.

L'amplificateur de puissance est a large bande grace au faible facteur
de qualité de I'étage de sortie (R = 10092, L = 56nH) ainsi qu'a I'absence
d'inductance sur la grille de commande du transistor de sortie (voir Fig.
6.12), On peut remarquer a la Fig. 6.16 que la puissance de sortie de I'am-
plificateur est de 8 & 10mW sur une bande de fréquences comprises entre
300 et 500MHz. Dans cette plage de fréquences, le rendement est constant
et vaut environ 40% pour toute la chaine, qui comprend les trois étages de
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FIG. 6.14 — Rendement et puissance simulés de I’étage de sortie en fonction
de la résistance de charge Ry, sous 1.2V de tension d’alimentation.

La Fig. 6.14 montre la puissance ainsi que le rendement de 1’étage de
sortie pour différentes valeurs de la charge résistive. Afin de maximiser la
puissance transmise, la résistance de charge optimale est de Ry = 1000
par canal. Cette valeur n’est pas surprenante, elle correspond en effet &
I'impédance nécessaire pour une puissance de 10mW.

(72 2
Vour o 1 _ jonw (6.23)

i o= Q. QUL o
Pout,dlff 3. RL 100

De plus, la faible tension d’alimentation ainsi que la consommation de
courant du pré-amplificateur limitent le rendement global 7;,;. Ce dernier
peut étre calculé A I’aide de ’approximation suivante :

&~ . Nout
Mot = 7 L2 = v 3 (6.24)
148 -a-n- J——mi_. ( DD )
+8an g tn \Vpp — Vron — Vpsat

ou a & 2 représente la charge capacitive additionnelle au transistor de
sortie de toute la chaine du pré-amplificateur. Ce facteur prend en compte
que non seulement la grille du transistor de sortie doit &tre chargée et
déchargée, mais encore toutes les grilles des transistors du pré-amplificateur.
n = 1.2 est le facteur de pente des transistors NMOS, Ly, = 0.5um leur lon-

gueur minimale, Vro, = 0.6V leur tension de seuil, p, = 0.046 m?/(V-s) la
mobilité des électrons, f = 450MHz la fréquence de travail et Vps,: =0.2V la
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FIG. 6.16 — Rendement total n:, et puissance de sortie Py, de I’amplifica-
teur de puissance pour une fréquence d’entrée variant de 200MHz & 500MHz.

pré-amplification ainsi que I’étage de sortie. Aux fréquences inférieures a
300MHz, le couplage capacitif & la sortie du mélangeur ne se fait plus cor-
rectement, ce qui provoque une chute du rendement. Au-dessus de 500MHz,
c’est le réseau d’adaptation qui ne fonctionne plus.

La Fig. 6.17 représente la puissance de sortie & 430MHz ainsi que le
rendement pour des tensions d’alimentation comprises entre 1 et 2V. Le
rendement du transistor de sortie 7., est de 55% & 60% pour des tensions
d’alimentation comprises entre 1.2 & 2V, tandis que le rendement total est
d’environ 40%. Ce rendement n’augmente pas pour des tensions d’alimen-
tation plus élevées car la résistance de charge reste constante. A trés faible
tension d’alimentation (1 & 1.2V), le rendement chute. En effet, la tension
de pincement n’est plus suffisante pour assurer une bonne amplification in-
terne en tension. De plus, la résistance de charge Ry, est trop faible pour le
niveau de courant débité.

L’étage d’adaptation d’impédance est a large bande, ce qui a comme
conséquence une faible réjection des harmoniques deux et trois (voir Fig
6.18). Pour une puissance de sortie de 10dBm, ’harmonique deux doit étre
diminuée de 16dB, tandis que I’harmonique trois doit I’étre de 20dB afin de
remplir les spécifications des bandes ISM. Un filtre & ondes de surface est
donc nécessaire & la sortie de "amplificateur.
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FiG. 6.18 ~ Puissance de sortie P,;; de la fondamentale fo = 430MHz et
des harmoniques pour un courant de polarisation I, de 500uA.
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F1G. 6.19 — Rendement total 7, et puissance de sortie P,,; de ’amplifica-
teur de puissance pour une fréquence d’entrée variant de 820MHz 3 1GHz.

Caractérisation 4 900MHz

Une version non différentielle de cet amplificateur de puissance a été
réalisée sur le méme circuit intégré. Le circuit de charge est composé d’une
résistance Ry = 50(2, d’une inductance L = 15nH et d’une capacité Cg =
100pF. Une puissance de 3mW pour 20% de rendement global a été me-
surée & 910MHz sous 1.2V de tension d’alimentation. A Vpp = 1.8V, la
puissance de sortie est de 10dBm pour un rendement global de 25%. La
tension d’entrée est de 100mVp, soit 5 fois supérieure au minimal nécessaire
pour garantir la "locked range“ de 'amplificateur (20mV). En effet, pour
réduire la consommation de la chaine d’amplification, elle est instable sans
signal d’entrée.

Aux environs de 900MHz, les éléments parasites du boitier CQFP64 ne
sont plus négligeables. Le niveau d’impédance de charge est donc inférieur
a celui attendu. Un boitier FP24 aurait permis de diminuer ce probléme.
1l faut également préciser que ce circuit n’avait pas été congu pour cette
gamme de fréquence. En effet, dans un tel cas, deux étages supplémentaires
de pré-amplification seraient utiles afin de générer une tension de commande
suffisante sur la grille du transistor de sortie. La caractéristique large bande
reste visible malgré les effets du boitier (voir Fig. 6.19).
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6.4 Modulateur

Cette section décrit brievement les blocs nécessaires pour réaliser un mo-
dulateur FSK & phase continue. Les mélangeurs & réjection de la fréquence
image, la génération de signaux en quadrature, la modulation de signaux
basse fréquence ainsi que différentes mesures du modulateur complet sont
présentés.

6.4.1 Meélangeurs haute fréquence

Les mélangeurs haute fréquence sont réalisés & 1’aide de simples paires
différentielles dont le courant de queue I est modulé par un signal basse
fréquence a faible taux de distorsion et dont les grilles sont commandées
par un signal différentiel & la fréquence de la porteuse Vo (voir Fig. 6.20).
Les transistors du mélangeur travaillent en inversion modérée (IC = 5).
La tension créte appliquée sur leur grille est suffisante pour garantir la
commutation compléte des transistors et rendre Voffset de gain résiduel du
mélangeur négligeable, soit inférieur & 3% (voir Equ. 6.1). L’additionneur
est réalisé par la sommation des courants & la sortie du mélangeur, puis
la conversion courant-tension est réalisée & ’aide de résistances. L’amplifi-
cateur de puissance étant couplé capacitivement, le mode commun n’a pas
besoin d’étre régulé, ce qui diminue d’autant la charge capacitive de sortie.
Pour ce design, le courant de queue I r = 1004A, la tension de grille créte
Vio,1 = Voo, = 100mVp, la résistance de sortie Rg = 5k{} et les dimen-
sions des transistors de commutation sont de : W = 40pum et L = 0.5um.

F1G. 6.20 — Schéma de principe du mélangeur-sommateur.
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6.4.2 Filtre polyphasé

Le probléme consistant & fournir un signal en quadrature, qui remplit
les conditions de précision en amplitude et en phase, a été résolu & ’aide
d’un filtre polyphasé & 4 étages, intégré directement sur le circuit {3]. Un
signal différentiel, généré a 'extérieur du circuit & I’aide d’un power splitter,
attaque symétriquement sur 50§ deux des entrées du filtre, les deux autres
étant 3 la masse. A la sortie des quatre étages du filtre, le signal est en qua-
drature. Les amplitudes et les phases sont précises avec un écart type simulé
inférieur a 1%. Dans ce circuit, les résistances valent 42082 et les capacités
fonctionnelles métal-métal sont de 1pF. A celles-ci sont additionnées des ca-
pacités parasites de 250fF vers la masse. Ce filtre est congu pour travailler
& la fréquence de la bande ISM.

Il est évident que dans un circuit intégré comprenant un synthétiseur
de fréquence, la génération de signaux I-Q a la fréquence de la porteuse ne
se ferait pas a l'aide d’un réseau polyphasé dissipatif & 4 étages, mais par
exemple & l'aide de déphaseur RC-CR ou d’un intégrateur & gm-C [64]. Le
filtre polyphasé a donc été remplacé par le synthétiseur de fréquence lors de
la conception de ’émetteur-récepteur complet. Cette solution, y compris le
réglage de la puissance de sortie, est présentée dans le chapitre 7.

6.4.3 Génération des signaux basse fréquence

Ce bloc, réalisé par Alain-Serge Porret, est décrit plus précisément en
[64], mais son fonctionnement est briévement rappelé ci-dessous pour per-
mettre une lecture cohérente. En raison de sa relative simplicité, une réali-
sation completement intégrée a été choisie. Son principe est illustré a la Fig.
6.21. Le générateur des signaux BF est constitué d’un oscillateur en qua-
drature qui contréle les sources de courant du mélangeur haute fréquence
(voir Fig. 6.20).

L’oscillateur est composé d'une boucle de deux intégrateurs g,, — C. Le
contréle de la déviation de fréquence A f est réalisé en ajustant le g, par le
courant de polarisation. Les blocs de multiplication commutent les courants
différentiels des transconducteurs. Cette solution garantit une modulation
de phase continue car la commutation se fait avant intégration. En effet, les
variables d’état sont les tensions sur les noeuds capacitifs et cette fonction
reste continue quel que soit le débit de données. Une régulation d’amplitude
(” Amplitude Locked Loop“ ou ALL) permet de régler la tension de sortie.
Chaque couple de g,, est utilisé comme une résistance contrdlée qui peut
étre positive ou négative. Les principales caractéristiques de ce bloc sont
décrites ci-dessous.
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Fic. 6.21 - Principe de la génération analogique du modulateur basse
fréquence. Ce schéma est unipolaire mais le circuit intégré est différentiel.

1. Une grande amplitude du signal basse fréquence, environ 100mVp.

2. Un taux de distorsion raisonnable (< 1% sur Ippr et I FQ), ce qui
garantit un spectre modulé sans bande latérale.

3. Un taux de modulation important du courant des transconducteurs
de sortie qui réduit la consommation du mélangeur. Ce taux de modu-
lation est de 80% tout en garantissant une réjection de ’harmonique
3 de 40dB [37].

4. Une déviation de fréquence Af contrélable entre 50kHz et 300kHz.

6.4.4 Caractérisation

Le Tab. 6.2 donne la répartition de la puissance consommée par le mo-
dulateur FSK & phase continue sous 1.2V de tension d’alimentation et pour
10mW de puissance de sortie. L’amplificateur de puissance, y compris ses
étages de pré-amplification, consomme 98% du courant total, la génération
de signaux basse-fréquence ainsi que les mélangeurs a réjection d’image ne
consommant que 2% du total, ce qui est négligeable.

Signal non-modulé

La Fig. 6.22 représente le spectre mesuré proche de la porteuse pour
un bit ” 0 ” en gris clair et un bit ” 1 ” en noir. La densité spectrale de



6.4. MODULATEUR 145

P Pen%
Puissance de sortie 9.5mW | 38%
Etage de sortie 80mW | 32%
Pré-amplificateur 70mW | 28%
Génération I-Q 0.5 mW 2%
Total 25 mW | 100 %

TAB. 6.2 — Répartition de la consommation de la puissance du modulateur
FSK & phase continue sous 1.2V de tension d’alimentation.
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F1G. 6.22 — Spectres de sortie mesurés pour une déviation de fréquence
de £ 100kHz. 1) Pour un bit d’entrée & ”0” ou & ”1”. 2) Pour un débit
pseudo-aléatoire de 20kbits/s.
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F1G. 6.23 — Spectres de sortie pour une déviation de fréquence £ 100kHz
et un débit de 20kbits/s. Le spectre théorique est obtenu dans un cas idéal
(IRR = 0).

puissance est simulée dans le cas d’un modulateur parfait dont la déviation
de fréquence est de 100kHz pour un débit de 20kbits/s. Cette mesure montre
que la fréquence image de la porteuse est rejetée de plus de 38dB tandis que
les harmoniques dues aux mésappariements et aux distorsions de la forme
d’onde du courant de queue du mélangeur sont inférieures de 33dB par
rapport & la fondamentale.

Signal modulé

La Fig. 6.23 montre la parfaite similitude entre le spectre modulé me-
suré et celui simulé dans un cas idéal, c’est-a-dire sans aucun effet de ”mis-
matches“ entre les différents canaux (IRR = 0). Cette figure démontre
que le spectre n’est pas affecté par le taux de distorsion du signal basse
fréquence. La génération d’une déviation de fréquence Af avec une THD
de 1% est suffisante. La modulation FSK par réjection de la fréquence image
permet donc de répondre au cahier des charges.
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6.5 Conclusions

Dans ce chapitre, un modulateur FSK pour les bandes ISM est présenté.
La premiére section décrit le choix de réaliser un modulateur par mélangeur
et suppression de la fréquence image. Son principal avantage est sa sou-
plesse. En effet, il est possible de dissocier la génération de la porteuse, la
déviation de fréquence ainsi que le débit de données. Cependant, une atten-
tion particuliere doit étre accordée & la suppression de la fréquence image,
au changement de fréquence & phase continue et au faible taux de distorsion
des signaux basse fréquence.

Dans une seconde partie, les différents types d’amplificateurs de puis-
sance, leur rendement ainsi que leur puissance de sortie sont rappelés. Afin
de diminuer le nombre de "pads“ et les couplages, le pré-amplificateur ne
possede pas de sortie externe. Un étage de sortie fonctionnant en classe B,
soit avec un angle de conduction de 180°, est une solution optimale dans ce
cas. En effet, quelle que soit la forme d’onde sur la grille du transistor de
sortie, la puissance P,,; et le rendement restent acceptables sans augmenter
la charge capacitive du pré-amplificateur. Il est également mis en évidence
que malgré le niveau d’impédance relativement élevé de la charge (10002),
les résistances en série avec la source du transistor de sortie doivent étre
tres faibles (< 192).

Deux amplificateurs de puissance complétement intégrés sont présentés
dans la troisiéme section. Le premier utilise des boucles de régulation couplées
DC et les pré-amplificateurs sont des paires différentielles. La seconde struc-
ture est pseudo-différentielle et son entrée est couplée capacitivement. Son
pré-amplificateur est une cascade de trois inverseurs. Cette deuxiéme solu-
tion est particulierement intéressante pour de faibles tensions d’alimenta-
tion. Sous 1.2V de tension d’alimentation, une puissance de 10mW et un
rendement global de 40% ont été mesurés.

Pour terminer, un modulateur FSK comprenant Pamplificateur de puis-
sance, les mélangeurs & réjection d’image ainsi que la génération des signaux
basse fréquence sont décrits. Les spectres mesurés, pour un signal modulé
et non-modulé, permettent d’affirmer que les problemes de distorsion des si-
gnaux basse fréquence, de réjection de la fréquence image et de modulation
continue peuvent étre résolus sous trés faible tension d’alimentation.
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Chapitre 7

Emetteur-récepteur
CMOS pour la bande ISM
des 434MHz

Ce chapitre présente un émetteur-récepteur a tres faible consommation
destiné & la bande ISM des 434MHz. Le récepteur fonctionne sous 1V de
tension d’alimentation et consomme seulement 1mA. L’amplificateur faible
bruit, les mélangeurs, les filtres, les limiteurs ainsi que le démodulateur sont
expliqués dans une premiere section. Dans la seconde partie, la régulation de
puissance du modulateur est décrite. Son architecture, ses blocs constitutifs
et ses performances ont déja été décrits dans le chapitre précédent. Pour
terminer, les caractéristiques du synthétiseur de fréquence sont briévement
commentées ci-dessous.

La Fig. 7.1 décrit le schéma de principe de ’émetteur-récepteur. L’oscil-
lateur contrélé (VCO) du synthétiseur de fréquence est constitué d’un oscil-
lateur LC [37]. La fréquence de travail peut é&tre asservie 4 'aide d’une vari-
cap différentielle entierement intégrée. Son facteur de qualité est supérieur &
100 et la fréquence de résonance peut varier de £5% sous 1V de tension d’ali-
mentation {371,[65],[66]. Un diviseur de fréquence, incluant une sélection de
7 canaux par pas de 280kHz, divise le signal d’entrée par environ 128. L’os-
cillateur & quartz oscille & 3.39MHz tandis qu’un détecteur phase-fréquence
(PFD) et un filtre basse-bas bouclent la PLL. Deux déphaseurs actifs a
gmC fournissent les signaux en quadrature, un pour le récepteur, I'autre
pour ’émetteur. Pour des détails supplémentaires, il faut se référer a la

149
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: Récepteur

Antenne

ferordre  Fiitres
filtre actifs
passif passe-
passe-bas  bande

F1G. 7.1 ~ Schéma de principe de I’émetteur-récepteur.

these d’Alain-Serge Porret [26].

Le signal d’entrée est amplifié (LNA), puis converti en basse fréquence &
l’aide de deux mélangeurs en quadrature. Les signaux basse fréquence I-Q
traversent ensuite un filtre passif RC 4 250kHz ainsi qu’un filtre actif passe-
bande de Bessel du 8&me ordre. La fréquence de coupure du filtre passe-bas
du 3déme ordre est de 50kHz, celle du filtre passe-haut du 5éme ordre est
de 150kHz. Une série de 6 amplificateurs-limiteurs passe-bande ainsi qu’une
fonction pseudo-logarithmique permettent ensuite de réduire la dynamique
du signal d’entrée. En dernier lieu, un démodulateur & temps continu, basé
sur un filtre complexe du premier ordre, permet de démoduler le signal FSK.
Une sortie RSSI "Receive Signal Strength Intensity“ mesure également la
puissance du signal d’entrée et permet la démodulation de signaux AM.

A Démission, une modulation par suppression de la fréquence image
est utilisée. L’amplificateur de puissance, la génération de la déviation de
fréquence A f, son contréle par le débit ainsi que les mélangeurs et le som-
mateur sont décrits au chapitre 6. L’asservissement de la puissance de sortie
permet d’augmenter la souplesse du systéme. En effet, combinée avec l'in-
formation RSSI fournie par le récepteur ou par protocole, le réglage de la
puissance d’émission permet de réduire la consommation et d’augmenter
considérablement I’autonomie du systéme.
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7.1 Récepteur

Le but du récepteur est la démodulation par conversion directe d’un
spectre FSK & large déviation de fréquence (voir chapitre 2). La consom-
mation doit &tre inférieure & 1mA pour une tension d’alimentation de 1V.
La figure de bruit du systéme est de 20dB pour un débit de 20kbits/s [37].

7.1.1 Amplificateurs et mélangeurs a faible bruit
Description

L’amplification et la conversion de fréquence sont réalisées a ’aide d’une
version modifiée du circuit présenté 4 la section 5.2.2. La source de courant
PMOS au noeud Al (A2) a été supprimée afin de diminuer la consomma-
tion du circuit (voir Fig. 7.2). La consommation totale de ce bloc est de
seulement 120pA pour une impédance d’entrée unipolaire de 1.3k). Pour
réaliser ’adaptation vers 502, L vaut 18nH tandis que Cg = 2.7pF.

Varer
nf Jue s 18 5 24 % i s
C 4—]Control <—1Controt 4— Control <4~ Control
—I:_ Loop —r__ Loop L Loop —I___ Loop
| M, — —| —
—O O —O b—O
Virw Vire Virae Vira
¢ : 1 1
VLOITH:IVLOQ:'deOQﬂI:‘lVLOIﬂH% VaLoT'dVLoF'dVLo:ﬂHlVLmT[I } Mixer
~ Al A2
M | } LNA
™ Cs
L Vrre  VRr

FiG. 7.2 — Schéma de principe de ’amplificateur-mélangeur.

Le signal d’entrée différentiel est appliqué & un amplificateur & grille
commune (M;). Le courant est ensuite commuté entre les deux canaux I-Q
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4 l'aide des transistors du mélangeur. La charge capacitive des noeuds Al
et A2 doit étre réduite afin d’augmenter le gain en courant et de diminuer
la densité spectrale de bruit 1/f & la sortie du mélangeur (voir Ch. 4).
Apres conversion en bande de base, le courant est converti en tension sur
une résistance Ry,. Le transistor My est un suiveur qui décale le signal afin
que son mode commun de sortie soit compatible avec le mode commun du
filtre (Varres = 200mV). Une boucle de contre réaction, qui comprend un
intégrateur, dont la fréquence de coupure est de 10kHz, permet de fixer
le mode commun. En paralléle & la charge résistive, une capacité C est
rajoutée. Ce filtre passe-bas passif avec un pole placé & 250kHz permet
d’augmenter la réjection des canaux hors bande. En effet, la dynamique
au point de compression a la sortie des mélangeurs est supérieure 3 celle
du filtre (voir section 7.1.2). Un filtre passif permet donc d’augmenter les
performances de réjection des signaux hors bande.

Le gain en tension G, entre 'entrée différentielle et la tension de sortie
BF d’un des deux canaux peut étre calculé approximativement par :

Gu — 2 . gmsl ’ RL (71)
T i+

ol gms1 est la transconductance de source de M7 et Ry, une des résistances
de charge. w est la pulsation de travail tandis que w, est la fréquence de
coupure au noeud A1l (A2). Le gain en tension du circuit d’adaptation vaut :

1
Gadapt =4/ —————— — 1225
adapt Gms1 - RSOQ

Le facteur de bruit F, en négligeant le bruit 1/f, vaut :

2
w2 ’1 +i U 1
Fg]."‘f]"f‘ ¢ ‘<2.gms2_nAT+§3_gms3+ )
2 Imsl wVio gmsl  gmsl - Bi

(7.2)

gms2 €st la transconductance de source du mélangeur lorsque Vo = 0
et gms3 est celle de la source de courant Mj utilisée pour réguler le mode
commun. Le Tab. 7.1 récapitule les dimensions, le facteur d’inversion et le
courant de polarisation des principaux éléments de la Fig. 7.2. Les transis-
tors M, Ms et M3 sont en inversion modérée, tandis que My est en faible
inversion. M; ne peut pas étre en forte inversion sans entrer en conduction.
M, doit commuter avec une tension de seulement 100mVp appliquée par
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le LO. Mj3 régule le courant de sortie, sa tension de saturation doit étre
inférieure & 200mV. Pour terminer, M, doit étre en faible inversion pour
augmenter la plage dynamique aux bornes de la résistance Ry,.

Eléments | Valeur W/Len pum | IC Courant
M, - 40/0.5 2.4 50pA
M, - 20/0.5 1.2 12.5uA
M; - 20/5 8 10pA
My - 160/0.5 1/160 | 0.5pA
Ry 100k$2 - - 2.5pA

C 7pF - - -

TAB. 7.1 — Valeurs, dimensions, facteur d’inversion et courant de polarisa-
tion des principaux éléments du circuit proposé 4 la Fig. 7.2.

La charge capacitive totale au noeud Al (A2) est de 200fF, la bande
passante vaut w,/(27) = 434MHz et le gain en tension G, = 36 (30dB) a
434MHz. Le gain en tension est particulierement élevé. En effet, il doit étre
suffisant pour que le bruit du filtre ne domine pas (1004V, voir section 7.1.2).
De plus, la faible tension d’alimentation limite la plage de tension disponible
a la sortie du mélangeur. Le point de compression & -1dB est dominé par les
non-linéarités a la sortie du mélangeur. Cependant, la linéarité du systéme
n’est pas détériorée. En effet, le point de compression & -1dB est de 80mV &
Pentrée du filtre, tandis que celui 4 la sortie de Pamplificateur-mélangeur est
de V_14B,0ut = 200mV. Le gain en tension total est de G = Gadapt-Gr = 180
(45dB). Par conséquent, le point de compression & l'entrée du circuit (-
46dBm) peut également étre calculé grice a la relation suivante :

2
V—ldB,out
G? - Rson

La figure de bruit calculée vaut NFpsp = 6.5dB si le bruit 1/f est
négligé. Cependant, pour diminuer la consommation tout en fournissant
les deux signaux en quadrature, la source de courant qui augmentait le
gain en courant de cette structure a été supprimée (voir section 5.2.2).
La conséquence immédiate est une fréquence de coupure du bruit 1/f de
300kHz. La figure de bruit estimée dans la bande de fréquence allant de
50kHz & 110kHz est donc de 7.2dB supérieure & celle calculée ci-dessus
(voir Equ. 4.6), ce qui donne une figure de bruit de ’étage amplificateur-
conversion de fréquence de NFpgp = 13.7dB.

P_i4p =
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Mesures

Les signaux différentiels de Pentrée RF sont générés par un power split-
ter 0-180°. Les mesures ont été réalisées avec le circuit d’adaptation et le
synthétiseur de fréquence enclenchés. La fréquence est centrée autour de
419MHz car le quartz de référence est 4 3.39MHz.

13 :
m‘\ /‘ﬂ
NOR 77
N\ o4
S/

™ \

= 0.1

“ s

0.01 L] T T

300 350 400 450 500
Fréquence [MHz]

FiG. 7.3 - Mesure de |Sy1| pour chacune des entrées différentielles (traits
fins) ainsi qu’a lentrée du power splitter (trait gras).

La capacité d’entrée, en paralléle & Vinductance L = 18nH, est estimée
a 5pF, tandis que la capacité série Cs = 2.7pF. L’impédance d’entrée est
de 57Q £-34° sur une des entrées et de 632 £-20° sur la seconde. Le taux
d’onde stationnaire (TOS ou SWR) est respectivement de 1.2 et 1.3. A
I'entrée du générateur, I'impédance est de 712 £12° pour un SWR de 1.4.
La Fig. 7.3 représente la mesure du module de S;;. L’adaptation est bien
centrée 3 419MHz et la largeur de bande est de 60MHz & -3dB.

Pour une tension d’alimentation de seulement 1V et une consomma-
tion globale de 120uA, une dynamique libre d’interférence de 49dB a été
mesurée (voir Fig. 7.4). Le point d’intersection du troisiéme ordre est de
-33dBm tandis que celui du deuxiéme ordre est de -15dBm. La figure de
bruit NFpgg = 17dB est proche de la figure de bruit global du récepteur.
Le gain total en tension est de 41dB, soit de 4dB inférieur & celui estimé.
Cette diminution est due principalement aux pertes du circuit d’adaptation.
Les performances de ce bloc sont résumées dans le Tab. 7.2.
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Fi1G. 7.4 - Gain, point de compression, IIP2, ITP3 et niveau de bruit.
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Calculé Simulé Mesuré
Tension d’alimentation v v 1V
Impédance d’entrée différentielle 2.5k 2.4k 2.5k
Gain en tension total G 45dB 45dB 41dB
Niveau de bruit @ B=60kHz -109dBm | -110dBm | -106dBm
NF DSB @ 100kHz 14dB 13dB 17dB
I1IP3 -37dBm | -35dBm | -33dBm
SFDR, @ B=60kHz 48dB 50dB 49dB
Fréq. de coupure du bruit 1/f 300kHz 350kHz 400kHz

TAB. 7.2 — Récapitulation des performances & 419MHz pour 120pA de
consommation et 100mV de tension créte appliquée par I'oscillateur local.

7.1.2 Filtres actifs du 8éme ordre

Description

Les filtres actifs ont été congus par Dominique Python selon le cahier des
charges défini au chapitre 2 [69]. Le filtre passe-bande du 8&me ordre a une
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réponse de Bessel. En effet, lors de la démodulation FSK, 'information est
contenue dans la différence de phase entre les deux signaux I et Q en bande
de base. Le filtre passe-bas est du 5éme ordre afin de rejeter le canal adjacent
de 55dB tandis que le filtre passe-haut est du 3éme ordre afin de rejeter les
offsets et une partie du bruit 1/f. La dynamique doit &tre supérieure & 55dB
entre le point de compression et le niveau de bruit. La fréquence centrale
peut étre réglée entre 50kHz et 500kHz. Sous 1V de tension d’alimentation,
la consommation totale des deux canaux doit étre inférieure & 100pA & la
fréquence centrale de f. = 100kHz. Dans ce cas, le filtre passe-haut est &
50kHz et le filtre passe-bas & 150kHz.

10kHz 100kHz _500kHz

RVAvAYS
AWAN

ol L XA

1.LE+03 1.E+04 1E+05 1.E+06 1.E+07
Fréquence [Hz]

Amplitude [dB]
IN
>

FiG. 7.5 — Caractéristiques de transfert mesurées du filtre passe-bande.

Le filtre passe-bas ainsi que le filtre passe-haut sont réalisés 3 l'aide
d’une topologie g, C pseudo-différentielle. Le transconducteur de base est
constitué d’une paire différentielle réalisée en transistor PMOS, tandis que
la sortie en courant est unipolaire [69]. Cette structure est intéressante car
la dynamique augmente en dessous de la fréquence de coupure. Par exemple,
dans le filtre passe-bas, elle passe de 57dB & la fréquence de coupure &4 68dB
si la fréquence du signal est 5 fois plus petite que la fréquence de coupure.
En effet, & la fréquence de coupure, la dynamique au point de compression
est limitée par la linéarité de la paire différentielle & nUr (voir Tab. A.2). A
fréquence nulle, les transconducteurs fonctionnent comme des suiveurs en
tension et ’'amplitude maximale utile est limitée & 200mV. Pour terminer, la
capacité totale intégrée est de 300pF tandis que la consommation de courant
est de 80uA.
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Mesures

Pour une fréquence centrale de 100kHz, la consommation est de 40pA
par canal, soit 25uA pour le filtre passe-bas et 15uA pour le filtre passe-
haut. La dynamique & 1% de THD est supérieure & 57dB et la tension d’ali-
mentation peut étre aussi basse que 0.9V. Le niveau de bruit total ramené
a Pentrée est de 110pV et le point de compression & -1dB est de 80mV.
La Fig. 7.5 permet de visualiser les fonctions de transfert pour différents
courants de polarisation. La fréquence centrale varie de 10kHz & 500kHz.

7.1.3 Amplificateurs-limiteurs basse-fréquence

Avant de démoduler le signal FSK, il est nécessaire de ’amplifier. Une
chaine de 6 amplificateurs & g, R a été utilisée. Chaque étage a un gain
en tension de 4 (12dB) et le gain total est de 72dB (voir Fig. 7.6). Des
boucles de contre-réaction suppriment les offsets tandis que des redresseurs
4 la sortie de chaque amplificateur donnent une indication sur le niveau du
signal d’entrée (RSSI). Afin d’améliorer les performances du démodulateur
FSK, ce ne sont pas les sorties I-Q qui sont utilisées par ce dernier, mais les
sorties compressées de I et Q.

| compressé

Fic. 7.6 — Amplificateurs-limiteurs basse fréquence.

Amplificateurs

Pour saturer le signal, plusieurs solutions sont envisageables : une am-
plification de 70dB sur un seul étage ou une amplification distribuée sur
plusieurs étages. La seconde solution est préférable, car elle se combine tres
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facilement avec une sortie RSSI [7]. Un niveau de bruit inférieur & celui des
filtres (< 100pV), une caractéristique basse-bande (30kHz & 500kHz) qui ne
détériore pas la réponse de phase des filtres de Bessel et une consommation
aussi faible que possible, telles sont les principales contraintes de la chaine
d’amplification.

Les amplificateurs doivent posséder une plage linéaire de sortie suffisante
pour ne pas détériorer la réponse de phase. La faible tension d’alimentation
ainsi qu’une efficacité optimale du rapport g,,/I impliquent que les trans-
conducteurs d’entrée de chaque étage soient en faible inversion. Leur plage
de linéarité au point de compression & 1dB est de nUr (voir Tab. A.2), ce
qui oblige la charge & étre linéaire sur nUrAy, ol Ay = g, R est le gain
en tension d’un seul étage. La solution qui consiste & réaliser une charge
active de valeur g,,/Ay n’a pas été retenue. En effet, cette solution n’offre
pas assez de linéarité (paire de Krummenacher en faible inversion [70]), une
surface trop importante (Multi-tanh [71]) et nécessite un réglage du mode
commun pour chaque étage. C’est pour ces raisons que le choix s’est porté
sur une structure g,, R dont le gain en tension Ay vaut 4 (voir Fig. 7.7).

Fi1G. 7.7 — Circuit d’amplification g, R.

Afin de s’affranchir de la grande dispersion de la valeur absolue des
résistances (+ 30%), le courant de queue I, = 1.5uA est asservi par une
PTAT, son courant étant lui-méme fonction d’une résistance de référence
égale & R. Le facteur d’inversion des transistors est de IC' = 1/8, la transcon-
ductance normalisée g(IC) = 0.9 et W/L = 100/1. Le mode commun de sor-
tie vaut environ 170mV tandis que la résistance de charge R vaut 200k(2. La
taille des transistors est suffisante afin que I'offset résiduel aprés deux étages
de gain soit de seulement 10mV & 3o. Une boucle de contre-réaction, sur
deux étages, supprime les offsets. Afin de diminuer la surface des capacités
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de contre-réaction, la tension moyenne aux bornes d’une des deux résistances
R est asservie A la tension moyenne présente sur 'autre résistance. Cette
solution comporte une seule boucle de contre-réaction gmroop/CLoop au lieu
des deux nécessaires en cas d’asservissement du mode commun & une tension
de référence. La fréquence de coupure de chaque boucle de contre-réaction
est fixée par :

AI\C/ mLoop
fc = % : Toop (73)

ol k = 2 est le nombre d’étages contre-réactionnés tandis que gmioop €t
Clopp représente la transconductance et la capacité de contre-réaction. Pour
une fréquence de coupure f, = 30kHz, Ij1.00p = 20nA, gmLoop = 600nS et
CLoop = 50pF. Malgré le trés faible courant de polarisation des transcon-
ducteurs, la capacité de contre-réaction est importante. Au total, 200pF ont
été intégrés (2 boucles par canal), c’est-a-dire presque autant que la capacité
totale utilisée pour les filtres passe-bande (300pF). Il faut également remar-
quer qu’une contre-réaction globale (sur toute la chaine d’amplification)
n’est pas envisageable. En effet, le gain en tension est tellement grand que
la constante de temps de la boucle augmente considérablement (7.3). Ceci
a pour conséquence un temps d’enclenchement important ; certains auteurs
obtiennent des constantes de temps de plus de 10 secondes [7].

Signaux compressés

Les signaux utilisés dans le modulateur analogique sont compressés. Pour
ce faire, chaque sortie k£ de la chaine d’amplificateur est sommeée & ’aide de
paires différentielles en faible inversion (voir Fig. 7.6). En assurant 1) que le
courant total de sortie est converti linéairement en tension sur une résistance
Ry = Ry/K et 2) que le courant de polarisation des paires différentielles est
contrdlé par une PTAT (I, = nUz/Ry), la tension de sortie est de la forme :

Vcomp _ _1_ Vin . Vin
—nUT e [tanh <nUT> + tanh (AV tanh (nUT>) +

tanh (AV tanh (AV - tanh (:U"T») + ] (7.4)

ot K est le nombre de sortie sommée tandis que v;y, et veomp représentent
la tension d’entrée des limiteurs ainsi que la tension compressée (voir Fig.
7.6). Pour un gain en tension Ay > 2.5 et pour une erreur relative inférieure
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4 1.5%, cette relation peut s’écrire :

K
VUcomp 1 Vin k
—— = —= ) tanh({——-4 avec K =6 7.5
nUr K g <nUT v (7.5)

La tension de sortie compressée et normalisée est une fonction logarith-
mique de la tension d’entrée sur une certaine plage d’entrée (voir Fig. 7.8).
Pour des tensions d’entrées v;,, supérieures a nUr /A{f et inférieures & nUr,
on obtient une fonction logarithmique entre la tension d’entrée et celle de
sortie :

In [ Lin-
Ucomp 1 (nUT) 1 Vin
it - (ST L A — > >1 7.6
nUr K In Ay ’ AIV( “nUr ~ ( )
1 .
TOX.
—_— Ao K‘Exact
= 0.75
~
o //
g 03 e Bruif dentrée
g ] rd
£ 025 A [ 34dB >
pd 80 dB |
0.00001 0.0001 0.001 0.01 0.1 1 10 100

Amplitude normalisée, v, / (n-U7) [-]

F1G. 7.8 — Fonction de transfert normalisée du redresseur-compresseur pour
un gain en tension Ay = 4 dans le cas Exact (7.4) ou Approx. (7.6).

Pour un signal d’entrée v;, =2 nUT/AI‘f‘l, seul le dernier étage de la
chaine d’amplification présente un niveau suffisant pour étre détecté et la
tension de sortie vaut environ nUr/K. Lorsque v;, £ nUr, tous les étages
présentent un déséquilibre et la tension de sortie vaut nUr. La Fig. 7.8
représente la tension de sortie en fonction de la tension d’entrée dans le cas
de la solution exacte (Equ. 7.4) ou approximée (Equ. 7.6) pour un gain en
tension Ay = 4. La dynamique dans laquelle ce systéme peut é&tre utilisé
est d’environ 20 - K -log(Ay) = 84dB, mais dans notre cas elle est de 55dB
a cause de la tension de bruit d’entrée (200uV).
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Mesures des signaux compressés

La Fig. 7.9 décrit la forme temporelle des signaux obtenus lors d’une
démodulation FSK. La puissance du signal d’entrée est de -50dBm, sa
déviation de fréquence est de 90kHz et son débit est de 20kbits/s. Les deux
signaux I-Q & la sortie des mélangeurs remplissent la partie supérieure de
la figure. La partie inférieure représente les signaux I-Q aprés filtrage et
compression.

Signaux avant
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Fi1G. 7.9 — Mesure des signaux pour une démodulation FSK de 20kbits/s,
une déviation de fréquence de 90kHz et -50dBm de puissance d’entrée.

7.1.4 RSSI et démodulateur OOK
Redresseur-compresseur

Afin de fournir une information sur 1’énergie contenue dans le signal,
chaque sortie de la chaine d’amplificateur est redressée puis sommeée & ’aide
d’une fonction non-linéaire, afin que la tension de sortie soit le In de la puis-
sance d’entrée. Une fois filtrée, la valeur moyenne donne le niveau de sortie
RSSI du signal. Le circuit de la Fig. 7.10 est particuliérement intéressant,
car il permet i la fois de redresser le signal et de le compresser. Il est utilisé
dans les deux canaux I et Q.
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F1G. 7.10 — Redresseur-compresseur utilisé pour la fonction RSSI.

Le redresseur-compresseur est constitué de deux paires différentielles
non-symétriques en faible inversion. Les transistors M; et M, ne sont pas
identiques, M, est «a fois plus large que My (Ly = Lo, Wy = a - W;). A
aide des ces hypotheses, la différence des courants de sortie normalisée au
courant de polarisation peut s’écrire :

Tout 2-(1-a?) 77
I Yin Vi (7.7)
q 1+a(enUT +e"UT)+a2
T S B B e T TS
.~ ’
‘n ..... wee CL=15 _a’
205 < ¥
~ . -
I N e=3
~ -
\\‘\ "’.
-15 M BVea Lk

-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4
Amplitude normalisée, v;, /(n-Uy) [-]

Fia. 7.11 - Fonction de transfert normalisée du redresseur-compresseur.

Lorsque v, /(nUr) = oo, le courant de sortie normalisé Ioy:/I; — 0.
Lorsque v, = 0, le courant normalisé vaut I.:/I;, = 2(1 — o?)/(1 + a)?.
Afin de faciliter les circuits de polarisation, o = 3 (voir Fig. 7.11). En effet,
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en additionnant un courant I, au courant de sortie, le courant total est nul
lorsque v, = 0. Le courant de polarisation est quant & lui de I, = 40nA, la
longueur des transistors est de Ly = Lo = 2um tandis que leur largeur vaut
Wi = 10pm.

Mesures de la sortie RSSI et du démodulateur OOK

La puissance d’entrée est estimée avec précision. En effet, I’indication
RSSI est correcte sur plus de 55dB comme le démontre la Fig. 7.12. Le
niveau de sensibilité est inférieur 4 -100dBm tandis que la chaine de gain
sature pour un signal d’entrée de -45dBm.

60 s
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£, 40 /
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Fi1G. 7.12 — Tension différentielle de sortie pour I'indicateur RSSI.

La sortie RSSI est également utilisée pour réaliser un démodulateur
OOK ”On Off Keying“ sans réjection de la fréquence image. Pour ce faire, un
filtre passe-bas g,,C, dont la capacité est externe, ainsi qu'un comparateur
ont été intégrés. La valeur de la transconductance g,, est de 600nS, tandis
que la capacité externe vaut 1nF. Les signaux temporels de la sortie RSSI
ainsi que le signal OOK démodulé pour une puissance d’entrée de -93dBm
et 20kbits/s de débit sont représentés a la Fig. 7.13. Les caractéristiques de
sensibilité sont identiques & celles mesurées en FSK.
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F1G. 7.13 - Signaux temporels pour une démodulation OOK de 20kbits/s,
a 90kHz de la fréquence du LO et de -93dBm de puissance d’entrée.

7.1.5 Démodulateur FSK

Pour démoduler les signaux I-Q lors d’une modulation FSK, deux prin-
cipes ont été intégrés. La premiére solution utilise les signaux logiques I-Q
et une simple bascule D. Cette solution classique a des performances accep-
tables si la déviation de fréquence A f est nettement plus élevée que le débit
de données. Dans le cas contraire le nombre de transitions diminue et le
taux d’erreur augmente. C’est pour cette raison qu’une seconde solution a
été utilisée (voir Fig. 7.14). Les signaux compressés I-Q sont filtrés & ’aide
d’un filtre complexe analogique [3]. Puis ’énergie contenue dans chacune
des deux bandes est détectée et comparée.

Filtres complexes

R
AR

I+Q

Bt

F1G. 7.14 — Démodulateur FSK analogique.

Cette solution est avantageuse, car la valeur moyenne sur un bit est



7.2. CARACTERISTIQUES DU RECEPTEUR 165

prise en compte. Cette solution permet une démodulation avec un taux
d'erreur inférieur de 3dB i celle de la classique bascule D (Af = 100kHz,
D = 20kbits/s). De plus, lorsque la fréquence de la porteuse est décalée vis-
A-vis de la fréquence du LO, le rapport Af/D peut tomber a 1 au lieu du
rapport 5 obtenu dans un cas idéal. Dans cette situation, le démodulateur
continue de fonctionner, ce qui n'est pas le cas de la bascule D,

7.2 Caractéristiques du récepteur

Dans cette section, les caractéristiques globales du systéme a la réception
sont décrites. La sensibilité lors d'une erreur de fréquence entre la porteuse
et l'oscillateur local, la réjection des canaux adjacents, la répartition de
puissance ainsi qu'un tableau résumant les principales performances sont
les points abordés dans cette section. Le circuit intégré comprenant & la
fois le récepteur et I'émetteur a été intégré en avril 1999. Sa surface totale
est d’environ 10mm?® (voir Fig. 7.15) et il a été encapsulé dans un boitier
CQFP R0. La moitié de la surface est utilisée par le récepteur, 1/4 par le
synthétiseur de fréquence et le dernier 1/4 par le modulateur.
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' Polarisation
ey e . \
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Logo  Polarisations Contréle
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Fi1G. 7.15 - Photo du transmetteur complet.
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Toutes les mesures présentées ci-dessous ont été réalisées sous 1V de
tension d’alimentation et la consommation totale du récepteur est de seule-
ment 1mA. Le nombre de pads externes est élevé. En effet, si dans un
circuit industriel seule une vingtaine de sorties est nécessaire, dans notre
cas de multiples sorties ont été utilisées pour caractériser indépendamment
les blocs les uns des autres. Les seules sorties nécessaires sont les circuits
d’adaptation d’entrée-sortie, les inductances du VCO, loscillateur & quartz,
une capacité pour le filtre de boucle de la PLL, un bus d’entrée-sortie série
ainsi que quelques capacités de découplages sur les alimentations.

7.2.1 Sensibilité

La mesure de la sensibilité du récepteur a été faite a ’aide d’'un ”BER-
meter“ externe. Le signal démodulé est synchronisé sur le débit du signal
modulant et son taux d’erreur ou ”Bit Error Rate“ (BER) est ensuite me-
suré. Pour un signal d’entrée pseudo-aléatoire de -97dBm et un débit de
24kbits/s, le taux d’erreur est de 1% (voir Fig. 7.16).

Signal d’entrée modulant Signal analogique basse-
(@ 419MHz, -97dBm, fréquence avant filtrage
FSK +90kHz, 24Kkbits/s) et démodulation (canal I)

Ny A N
{ { / l
J ]
Hooo ws 1oy 4 80 pefl 0B v 2 50 pe -;,au v 3 sd\ps 9.58 v O STOPPED
Signal démodulé Signal de sortie

synchronisé (1% BER)

Fic. 7.16 — Signaux & l'intérieur du démodulateur FSK.
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Les filtres passe-bande ont une largeur de bande de 100kHz, c’est-a-dire
environ 5 fois plus que la largeur de bande minimale nécessaire. Cette perte
de sensibilité de 7dB permet au systéme de fonctionner correctement si la
fréquence de la porteuse et celle du synthétiseur de fréquence ne sont pas
exactement les mémes. Pour un BER de 1/1000, la sensibilité du récepteur
est de -95dBm si les deux fréquences pré-citées sont identiques. La perte de
sensibilité & + 35kHz (+80ppm) est de 3dB (voir Fig. 7.17).
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F1G. 7.17 - Pertes de sensibilité dues & un désaccord entre la fréquence du
synthétiseur de fréquence et de la porteuse.

7.2.2 Réjection des canaux adjacents

La Fig. 7.18 représente la réjection des canaux adjacents. La mesure de
cette réjection est faite de la maniére suivante :

1. Un signal FSK pseudo-aléatoire de 24kbits/s d’un niveau supérieur
de respectivement 3, 6 et 10dB par rapport au niveau nécessaire pour
1/1000 de BER (-95dBm) est injecté & la fréquence de la porteuse.

2. Un second signal modulé FSK est additionné au premier. Sa fréquence
est décalée par rapport & la porteuse.

3. Le niveau du second signal est augmenté jusqu’au moment oit le BER
chute & 1/1000. La différence de niveau entre le signal dans la bande
du récepteur et celui hors bande définit la réjection des interférences.
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F1a. 7.18 — Réjection des canaux adjacents.

La réjection des canaux adjacents est supérieure & 52dB pour un signal
éloigné de la bande centrale de IMHz. A 2MHz, cette réjection atteint 60dB
pour saturer a environ 65dB & 10MHz. Afin de supprimer les canaux hors
bande ISM, un filtre & onde de surface est nécessaire. En effet, la réjection
des signaux & 2 fois la fréquence de la porteuse est de 30dB et de seulement
20dB a trois fois la fréquence de la porteuse.

7.2.3 Répartition de la puissance consommeée

La consommation totale est de 1mA. Ce courant est réparti entre les
différents blocs du récepteur (voir Fig. 7.19). L’oscillateur local, le déphaseur
actif et le diviseur de fréquence consomment chacun environ 20% du courant
total. Le synthétiseur de fréquence représente donc plus de 60% du budget de
consommation. L’amplificateur-mélangeur ainsi que les filtres représentent
20% de la consommation, les derniers 20% étant répartis entre les polari-
sions et différentes fonctions, telles V'oscillateur & quartz, les amplificateurs
logarithmiques et le démodulateur. Le nombre de noeuds haute fréquence
détermine & peu prés la consommation de chacun des blocs. L'oscillateur
local, le déphaseur actif et le LNA-Mixer ont 2 noeuds 4 420MHz chacun,
tandis que le diviseur en a 2 & pleine fréquence et 4 & chaque sous-multiple
fréquentiel.
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Fic. 7.19 - Répartition de la consommation de puissance.

Mesuré | Spécifié | Unités
Tension d'alimentation 1.0 1.0 v
Puissance consommée 1.0 1.0 mW
Fréquence de travail 419.5 433.9 MHz
Pas du synthétiseur 273 00 kHz
Fréquence du quartz 3.2768 | 3.3808 | MHz
Sensibilité @ 1/1000 BER -95 -08 dBm
Déviation de fréquence A f 100 100 kHz
Largeur des filtres 100 100 kHz
Débit 21 24 kbits/s
Bruit de phase G 500kHz -112 -118 dBe

Tas. 7.3 - Récapitulation des performances du récepteur.

169

Pour conclure, le Tab. 7.3 récapitule les performances globales mesurées
du récepteur FSK ainsi que les performances spécifiées lors de I'élaboration

du cahier des charges.
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7.3 Emetteur

L’émetteur est semblable & celui présenté au chapitre 6. Pour rappel, le
modulateur est composé d'un générateur de signaux en quadrature i faible
taux de distorsion, d’un mélangeur & réjection d’image et d’'un amplificateur
pseudo-différentiel & inverseur. Cependant, dans I’émetteur-récepteur com-
plet, le filtre polyphasé a été remplacé par le synthétiseur de fréquence. De
plus, une régulation de la puissance de sortie a été rajoutée. Cette fonction
supplémentaire est développée ci-apres.

7.3.1 Principe de régulation

Au moins deux solutions existent pour régler la puissance de sortie. La
premiére consiste a asservir le courant mesuré 4 1’aide d’une résistance série.
Cette solution n’est pas intéressante, car la moindre résistance série dans la
source du transistor de sortie diminue le courant efficace (voir Fig. 6.7). La
deuxieme solution consiste & régler la tension créte sur la charge de sortie.
La puissance de sortie est alors directement fonction de la résistance de
charge : Poyt = V2/RL.

Ce type de régulation comporte cependant un inconvénient. Lorsque
la puissance de sortie diminue, le rendement de ’étage de sortie diminue
également. En effet, lors de la conception d’un amplificateur de puissance,
I'impédance de charge optimale est fonction de la tension d’alimentation et
de la puissance maximale de sortie (voir Equ. 6.14). Pour une charge donnée,
une tension créte de sortie V), plus petite que la tension d’alimentation
Vpp fait chuter le rendement proportionnellement & 7,4: x V,/Vpp. La
puissance moyenne P consommée par ’étage de sortie diminue, quant &
elle, proportionnellement & V, (P = P,yt/Nout)- Le seul moyen de garder le
rendement constant serait d’adapter le niveau d'impédance en fonction de
la puissance de sortie désirée.

7.3.2 Description du fonctionnement

La Fig. 7.20 présente le schéma de principe de la régulation de la puis-
sance de sortie. La tension de sortie V], est mesurée & 'aide d’un diviseur ca-
pacitif programmable. Afin de diminuer les capacités vers la masse (< 10%),
le diviseur capacitif est réalisé a ’aide de transistors PMOS en accumula-
tion. Sa capacité totale varie entre 35 et 50fF en fonction du mot de contréle
numérique. Un redresseur suivi d’un filtre passe-bas permet une détection
de la valeur créte du signal de sortie. Finalement, une comparaison avec

]
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une grandeur de consigne Vier asservit le courant de polarisation de Pam-
plificateur de puissance. La bande passante de la boucle de contre-réaction
est de 100kHz. La consommation totale de ce bloc sans ’amplificateur de
puissance est de 10pA.

oS

—

L1111

T —jl__ _][_— T T Contrdle digital

F1G. 7.20 - Schéma de principe de la régulation de puissance.

La tension de référence interne vaut Vier = nUr - In(3). Elle dépend de
la tension thermodynamique afin de compenser, au premier ordre, les effets
de la température du redresseur Vieqres & nUr. Celui-ci est constitué de
transistors PMOS en faible inversion, la tension moyenne de sortie valant
environ V.e¢ pour une amplitude créte de 100mVp & ’entrée du redresseur.

Quatre positions de régulation, contrélées numériquement, ont été choi-
sies : V, = 1V, 1/v/2 = 0.707V, 1/2=0.5V et 1/(2v/2) = 0.354V. Ces
niveaux de tension correspondent pour une résistance de charge unipolaire
Ry, = 1001, & des puissances de 10dBm, 7dBm, 4dBm et 1dBm.

7.3.3 Mesures

La mesure de ’émetteur s’est faite avec le synthétiseur de fréquence et le
modulateur enclenché. Malgré la grande différence de puissance entre celle
fournie par le PA (10mW) et celle consommé par 'oscillateur LC (100uW),
aucun probleme d’instabilité et de couplage n’est apparu. La modulation par
suppression de la fréquence image et conversion directe est donc une alter-
native trés intéressante pour la réalisation d’émetteurs destinés aux bandes
ISM. Le fait d’utiliser un pré-amplificateur intégré sans aucun élément ex-
terne a fortement diminué les couplages parasites. De plus, le faible nombre
de sorties haute fréquence a permis une disposition optimale du PA et de
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Poscillateur LC sur le circuit intégré. Cela a été suffisant pour éviter les
problémes d’instabilité.

La Fig. 7.21a) représente la puissance de sortie P,,; mesurée en fonction
des bits de contrdle. L’erreur mesurée en comparaison des valeurs estimées
est inférieure a4 0.8dB. Sur la Fig. 7.21b), le rendement global de I’émetteur
en fonction des bits de contréle est présenté. Le rendement total atteint 38%
sous 1.2V et 10dBm de puissance de sortie. Comme discuté précédemment,
le rendement n’est pas optimal lorsque la tension créte en sortie est plus
faible que la tension d’alimentation. Le rendement chute & environ 20%
pour P,,; = 7dBm et & 10% pour P,,, = 4dBm et Pout = 1dBm.
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F1aG. 7.21 — Puissance de sortie et rendement global de I’émetteur en fonction
des bits de controle de la puissance d’émission.

7.4 Conclusions

Dans ce chapitre, un émetteur-récepteur intégré dans une technologie
CMOS 0.5um est présenté. Le récepteur fonctionne sous 1V de tension
d’alimentation et consomme seulement 1mA. Le récepteur, & 1’exception
du synthétiseur de fréquence, est détaillé. Le niveau de sensibilité est de
-95dBm pour un BER de 1/1000 et un débit de 24kbit/s. La réjection des
canaux adjacents est supérieure & 52dB & 1MHz de la fréquence de la por-
teuse.

L’émetteur, qui comprend un modulateur & phase continue et un mélan-
geur a réjection d’image, fournit une puissance de sortie maximale de 10dBm
sous 1.2V de tension d’alimentation. La puissance de sortie est réglable entre
1dBm et 10dBm par pas d’environ 3dB.



Chapitre 8

Conclusions

8.1 Résultats obtenus

Les résultats obtenus lors de ’élaboration de cette theése sont la concep-
tion et la réalisation en technologie CMOS standard de blocs critiques d’un
systéeme émetteur-récepteur appliqué & des liaisons radio courtes distances.
La recherche s’est focalisée sur des structures permettant le fonctionnement
des différents blocs sous une tension d’alimentation égale & celle d’une seule
pile (1.0 & 1.6V). Voici brievement un rappel des principaux résultats obte-
nus.

Etude systeme

Une étude systéme des contraintes et des performances attendues d’'un
systeme émetteur-récepteur ”half-duplex* & trés faible consommation a été
réalisée. Il a été démontré qu’une architecture & conversion directe ainsi
qu’une modulation FSK & grand rapport entre la déviation de fréquence et
le débit est une solution optimale pour ce type d’application. La sensibilité,
le débit, ’autonomie ainsi que la tolérance sur la référence de fréquence ont
permis I’élaboration d’un cahier des charges pour ce type d’application.

Limites technologiques

L’étude des limitations d’une technologie CMOS lors de son utilisation
a haute fréquence et pour un budget de consommation restreint est réalisée.
Deux figures de mérite technologique sont proposées. La premiere est liée 4 1a
tension d’alimentation et a la tension de pincement du dispositif. Elle met en
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évidence les contraintes rencontrées sous trés faible tension d’alimentation.
La seconde décrit les limites fréquencielles pour des transistors polarisés &
faible densité de courant. Il est également démontré que ’inversion modérée
est un bon compromis entre les contraintes de vitesse, de dynamique et de
faible consommation.

Bruit dans les mélangeurs

Les limites de sensibilité d’un récepteur & conversion directe ou quasi-
directe sont décrites. Il a treés clairement été démontré que le bloc qui cause
le plus de dégradation de la sensibilité due & son bruit 1/f est le mélangeur en
bande de base. Une étude analytique des différentes fonctions de transfert
du bruit dans un mélangeur a été réalisée. Les gains de transposition du
signal, du bruit 1/f et du bruit blanc sont modélisés. Cette analyse, validée
par des mesures en technologie digitale 0.5um, prend en compte le facteur
d’inversion des différents transistors, 'amplitude appliquée par l'oscillateur
local ainsi que effet du p6le interne du mélangeur.

Amplification et conversion de fréquence

Un poids important a été accordé & 1’étude de différentes topologies
simples permettant d’amener le signal depuis I’antenne dans le circuit intégré.
L’objectif consiste & minimiser le nombre de composants externes sans ajou-
ter un asservissement de leur valeur. Trois types d’amplificateur-mélangeur
ont été mesurés. La meilleure solution consomme 200uA sous 1.0V de ten-
sion d’alimentation pour une figure de bruit DSB de 9dB et une SFDR de
64dB.

Emetteur-récepteur

Un émetteur-récepteur intégré dans une technologie CMOS 0.5um est
présenté. Le récepteur fonctionne sous 1V de tension d’alimentation et
consomme seulement 1mA. Le niveau de sensibilité est de -95dBm pour un
BER de 1/1000 et un débit de 24kbit/s. La réjection des canaux adjacents
est supérieure 3 52dB & 1MHz de la fréquence de la porteuse. L’émetteur,
qui comprend un modulateur & phase continue, fournit une puissance de
sortie maximale de 10dBm sous 1.2V de tension d’alimentation pour un
rendement global de 38%. La puissance de sortie est réglable entre 1dBm et
10dBm par pas d’environ 3dB.
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8.2 Perspectives futures

Le développement de systémes de communication & courtes et moyennes
distances est en pleine expansion. La faible consommation est une des prin-
cipales contraintes & laquelle ces systémes devront répondre dans un proche
avenir. Citons, par exemple, l'initiative Bluetooth (www.bluetooth.com},
constituée par des géants de l'industrie de la microélectronique (3Com,
Ericsson, Lucent, IBM, Microsoft, Motorola, NOKIA et Toshiba), soucieux
d’unir leurs ressources afin de développer un standard dans la bande ISM
des 2.4GHz. Cette démarche a l'avantage de fixer des regles & intérieur
de la bande ISM afin d’éviter une pollution de celle-ci. De plus, une place
importante est accordée a la faible consommation en relaxant, par exemple,
les contraintes de sensibilité (-70dBm pour 1Mbits/s).

Améliorations techniques

La réalisation d’un prototype de transmetteur intégré CMOS a permis
de mettre en évidence quelques points faibles. Voici une liste exhaustive des
améliorations possibles et souhaitables :

1. La dynamique du récepteur, pour un signal & démoduler sans pertur-
bateurs, peut étre augmentée en rajoutant un contréle automatique
de gain 4 'entrée de la chaine de réception.

2. 1l a été démontré récemment que le bruit 1/f des mélangeurs ainsi
que les produits d’intermodulation d’ordre 2 peuvent étre supprimés
3 Daide d’un circuit ”chopper“ [72]. Cette solution est intéressante
pour améliorer la sensibilité d’un récepteur faible consommation.

3. Une augmentation de la consommation des filtres passe-bande est
nécessaire afin d’augmenter leur dynamique. Sous faible tension d’ali-
mentation, I'utilisation d’une paire différentielle dégénérée en faible
inversion est une solution & envisager [70].

4. Actuellement, le probléeme du commutateur d’antenne n’a pas été
abordé. Cependant, en diminuant la puissance de sortie maximale,
il est possible d’obtenir un niveau d’impédance identique a l’entrée
de amplificateur faible bruit et & la sortie de ’amplificateur de puis-
sance. Si cette contrainte est réalisée, un seul réseau d’adaptation est
nécessaire.
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Evolution technologique

Cette theése a démontré la faisabilité de circuits haute fréquence & faible
consommation, sous trés faible tension d’alimentation et en inversion mod-
érée. Les solutions utilisées, telles que la conversion directe, 'utilisation
d’une technologie CMOS numérique ainsi que la réduction du nombre de
composants externes sont en parfaite adéquation avec les contraintes d’un
systeme de communication hertzien & courte distance.

En profitant de 1’évolution des technologies CMOS modernes (< 0.25um),
il est tout & fait envisageable de concevoir un circuit industriel travaillant &
1GHz, et peut-étre 3 2.4GHz, sous 1V de tension d’alimentation et consom-
mant seulement 1mA. Cette réalisation sera facilitée grace 3 I’abaissement
de la tension de seuil des technologies modernes sub-microniques.



Annexe A

Distorsion, bruit et
dynamique

Afin de déterminer la limite supérieure de linéarité ou la dynamique
d’un systéme, différentes notions sont utilisées dans la littérature [34],[44].
Le point d’intersection du troisieme ordre ou le point de compression & 1dB
décrivent couramment les étages d’entrées tels que les amplificateurs ou
les mélangeurs. Le taux de distorsion harmonique est, quant & lui, utilisé
dans les spécifications des filtres. Cette annexe rappelle donc les différentes
relations existant entre :

— le point de compression & 1dB,

— le taux de distorsion harmonique,

— le point d’intersection du troisiéme ordre,

— la figure de bruit et le facteur de bruit F,

— la dynamique au point de compression DR,

- la dynamique libre d’interférence SFDR.

Parallelement, les notions ci-dessus sont calculées et discutées pour quel-
ques circuits classiques tels que la paire différentielle en faible inversion, en
forte inversion ou dégénérée par une résistance. Pour terminer, un tableau
récapitule les figures de mérite en linéarité, bruit et dynamique.

177
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LE+01 |
1E+00 §
1E-01 1
1E02 {
1503 §
1.E-04 §
1.E-05 { |
1.E-06 Horrrerm—rrerem—yfrmm

0.00p1 0.001 0.01 0.1 1 10
Vy X Xues
Tension d'entreé normalisée, X / (nU7)

" SFDR

Courant de sortie, lout /Iq

F1G. A.1 — Tension de bruit Vy (B =100kHz, I,=30pA), point de com-
pression X14p, point d’intersection du troisiéme ordre Xrrps et dynamique
libre d’interférence (SFDR) pour une paire différentielle en faible inversion.

A.1 Distorsion

Soit la fonction de transfert non-linéaire f(z) définie par sa série de
Taylor autour d’un point de fonctionnement :

f@ =ko+ki-z+k-2°+ks-2°+ ... (A.1)

La fonction f(z) peut étre simplifiée dans le cas des circuits intégrés o,
des structures différentielles sont utilisées afin d’augmenter la dynamique et
la réjection des perturbateurs de mode commun. Dans la plupart des cas
pratiques, par exemple la paire différentielle, ’approximation suivante est
suffisante :

f1,3($) =k -x+ks- z® (A2)

Pour mémoire, les mesures du point de compression & 1dB, du taux de
distorsion harmonique ainsi que de la dynamique sont réalisés avec une
seule sinusoide d’entrée dont la valeur efficace est X,

z(t) = V2 X -cos( wt ) (A.3)

wt
——
bs i
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alors que le point d’intersection du troisiéme ordre et la dynamique libre
d’interférence (SFDR) sont des mesures & deux sinusoides (”tones“) avec des
pulsations différentes mais des amplitudes identiques, ce qui permet d’écrire
pour le signal d’entrée z(¢) :

z(t) = V2 X -[cos(w;t) + cos(wst)] (A.4)

A.1.1 Série de Fourier

La série de Fourier bilatérale ainsi que ses coefficients C,, sont utilisés
pour calculer le point de compression & 1dB, le taux de distorsion harmo-
nique et le point d’intersection du troisiéme ordre d’une fonction non-linéaire
f(z), dont 2 = X cos(¢). Rappelons que, pour un signal réel, |Cp| = [C_p|
et arg X, = —argX_,,.

f(X cos(wit)) = i Ch exp(jnwyt) (A.5)
f(Xcos(¢)) = Y Cnexp(jng) (A.6)
T/2
¢, = % / (R cos(wit) - exp(—jnuwnt) dt (A7)
T/2
Cn = 5 [ F(Recos(@) - exp(-ing) ds (A8)

A.1.2 Point de compression a 1dB

Le point de compression 4 1dB (X;45) est obtenu lorsque le gain de la
sinusoide d’entrée s’écarte de 1dB de celui obtenu en petits signaux. Si le
gain est inférieur au gain petits signaux, on parle de compression (X _145) ;
dans le cas contraire, on parle d’expansion (Xy14p). Mathématiquement,
cette définition s’écrit :

10:|:1/20 — 2. ICI(\/§ : X:tldB)l

A9
k1 -v2- X148 (4.9

Fonction impaire du troisiéme ordre

Pour une fonction f; 3(z) impaire du troisiéme ordre, on obtient :
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~ une compression lorsque le signe de ks est différent de celui de k; :

k
X_14B = 2k - (1 - 10-1/20) =~ 0.269 - w2l (A.10)
3 k3 3
— une expansion lorsque les signes de k1 et k3 sont identiques :
X148 = E LAY (101/20 — 1) 2 0.285 - b (A.11)
3 ks 3

La compression d’un signal étant plus courante que son expansion et la
différence numérique entre les deux valeurs étant d’environ 5%, soit seule-
ment de 0.5dB, on écrit par simplification :

k1
3

deB = X—ldB = 0269 . (A12)

A.1.3 Taux de distorsion harmonique

Le taux de distorsion harmonique (T'"H D) est le rapport entre la valeur
efficace des harmoniques du signal et celle du signal distordu.

Se
2 b1 vV2X (A.13)

=1—
\gcg \/517; [ (vaxeosw) as

| =

THD =

Fonction impaire du troisi¢éme ordre

Dans le cas d’une fonction f; 3(z) impaire du troisieme ordre, et pour
des taux de distorsion inférieurs & 4% (erreur relative de 10%), la relation
A .13 s’écrit puis se simplifie :

2
THD = — 1 = 1 g_&.% (A.14)

c? 2 K\: 2 M
\/1+—C—,32— \/1+(3+—)—(‘2“k—3)
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Ce qui permet de définir, avec une erreur relative inférieure & 3%, la tension
d’entrée efficace pour un taux de distorsion de 1% (X, o).

Xrup = 2-THD-]]:—; (A.15)
X1 = 0.02-% (A.16)

A.1.4 Point d’intersection du troisiéme ordre

Les non-linéarités d’ordres 3 permettent & deux signaux de fréquence f
et fo d’en créer d’autres aux fréquences 2f; + fo et 2f> + f1. Lorsque f;
et fo sont proches, 2f; — fo et 2f; — f1 perturbent la sensibilité, car elles
tombent dans la bande passante du signal. En petits signaux, "amplitude
de la fondamentale du signal de sortie est proportionnelle & celle du signal
d’entrée, alors que les amplitudes des produits d’intermodulation du 3eme
ordre varient avec le cube de ’amplitude d’entrée (voir Fig. A.1). Le point
d’intersection du troisiéme ordre (X rp3) décrit de maniére asymptotique
le niveau d’entrée auquel 'amplitude de la fondamentale et celles des har-
moniques sont égales. Cette fonction dépend uniquement des coefficients &;
et k3 de la série de Taylor f(z) :

2
Xrrps = 3

ky

- (A.17)

A.1.5 Fonction impaire du troisiéme ordre f; 5(z)

Notons, pour f; 3(z), que les coefficients k; et k3 du développement de
Taylor relient de maniére univoque le point de compression a 1dB, le taux de
distorsion harmonique ainsi que le point d’intersection du troisiéeme ordre.
Le point d’intersection Xj;p3 sert de référence, car il ne dépend que de k;
et k3 sans qu’aucune approximation ne soit faite sur f(z). Ce qui permet
d’écrire :

X_1ag = Xpps-V1—-10-1/2020.330- X /ps (A.18)
Xias = Xips-V101/20 —120.350- X11ps (A.19)
X1z = Xrps-V0.03=0.173- Xirps (A.20)
Xrap = Xpps-V3-THD (A.21)
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On remarque donc que le point de compression & -1dB (X_145) est 9.6dB
en dessous du point d’intersection du troisieme ordre (Xy;p3) et 5.6dB au
dessus du point & 1% de distorsion (X;0); X194 est 15.2dB en dessous de
Xrrp3. De plus, il est évident d’écrire qu’au point de compression, le taux
de distorsion harmonique est de 3.6%.

A.2 Limites de linéarité

F1G. A.2 - Structures calculées : a) transistors NMOS en faible et forte inver-
sion, b) paire différentielle, ¢) paires différentielles dégénérées, d) différence
de courant pour des transistors NMOS en conduction.

Dans cette section, les limites de linéarité du transistor MOS ainsi que
de quelques structures différentielles sont rappelées (voir Fig. A.2). Les cas
décrits sont :

1. Le transistor saturé en faible inversion (MOS en faible inversion).

2. Le transistor saturé en forte inversion, mais avec la saturation de mo-

bilité due au champ vertical @ (MOS en forte inversion).

3. La paire différentielle en faible inversion (Diff. en faible inversion).

4. La paire différentielle en forte inversion, mais sans la saturation de
mobilité (Diff. en forte inversion).
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5. La paire différentielle en faible inversion, fortement dégénérée par une
résistance (Diff. dégénérée). La fonction de transfert s’obtient 3 1’aide
d’une équation transcendante qui s’écrit :

Iout
Iq

114

RI
tanh [ —2%
an (ZUT
T — 2Ur -z
3RI,

RIout
2Ur

avec T =

)

P
nRI,

(A.22)

(A.23)

6. La différence des courants de deux transistors en conduction, en forte
inversion et avec réduction de mobilité (Diff. en conduction).

Le Tab. A.1 décrit, pour les structures pré-citées, les fonctions de trans-
fert tension-courant grands signaux autour du point de polarisation, ainsi
que les coeflicients des trois premiers termes de leur développement en série

de Taylor.
Tout = Ig - f(z) z k1 k2 k3
MOS en faible | I, - exp(z) ki< 1 1/2 1/6
inversion nUr
1 2
MOS en forte | I, - (1 m,) S 2-0 [ (1-0? 1 e'(e -1)?
inversion 1+0'z 20U vVIC
Diff. en faible | I, - tanh(z) Vin 1 0 ~1/3
inversion nUr
Diff. en forte | Ip-zy/1 2 Vin 1 0 1/8
: - _x _ Vin _
inversion 4 nUrvIC
2vu; 2
Diff. dégénérée | voir A.22 Vin 1 0 _2Ur
., nRI, 3RI,
Diff. en | I, - 2(1 ‘? )2 """‘, 1-0e" 0 0"2(e" - 1)
conduction 1-(0"z)* | p ("P - "225')

TAB. A.1 — Fonctions de transfert et coeflicients de la série de Taylor.

I, représente le courant total et IC le facteur d’inversion des transistors
saturés. Pour les transistors polarisés en conduction, Vp et Vpg décrivent
le point de polarisation des transistors. vg est la tension créte d’entrée
appliquée sur la grille tandis que v;, est la tension créte d’entrée unipo-
laire appliquée sur les structures différentielles. Lors d’une excitation par
la source, les résultats obtenus pour le transistor MOS sont applicables, &
condition de poser n = 1. Pour terminer, ©®' et ©” tiennent compte de la
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réduction de mobilité © ainsi que de la polarisation des transistors.

o - 0 - 2UVIC
1+ 0 (2UT\/IC + Vs)

_O0(Vp-Vps/2) , ©-Vp
T 146:Vp T 1+0-Vp

Pour un transistor unique, le coefficient de Taylor k3 est de signe positif
en faible inversion et négatif en forte inversion avec saturation de mobilité.
Il existe donc un point, en inversion modérée, ol ce coefficient s’annule.
Malheureusement, ce point dépend fortement des effets de second ordre,
tels que les réductions de mobilité verticale et horizontale. Il n’est donc
pas utilisable dans le but de repousser le point d’intersection du troisiéme
ordre. En forte inversion, un transistor MOS ou la différence de courant
entre deux MOS en conduction ont un point d’intersection du troisiéme
ordre uniquement, si ’on tient compte de la réduction de mobilité verticale

0.

@ll

X148 X1% Xr11p3
X X X
X flzg) fis(z) | fl=z) ha@)
MOS en faible nUr 0.685 0.700 | 0.354 0.346 2
inversion
MOS en forte mUpVIC - — - - %e—,?l;_%l—,)g
inversion
Diff. en faible 2nUr 0.504 0.467 | 0.250 0.245 V2
mversion
Diff. en forte mUrvVIC 0.738  0.762 | 0.390  0.400 4
inversion V3
s A A | Rlq
Diff. dégénérée nRIy 1 1 1 1 T
Diff. en | 2n (Vp — YBs - - - - 2
conduction ( i z ) 3012

TAB. A.2 - Point de compression & 1dB, taux de distorsion harmonique
4 1% et point d’intersection du troisitme ordre pour une tension d’entrée
efficace et unipolaire X.

Le tableau A.2 évalue le point de compression & 1dB, le taux de distorsion
harmonique & 1% ainsi que le point d’intersection du troisiéme ordre pour
les exemples décrits précédemment. Les colonnes données en fonction de
f(z) sont des résultats simulés, tandis que les colonnes fonctions de f) 3(z)
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sont les résultats calculés & I’aide des séries de Taylor (voir Tab. A.1). X
représente la valeur efficace d’un signal d’entrée unipolaire et permet de
comparer la dynamique de structures unipolaires et différentielles.

1E+01 y

A

= 3
< LE+00 § —
3 1.E-01 : | - k
.2" 1.E-02 i S . !
g : |
% 1.E-03 1 R TP g | BT
3 ihos] Rig
g - E Z'UT 1'000
O E : 10'000

0.0001 0.001 0.0l 0.1 1 10

Xyap Xups
Tension d'entrée normalisée, X / (n-R-Iq)

Fic. A.3 — Evolution du point d’intersection du troisieme ordre dans une
paire différentielle dégénérée par une résistance. X et I,y sont des valeurs
efficaces unipolaires.

Dans le cas de la paire différentielle fortement dégénérée, les relations
liant le point d’intersection du troisiéme ordre avec le point de compres-
sion & 1dB, ou le point & 1% de distorsion harmonique, sont erronées. En
effet, comme on le voit dans le Tab. A.2 ainsi que sur la Fig. A.3, le point
d’intersection du troisiéme ordre est proportionnel & (R - Iq)3/ 2. Le gain de
la fondamentale est quant & lui proportionnel au facteur R - I. Lorsque ce
produit tend vers P’infini, une incohérence apparait : le point d’intersection
augmente plus rapidement que la plage linéaire et la dynamique libre d’in-
terférence tend vers infini. A ’évidence, ce résultat n’est pas correct, la
linéarité étant limitée par le débattement maximal de tension R - I, (voir
Fig. A.3). Cependant, en circuit intégré, le produit R - I, < 200 Ur = 5V.
Le point d’intersection peut donc étre calculé approximativement par :

RI
XIIP3 = TLRIq E—UT;I: (A24)
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A.3 Bruit

1l existe différentes maniéres de caractériser le bruit d’un systéme. La
définition la plus courante consiste & définir la figure de bruit NF comme
la dégradation du rapport signal sur bruit SNR. Pour un systéme donné,
SN R;, est le rapport signal sur bruit & entrée, SN R,y 4 la sortie et F' le
facteur de bruit.

) =10-log(F) avec F = (1+ %) (A.25)

1

SNR;p

out

ou N, est la densité spectrale de puissance de bruit a 'entrée du systéme
tandis que NV; est celle de la résistance de source [44]. Le bruit additionné
par des amplificateurs ou des mélangeurs est couramment décrit en figure
de bruit N F' tandis que, dans les filtres, on parle plus volontiers de facteur
de bruit F.

A.3.1 Densité spectrale de bruit en tension ou en cou-
rant

Dans un circuit intégré, les signaux sont soit en tension, soit en courant :
on parle donc de densité spectrale de bruit en tension Syy en V2/Hz ou
en courant Syy en A2/Hz. Le niveau de bruit absolu en tension Vy ou en
courant Iy dans une bande de fréquence donnée B s’écrit, pour du bruit

blanc :
fo+B
Vv = / Syndf =+/B-Svyn (A.26)
f=fo
fot+B :
/f Sivdf =+/B-Sin (A.27)
=fo

A.4 Dynamique

In

La dynamique d’un systéme est définie par deux limites, I'une associée
au niveau de bruit ou & un rapport signal sur bruit minimal, I’autre associée
aux non-linéarités.
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A.4.1 Dynamique libre d’interférence SFDR

En télécommunications, la dynamique libre d’interférence SFDR, donnée
en dB, est la plus stricte. Elle définit le rapport entre le niveau auquel le
produit d’intermodulation d’ordre trois atteint le niveau de bruit, et, le
niveau de bruit dans une largeur de bande donnée (SN R = 1). Elle dépend
directement du point d’intersection du troisieme ordre X;rp3 et de la tension
de bruit Vy au méme noeud :

_ 2 XFips
SFDR = 10log | ZLLES (A.28)
3 V2
2
(—X”P?’) = 103°%" (A.29)
VN

A.4.2 Dynamique DR

La dynamique DR est définie entre le point de compression et le ni-
veau de bruit sur une largeur de bande donnée. En constatant, a ’aide de
Péquation A.10, que le point de compression est d’environ 10dB en dessous
du point d’intersection du troisieme ordre, on obtient :

2

2
DR = 10log (%’-”—3) —10dB = g -SFDR — 10dB (A.30)
N

A.4.3 Facteur de mérite

En calculant le niveau de bruit blanc en tension, normalisé & 4kT B,
a Pentrée des différents montages de la Fig. A.2 ainsi qu’en utilisant les
approximations réalisées pour le calcul du point d’intersection du troisiéme
ordre Xyrp3 (voir Tab. A.2), on peut estimer la dynamique normalisée &
4kT B/(Url,) de chaque type de montage pour une tension d’entrée efficace
et unipolaire X. Le Tab. A.3 permet de constater que ’augmentation de la
dynamique peut se réaliser uniquement de deux fagons :

1. en augmentant proportionnellement la consommation de courant,

2. en augmentant proportionnellement la tension nécessaire afin de linéa-
riser les transconducteurs, par exemple en les polarisant en forte in-
version ou en dégénérant fortement une paire différentielle.
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Le fait que les structures non-différentielles aient un facteur de mérite
meilleur que les structures différentielles est légérement biaisé. En effet, la
dynamique de comparaison est définie par rapport au point d’intersection du
troisieme ordre, car c’est elle qui est la plus génante pour les étages d’entrée
d’un récepteur. Les distorsions d’ordre deux des structures unipolaires ne

sont donc pas prises en compte.

XI] SVN (X11P3)24kTB
P KT Vv ) Urlg
2U.
MOS en faible 2nUp ror
inversion 2l,
2(2 - @) 22Uy VIC (2-0)8
MOS en forte | 2nUrvVIC AVIC ———
inversion, wr 30/(1 — ©)2 3, (2-0)2 o'(1— )2
2n2U.
Diff. en faible 2V2 - nlUr aor 4
inversion Iq
. 8 8n2Ur
Diff. en forte — nUpVIC —I——\/ﬁ 8VIC
inversion V3 31y _
I 1 2
Diff. dégénérée nRI, | T on?R 1 ( Eg)
2Ur 2 Ur
vV, 2
Diff. en| on (VP - ——VD5> O B 16 Vps (1 - ©")?
conduction 302 2 Vpsly 1-0" 9 Up ot

TAB. A.3 — X11p3 en tension efficace unipolaire, densité spectrale de bruit

normalisée et dynamique libre d’interférence normalisée.

Les relations obtenues pour la paire différentielle dégénérée par une
résistance sont valables pour des produits R - I; compris entre 200mV et
5V. En effet, si ce produit est trop faible, il faut prendre en compte la perte
de gain due aux transistors de la paire différentielle. Si, au contraire, il est
trop élevé, le calcul de Xrp3 est erroné (voir la discussion du Tab. A.2).

‘ Enfin, pour le transistor MOS en forte inversion ainsi que pour la dif-

férence de courant des transistors en conduction, la situation la plus critique
(lorsque la SFDR est la plus faible) est calculée en tenant compte de la
réduction de mobilité verticale ©. © variant entre zéro et l'infini, @’ et ©”
varient donc entre Q et 1 :

— pour un transistor MOS, la dynamique libre d’interférence SFDR est

minimale pour @' = 1/2, ce qui implique que :

Xrips\* 4kTB
( e ) Tl = 108VIC
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— pour une différence de courant entre deux MOS en conduction, le pire
des cas est obtenu pour © tendant vers ’infini. Cependant, & ce point,
le gain entre I’entrée en tension sur la grille du transistor et sa sortie
en courant s’annule. La dynamique est également nulle.

A.5 Conclusions

Dans cette annexe, les différentes notions de linéarité, de bruit et de
dynamique d’un systéme ainsi que les relations les liant sont rappelées.
Voici un résumé des principaux points mis en évidence :

1. Calcul des séries de Taylor pour des montages utilisés couramment,
tels que des transistors MOS en forte et en faible inversion ainsi que des
paires différentielles, dégénérées, en faible inversion, en forte inversion
et & MOS en conduction.

2. Développement de relations simples entre les différentes notions de
linéarité et de dynamique, plus particulierement pour une fonction
non-linéaire impaire d’ordre trois, & ’aide des coeflicients de Taylor.

3. Validation numérique des approximations réalisées pour le calcul du
point d’intersection du troisiéme ordre X rp3, du point de compression
4 1dB X145 et du taux de distorsion & 1% X;g.

4. Calcul de la dynamique libre d’interférence SFDR des différents mon-
tages et de leur facteur de mérite.
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