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Résumeé

Avec l'arrivée des systemes radio mobiles de &ong et de quatrieme génération, les
standards de communications ont tendance a ocplyede bande pour pouvoir assurer des
services de voix, de données et de multimédia. &allgle, le terminal mobile doit étre re-
configurable pour couvrir & la fois le service gklire et la connectivité de données. Dans ce
contexte, la tendance est d’intégrer les fonctraniso et bandes de base sur le méme substrat
en utilisant la technologie CMOS afin de réduireslaface, le colt de fabrication et la
consommation des terminaux sans fils.

Récemment, de nouvelles architectures de réceptdio dites « échantillonnées » sont
apparues (Texaslnstruments, STMicroelectronics, A)CDans ce cas, I'échantillonnage est
fait directement sur le signal RF et la majoritétdiitement de signal se fait en temps-discret
par des capacités commutées.

L’évolution de la technologie CMOS et la miniatatisn des transistors rendent la
conception analogique de plus en plus difficilep@tés parasites, bruit, linéarité, etc.). De
nouveaux effets parasites apparaissent comme tia dei grille qui inquiéte désormais les
technologues et les concepteurs de circuits. Duineac6té, des contraintes de dynamique
surgissent avec la diminution des tensions d’aliagon et le bruit des circuits numériques
de plus en plus denses augmente considérablement.

Le but de ce travail de these est de répondre qudstion de la portabilité de la solution
échantillonnée, en étudiant I'impact des différezftets parasites cités précédemment sur les
performances radio de la solution. Ainsi, les ceisede portabilité qui sont considérés sont la
reconfigurabilité, I'immunité aux effets parasited&gdaptation a la baisse des tensions
d’alimentation, la surface, la consommation etlilité de conception.

Ce travail de these a été basé sur des étudesqimet sur des simulations d’une solution
échantillonnée de réception radio. Afin d'affrontegellement les problématiques de
portabilité, un portage d’'une chaine de récepticmagtillonnée Wi-Fi/WiIMAX de CMOS
65nm a 45nm a été réalisé. Les résultats de meshtesus sur ce circuit donnent une grande
confiance vis-a-vis des performances radio de latisa échantillonnée et constituent un
premier élément de réponse concret a la questipodanbilité étudiee.
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|. Architectures de réception Radio

A. Contexte

1. De la3™a la 4™ génération de systémes de communications sans fils

Avec l'arrivée des systémes radio mobiles §8°at de 4™ génération, les standards de
communications ont tendance a occuper plus de bdade le spectre pour pouvoir assurer
des services de voix, données et multimédia. P&sisystémes de®¥ génération (3G),
'UMTS (Universal Mobile Telecommunications Systebasé sur la technologie W-CDMA
(Wideband Code Division Multiple Accgsassure déja des débits de données de 384 kibps (e
milieu urbain) sur un canal de communication dgdar spectrale 3,84MHz [23 3GP&j
bien au-dela grace a son évolution HSDPA/HSUPAreEl® GSM et TUMTS, par exemple,
les canaux ont augmenté de 20 fois environ.Le WIdag-Term Evolutionest I'évolution du
systeme UMTS pour 1a®4° génération (4G) ou on s’attend a avoir une caiivige de
données en réception avec des débits pouvant dreeitOOMbps [24 3GPPldans les
meilleures conditions de propagation et d’allogaiade canaux). On entend par connectivité
de données, la capacité d’'un terminal mobile arassine communication de données a des
débits semblables a ceux d’'un ordinateur connagatéis réseau haut débit. En paralléle au
développement du LTE, de nouveaux standards basés modulation OFDM voient le jour.
Grace a la technologie OFDM, des débits de dond®ses sont atteints grace a une
meilleure efficacité spectrale [25 Bahai]. Parms Igystemes 4G basés sur I'OFDM, le
WIMAX (Wireless Interopeability for Microwave Accgssst 'un des plus prometteurs
concurrents du LTE [26 WIMAX]. La vision 4G est d&urer un service de connectivité de
données pour les communications vocales et multamddh communication vocale sera
assurée grace a des protocoles spécifiques comitie (Voice over I par exemple. Cette
vision est pour linstant loin d’étre déployée. Effiet le réseau GSM massivement déployé
reste le support principal des communications wxatans fils. La grande partie des
terminaux mobiles 3G actuels contient deux chauhestransmission/réception GSM/W-
CDMA juxtaposées dans une puce unique. La chaide r@SM reste donc le support
principal des communications vocales dans les team sans fils 3G. Il est clair que cette
tendance restera vraie a court et moyen tepoas des raisons économiques d’infrastructure
et de déploiement. Une reconfiguration totale dudard de communication est exigée dans
ce contexte. En revanche, a long terme, le termimatbile WiMAX ou LTE sera capable
d’assurer les services de voix, données et mulien@bnnées a haut débit) sur la méme
puce. Dans ce cas, la reconfigurabilité du standars un terminal mobile sera moins exigée
si, bien évidemment, le standard en question sésponible partout. La majorité des
standards sans fils de connectivité de donnéegpeadeiux bandes de fréquences différentes,
une bande basse et une bande haute. Par exemyleFieou 802.11 est un systéme a faible
portée qui fonctionne dans les deux bandes suisar?ed — 2,5GHz et 5,2 — 5,3GHz [27
IEEE]. Egalement, le WIMAX, toujours en cours defiifon, occupe également deux
bandes de fréquences différentes : 2,5 — 2,7GRz3et 3,8GHz [28 Gray]. Par conséquent,
les terminaux mobiles 4G doivent étre forcémenbméigurables en termes de bandes de
fréquences pour couvrir toutes les bandes du stanise. En outre, les systemes utilisant la
technologie OFDM ont tendance a occuper des lasgdeiicanaux différentes avec un rapport
de largeur pouvant atteindre 16 [28 Gray]. La réigomabilité en termes de largeurs de
canaux sera donc indispensable. Dans ce cas, tm gmreconfigurabilité a la volée. Le
terminal mobile doit pouvoir fonctionner simultanémh avec plusieurs largeurs de canaux.
Dans ce contexte de multitude de standards et dequeade visibilité en termes de
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déploiement pour la 4G, nous pouvons conclure galart et moyen termes le réseau GSM
restera I'épine dorsale des communications vocakess fil et que les trois types de

reconfigurabilité (standards, bandes de fréquendasgeurs de canaux) seront exigés.
Cependant, a long terme, le LTE ou le WIMAX molsront les standards assurant tout type
de communications sans fil. La reconfigurabilitétermes de standards de communications
sera alors moins exigée.

2. Récepteurs Radio sans fil et enjeux technologiques

Le passage du 3G au 4G est une raison majeureguemser les architectures des terminaux
sans fils. Destinés au grand public et adressanmst@adards de communications de voix, de
données et de multimédia, ces terminaux contiendernplus en plus de fonctionnalités et
doivent forcément augmenter en taille et consonphes a technologie identique. L'objectif
est de pouvoir assurer toutes ces fonctionnalitdisen réduisant la taille et la consommation,
deux contraintes critiques pour les terminaux $#smsDans cette perspective de réduction de
la taille, de la consommation et du colt de fabidcades terminaux sans fils, la tendance est
d’intégrer les fonctions radiofréquences, analogiet bande de base sur la méme puce en
utilisant la méme technologie de fabrication. Ledijf des fabricants de terminaux 4G est de
trouver des solutions innovantes au niveau deHigcture et de la conception pour atteindre
les trois exigences précédentes. La technologie S8€st imposée comme la technologie de
fabrication des circuits numériques et des fonstibande de base. D’autre part, le CMOS
occupe une place non négligeable dans la réalisagobeaucoup de fonctions analogiques
basse fréquence et concurrence depuis la moitiéadagses 90 en RF les technologies
bipolaires [29 Abidi]. Ce n’est donc que depuisiement une dizaine d’années que des
récepteurs radio en CMOS pur voient le jour, petamttainsi a des fabricants de semi-
conducteurs de produire des solutions de termisans fils en SoC (systéme sur puce). Dans
une perspective d’intégration des fonctions raédmgfiences, analogiques et bande de base sur
la méme puce, le choix de la technologie CMOSretispensable.

Jusqu’a 2001, la grande majorité des fabricantiedainaux sans fils et des équipementiers
radio offraient des solutions de récepteurs muttsusouvent en technologie BiCMOS [29
Abidi]. Pour la plupart, la partie RF était sépadéela partie analogique, elle-méme séparée
de la partie numérigque. Historiguement, I'archibeet de réception superhétérodyne a été
souvent utilisée parce qu’elle offre les meilleusrformances radio [30 Saidi]. Son
inconvénient majeur est le nombre de composantyreed utilisés et sa forte hétérogénéité
technologique. Elle est caractérisée par la pré&sdaaeux ou trois composants externes ainsi
que la coexistence d’au minimum deux technologeegadbrication différente. L'architecture
superhétérodyne ne peut donc pas répondre auxaguses de codt, de surface et de
reconfigurabilité qui accompagnent les objectifedaception des terminaux 4G.

D’'un autre coté, depuis la moitié des années 98, rdalisations de chaines de réception
basées sur l'architecture Zéro-IF ou ZIF voienfder [29 Abidi]. La ZIF, qui consiste a
transposer le signal RF directement en bande de, lodise plusieurs avantages au niveau
technologique et en termes de complexité de coiwepEn effet, beaucoup moins de
composants externes sont nécessaires (uniqguemgliteldRF juste apres I'antenne) et il est
envisageable de fabriquer les fonctions RF et baledease en utilisant la méme technologie
(Fig. 1.1). Elle est considérée plus homogeéene dotpie vue technologique et permet de
réaliser des récepteurs entierement CMOS en intétpates les fonctions sur la méme puce.
Cependant, plusieurs effets parasites sont créasigalement par le fonctionnement a la
fréquence porteuse : une forte disparité apparditdes voies | et Q du récepteur ; un
décalage en continwffsetDC) est di aux fuites de l'oscillateur en entraevisd’'un auto
mélange. D’autres problemes sont liés au fait quednal utile est ramené autour de la
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fréquence zéro. Notamment le bruit basse fréquébi€ede la technologie CMOS dégrade
ainsi directement le rapport signal sur bruit (SR)s la bande utile.

T BB —} ADC [ |
! RF LNA DSP
BB —>~ ADC 27
Externe
Si BICMOS et/ou CMOS | pLL }— vco
Si CMOS

Fig. 1.1 : Récepteur Zéro-IF ou ZIF

La ZIF est trés prometteuse en termes de coltmtedtion. Elle permet d’atteindre un degré
de reconfigurabilité important et d’intégrer le epteur sur SoC. Pour cela, beaucoup de
techniques de traitement numérique du signal o your ces dernieres années pour corriger
les principaux problemes déja cités. Notammentexiste des algorithmes dédiés a la
correction des disparités entre les voies | et @@ ddC offset [31 Gerven]. Un autre type
d’architecture de réception a également vu le gaumilieu des années 90, c’est la Low-IF.
Cette architecture permet de transposer le canaédréquence intermédiaire tres basse mais
non nulle. Ainsi, les problemes de la ZIF sont &vitout en réduisant le nombre de
composants externes. Cependant, le nombre d’étkegkiérage nécessaires reste important et
ne permet pas d’atteindre le degré d’intégratiodesteconfigurabilité offert par la ZIRJn
comparatif qualitatif entre les trois classes deebd’architecture de réception radio est
représenté sur le tableau 1.1.

Il est clair que I'architecture ZIF est la plus ptige aux contraintes d’intégration, de codt de
fabrication et de consommation. De plus, avec leld@ppement des techniques de correction
numérique de 6ffsetDC et de la disparité 1Q, les inconvénients saatiguement éliminés.
La ZIF est I'architecture la plus prometteuse pgauwonception des terminaux 4G sans fils.

Avantages Inconvénients
- Relache la conception des filtres - Probleme de la fréquence image
Hetérodyne |. Relache la conception des oscillateurs Beaucoup de composants externes
- Tres bonnes performances radio - Beaucoup d'étages de filtrage

- Suppression de la fréquence image |- DC offset

Zéro-IF - Moins de composants externes - Bruit 1/f

- Moins d’'étages de filtrage - Disparité 1Q

- DC offset atténué - Réapparition de I'image
Low-IF - Bruit 1/f atténué - Plusieurs étages de filtrage

- Moins de composants externes

Tab. 1.1 : Comparatif de différentes architecturesle réception radio
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B. Motivations et naissance de I'architecture échiamtilée

1. La radio logicielle

Le contexte actuel et la tendance exigée par Véerides standards 3G et 4G fait que
reconfigurabilité, réduction du colt de fabricatenintégration sur la méme puce de toutes
les fonctions de réception sont devenues des esitérdispensables pour le développement
des architectures futures de réception radio. Class ce contexte que le concept de la radio
logicielle a pris naissance. L’idée initiale remm@t 1995 et elle est due principalement a J.
Mitola [32 Mitola] qui donne une premiére définitipubliée du concept. Une radio logicielle
ou Software RadioSR) est capable de s’adapter a n'importe quediedb de fréquence,
n'importe quelle largeur de canal et est capableedevoir en méme temps plusieurs canaux
de communications. Ainsi, idéalement, les futursepdeurs radio mobiles auront un seul
composant externe, I'antenne (Fig. 1.2).

«H DAC
— DSP

o DAC
Fig. 1.2 : Radio logicielle de Joseph Mitola

Cependant, I'état de l'art des convertisseurs ayigle numérique [33 Walden] démontre
'impossibilité et le caractere non réaliste deppeoche [32 Mitola] au moins dans les
prochaines années.

2. L’architecture échantillonnée

Récemment, des architectures de réception radiaritde signal en analogique temps discret
ont vu le jour [34 Jakonis], [35 Staszewski] et [Buhammad]. Dans ces chaines de
réception, I'échantillonnage du signal RF est fiait un mélangeur échantillonneur qui assure
une double fonction de mélange et d’échantillonnagetraitement est réalisé par des circuits
formés uniquement de capacités commutées, le sijeatrée restant analogique mais sur
une base de temps discrete. Dans des architecasesques, le signal analogique reste sur
une base de temps continue jusqu'a sa quantificatians le convertisseur analogique
numérique. La nature temps discret du traitemersigieal ne met en jeu que des capacités et
des interrupteurs MOS et semble donc prometteusmed’conception simple, d'une
intégration totale en CMOS, d'une portabilité d'utechnologie a une autre et dune
flexibilité vis-a-vis des standards et des largedescanaux. En ce sens, les architectures
échantillonnées semblent répondre aux exigenceide de surface et de reconfigurabilité
évoquées précédemment.

Cependant, le développement des architectures #dramées est toujours en phase de
démarrage, nous ne disposons pas encore de dociaées sur les performances obtenues
avec ces récepteurs. De plus, la conception ettanté de ces solutions restent encore loin
d’atteindre un état de mise en production. Des temes-récepteursentierement CMOS (Fig.
1.3) existent depuis 2001 [29 Abidi], surtout pdes standards sans fils comme Bluetooth et
Wi-Fi. Il est évident que le méme niveau d’intégmtsera garanti avec les architectures
échantillonnées, mais nous espérons en plus assmeerconception plus simple, une
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meilleure reconfigurabilité et une portabilité ({{@é et rapidité de portage) pour les noeuds
CMOS submicroniques futurs. La place de l'architextéchantillonnée doit étre vue dans le
cadre de cette tendance qui S'impose en conceyaitho.

Fig. 1.3 : Récepteur radio CMOS en SoC
En résumé, quatre points caractérisent I'architeaéghantillonnée :
1. L’homogeénéité technologique qui facilite la rédlisa en SoC ;
2. Des structures facilement et rapidement portablesedechnologie CMOS a une autre ;
3. Une conception plus simple comparée a une architecadio classique ;
4. Une reconfigurabilité en standards, en largeursagi@ux et en bandes de fréquence.

3. Objectif de la these

L’architecture échantillonnée semble plus prometegue les architectures de réception radio
classiques (temps continu). Pour cela, nous chaschans ce travail de thése a évaluer sa
capacité d’adaptation a I'évolution de la techn®@oGMOS. L'objectif est de comprendre
comment évoluent ses performances en fonction d@returisation et lors du portage d’'un
nceud technologique au nceud suivant. Une fois égtiiation réalisée, elle nous permettra
de répondre a la fois a la question de viabilitthtéque et économique de la solution
échantillonnée.

Le premier chapitre de ce manuscrit est consataé&léfinition de la notion de « portabilité »
dans le contexte de I'évolution de la technologM@S. Nous expliquerons les motivations
de I'étude de portabilité et I'importance de ceit#ion dans le cadre de la conception des
circuits intégrés destinés a la réception raditeehnologies CMOS avanceées.

Le deuxiéme chapitre est consacré a l'identificaties différents critéres de portabilité d'un
noeud CMOS au nceud suivant. Nous détaillerons fets gfarasites liés a la technologie, leur
impact sur la conception analogique et leur évotutn fonction de la technologie. Nous
montrerons également les différentes études dalplité qui existent en littérature et nous
comparerons notre approche par rapport a I'étéitde

Le chapitre 3 présente les principes généraux @reept de I'architecture échantillonnée de
réception radio. L’échantillonnage, le filtrage ienepliement, le filtrage de sélection de canal,
le gain global de la chaine de réception et la emion analogiqgue-numérique seront
expliqués.

Au chapitre 4, nous exposerons nos résultats delaiion dans le cadre de I'étude de
'impact des effets parasites, identifiés au chliap, sur I'architecture échantillonnée. Les
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effets parasites suivants seront étudiés : l'iljectde charges, les capacités parasites, la
réduction des tensions d’alimentation, la fuitegd#le et la pollution numérique. Ce chapitre
exposera également les conclusions de notre éaugerthbilité.

Le chapitre 5 est dédié a la réalisation sur siticid’'un circuit de réception basée sur
I'architecture échantillonnée. Un portage d'uneiobade réception entiére (de I'antenne
jusqu’au convertisseur analogique numeérique) deedanologie CMOS 65nm a 45nm sera
détaillé. Nous présenterons les points critiquesal@ortage ainsi que les grandes lignes de
conception de I'architecture échantillonnée ennettgies CMOS submicronigues avancées.
Ce chapitre présentera aussi les résultats de ewestide validation du circuit ainsi que les
conclusions de I'évolution des performances delidecture échantillonnée en fonction de la
technologie.

[I. Technologie CMOS et Portabilité

A. Evolution de la technologie CMOS

Le passage d’'un nceud technologiqgue CMOS au ncevansust basé sur la miniaturisation
des dimensions. Cependant, cette derniére ne si pad a la seule réduction de la longueur
du canal du transistor [7 lwai]. En effet, elle estivent accompagnée de changements au
niveau du procédé de fabrication du composant dhareet d’apparition de nouveaux effets
parasites d’autre part.

Dans les applications numériques et analogiqueangilbnnées (capacités commutées), le
transistor MOS fonctionne en interrupteur. Dansnoade, plusieurs caractéristiques sont
indispensables au bon fonctionnement du composantcourant de fuite a I'état « OFF »
négligeable, une tres faible résistance a I'ét@i\«» et un minimum de capacités parasites
pour commuter des signaux de tres haute fréquércenéme a I'état « OFF », en diminuant
la longueur du canal d’un transistor MOS, la zoeecHarges d’espace (ZCE) du c6té drain
touche quasiment la source. Cela a lieu en sudaagg@veau du canal (qui n’existe plus) ainsi
gu'en profondeur dans le substrat Ia ou la grilee peut plus contrbler correctement le
potentiel. Par conséquent des courants de fuite énsource et le drain se créent a travers la
ZCE (Fig. 1.4). Les technologues CMOS connaiss@n bes phénomenes de fuite, ils les
nomment « effets du canal court » ou en anglaisctt$hannel Effects » (SCE).

ov

ov T Vdd
T Grille T
Source ©000, QOO0 Drain
0000 0000
Fuite /
)

Zone de charges
d’'espace
Fig. 1.4 : Fuite source - drain dans un transistoMOS a canal court a I'état « OFF »
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Afin de poursuivre la miniaturisation sans dégrades performances intrinséques du
transistor MOS, il est indispensable de supprinesreffets. Probablement, les fuites dues aux
SCE constituent I'un des défis les plus importatgda tendance actuelle dans la fabrication
de la technologie CMOS. D’un autre c6té, la dimimutde la longueur de canal du transistor
va dans le bon sens pour la réduction de la réssta I'état « ON » (qui est inversement
proportionnelle a la longueur L). Cependant, onpeat pas gagner indéfiniment car les
résistances d’acces drain et source limitent lstedxe totale du composant. Elles ont méme
tendance a augmenter dans les nouvelles technslpgie notamment réduire I'effet de fuite
dues aux SCE [7 lwai]. De méme, les capacités pasasnt tendance a diminuer légérement
entre deux nceuds technologiques. Cependant, lepasamtes latérales ou « Fringe » des
capacités parasites ne diminuent pas forcémentaniettinsi une limite a cette légere
amélioration (paragraphe I.D du chapitre 2).

En conclusion, la miniaturisation imposée par lalif d’augmentation de la densité
d’intégration doit étre absolument accompagnée el'suppression des SCE ainsi que d’'une
amélioration des résistances et des capacitésiteard3ans le cas contraire, I'évolution de la
technologie se fera au prix d’'une dégradation dpmance du transistor. Une méthode a été
proposée par [37 Dennard] pour diminuer les dinwssidu transistor d’'un nceud
technologique au nceud suivant tout en supprimarB@E. Le tableau 1.2 montre I'évolution
de certains paramétres caractéristiques du transistle la technologie selon [37 Dennard] :

Parametre Tendance
Longueur de canal (L) 1/K
Epaisseur d’'oxyde de grille &) 1/K
Tension de seuil () 1/K
Tension d’alimentation (M) 1/K

Tab. 1.2 : Evolution originelle des parameétres deabrication en technologie CMOS

Cette méthode définit un facteur d’évolution K coel@ montre le tableau 1.2. Les tendances
définies par [37 Dennard] sont basées sur I'oHjetdi miniaturisation, mais aussi sur des
considérations de performance du composant : en, édf réduction de la longueur de canal
doit étre accompagnée d’une réduction de I'épaissexyde (Tox) pour permettre a la grille
de garder le contrdle des charges du canal. Efigarafin de gagner en consommation (car
les circuits augmentent de taille [9 Moore]), lagien d’alimentation doit baisser. Cette
baisse nécessite une diminution de la tension d#é @&;) afin de garder une dynamique
acceptable ([¥sV1] constant). Cependant, la méthode n’a pas épecése completement et
les avancées actuelles de la technologie CMOS erangue le facteur de réduction K, défini
par [37 Dennard], n'a pas été appliqué sur touspEmmetres. Par exemple, la tension
d’alimentation n'a pas été réduite au début, aenpdofiter de I'augmentation du champ
électrique a travers I'oxyde de grille ((Tdiminue & \bp constant) et faire fonctionner le
transistor & des vitesses élevées. La tensiomtBaliation n’a commencé a diminuer qu'a
partir des années 90 (noceud @B quand le champ électrique avait atteint la Enmtaximale
de 4 MV/cm [7 Iwai]. D’autre part, la diminution da tension de seuil vs’accompagne
d’'une augmentation du courant de fuite a I'étatREQ, ce qui altere considérablement les
performances du transistor en commutation. Ménoa sirrive a contréler cette fuiteyWest
jamais constante et augmente en fonction de laotersource—substrat g¢. |l est donc
difficile de réduire \f au rythme de la longueur de canal, et donc deirédu méme rythme
la tension d’alimentation. Aux nceuds CMOS subnmioes (Fig. 1.5), [38 Taur] montre
gue le rythme de diminution derWa quasiment pas progresse.
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Vpp et Vr (V)
Tox (NM)

Longueur de canal (n)
Fig. 1.5 : Evolution de \f et Vpp en fonction de la technologie CMOS

Les solutions technologiques qui ont accompagnéemihiaturisation des transistors et
I'évolution de la technologie ont permis une réducttde la tension d’alimentation a un
rythme plus faible que celui prévu par [37 Dennaahme le montre la figure 1.6.

6

Vdd en V

Technologie : Lmin en um
Fig. 1.6 : Evolution de la tension d’alimentation & fonction de la technologie CMOS

Actuellement, les technologies submicroniques ad@n¢90nm et en deca) fonctionnent sous
1.2 et 1.1V seulement. La consommation des cirddMOS n’a donc pas été réduite au
rythme souhaité initialement.
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L'épaisseur de I'oxyde de grille {) a pu, quant a elle, suivre un rythme de dimimutio
linéaire (1/K) jusqu’aux technologies submicronigu€ig. 1.5). En effet, pour que la grille
garde plus de contrbéle que le drain, sur les clsadgecanal, Jx doit étre réduite au méme
rythme que L. Pour des transistors de longueuratialade 0.1 m, il est nécessaire d'utiliser
un oxyde d’épaisseur inférieure a 3 nm [38 Taur]. |® courant de fuite de grille par effet
tunnel augmente dramatiquement quand on s’apprelette limite, il est multiplié par 10 a
chaque réduction de 0.2 nm dg & partir de 3nm [39 Lo].

Sur la figure 1.7 nous montrons le courant de fdiegrille mesuré et simulé par unité de
surface en fonction de la tension de polarisatetadyrille (\s) et pour différentes épaisseurs
d’oxyde allant de 3.6 nm jusqu’a 1 nm [39 Lo]. Gstenque pour une tension de polarisation
de grille donnée, le passage d’'une épaisseur deoggd2.6 nm a 2.2 nm multiplie le courant
de fuite par 100 qui passe alors de 0.1 mA/cm2aAl6ém? (valeurs obtenues pour I'oxyde de
silicium SiQ,).

Simu

Mesures

ltuite (A/CM?)

Vg (V)

Fig. 1.7 : Courant de fuite de grille en fonction @ Vg et Tox

On note également, d’apres les courbes obtenueslagdiminution de ¥ réduit le champ
électrique a travers I'oxyde mais ne réduit pagmément la fuite. La tendance de réduction
de I'épaisseur d’'oxyde a été maintenue pour desomai liées au bon fonctionnement du
transistor et pour compenser les effets indésisabfgparus au cours de la miniaturisation.
Cependant, & partir du nceud 90 nm, on ne peutntmmtiau méme rythme (a cause de
'augmentation de la fuite de grille). Des solusgorévoient I'utilisation de matériaux a haute
permittivité diélectrique a la place de 'oxydesikcium SiO, [40 Thompson].

B. Définition de la portabilité

Dans le contexte actuel de I'évolution de la tedbgie CMOS, la question de passage d’'un
noeud technologique au suivant se pose par rappgarpa@rformance du circuit & « porter ».
Cette question a amené les concepteurs de ciiotégrés et les technologues a définir la
notion de « portabilité ». La portabilité désignend part la capacité d’adaptation d’'une
solution vis-a-vis des effets parasites de la teldgie et de leurs évolutions et d’autre part la
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rapidité de portage d'une solution d’un nceud teldgique au nceud suivant. Partant de cette
définition, on peut dire que I'étude de portabilitéine solution consiste en I'ensemble des
études théoriques et expérimentales au niveau cgampocircuit et systéme, permettant de
guantifier la portabilité d’une solution donnée-giwis de la technologie de fabrication.
L’évolution des performances intrinséques du corapbfe transistor MOS dans le cas de la
technologie CMOS), ne représente en effet qu'umBepde I'étude de portabilité. Pour cela,
I'aspect « circuit » doit faire partie de I'étude dortabilité car c’est a ce niveau la que nous
décelons concrétement l'impact des effets parasidesméme, a I'échelle d’'une solution
complexe faisant intervenir un ensemble de circaitsst I'impact au niveau « systeme » qui
donne une réponse a la question de portabilitéfiguae 1.8 montre comment la notion de
portabilité est rapportée aux trois niveaux quesn@nons de définir.

Depuis la domination de la technologie CMOS summarché des semi-conducteurs, la
miniaturisation s’est accélérée rapidement damsiiale gagner en surface, en consommation
et en codt de fabrication. Mais ce gain ne serappasible s'il n'est pas accompagné d’'une
amélioration ou du moins d’une « non dégradatides performances des circuits.

Circuit Impact

>®a [«
Il

Composant L

M T

Effets

Fig. 1.8 : Etude de portabilité des systemes

Or I'évolution des performances d'une solution démren fonction de I'évolution de la
technologie de fabrication n’a jamais été objetnd'étude a part. Souvent, on étudiait les
dispersions de performance d’'un systeme vis-a-vis dceud technologique et on proposait
des solutions au niveau « circuit » pour compessr dispersions. En fait, la question de
portabilité n'a pas été critique auparavant, ma&sds jours elle commence a occuper une
place de plus en plus importante dans la recheethle développement des nouvelles
solutions en micro et surtout en nanoélectronique.

Le paragraphe suivant explique les motivationsiéleri’étude de portabilité d’un circuit ou
d’'une solution donnée en montrant I'intérét et #atage que peuvent apporter les réponses a
la question de portabilité.

C. Motivations de I'étude de la portabilité

En microélectronique, une solution doit franchiugiurs étapes de validation avant de
devenir apte a une production massive. En gén@napart d’une idée qui sert de base a la
définition de [larchitecture du systeme, ensuite @halise le circuit qui implémente
physiquement la solution pour en arriver & un fyg® concret. Mais, pour passer du
prototype au produit, le circuit doit passer parspurs étapes de validation représentées sur
I'organigramme de la figure 1.9 (gauche).
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Architecture | ‘1'7 Architecture
Conception  |€—— Etude de Conception  |[€——
Portabilité
Prototype Prototype
Test Test
a ¢ N a & N
Validation Validation
fonctionnelle fonctionnelle
¢ J \. ¢ J
a N a N
Validation Validation
opérationnelle opérationnelle
\. ) \. )
a ¢ N ( ¢ N
Fiabilité Fiabilité
\ J \. J
Portage aux Portage aux
technologie technologie
avanceées avancées

Fig. 1.9 : Importance de I'étude de portabilité d’'une solution en microélectronique

Ces étapes sont la validation fonctionnelle quisisie a montrer qu'il réalise la fonction
demandée ; la validation opérationnelle qui coasastérifier que les performances mesurées
dans les conditions réelles de I'application cqroeslent aux spécifications ; la mesure de
fiabilité qui consiste a lancer une série de messve un grand nombre de piéces pour voir la
robustesse du circuit vis-a-vis des dispersiona dechnologie.

Si le systeme franchit avec succés toutes les ®tgpécédentes, il est apte a une
commercialisation et donc a une production en masspendant, la commercialisation d’un
prototype peut se heurter & de nouveaux probléewmigues et économiques. En effet, la
tendance de tout intégrer en technologie CMOS dewmniprésente en microélectronique et
tout semble confirmer que ce choix restera valalileurt et moyen termes [8 ITRS]. Dans ce
contexte, un produit peut s’avérer non intéressaru fur et & mesures de 'avancement vers
des nceuds technologiques submicroniques avanaist fhire face a des problémes d’ordre
technologique. Ainsi, la vision future en nanoéiecigue montre que toute solution qui n’est
pas robuste vis-a-vis de la technologie de fabdnabu qui n'est pas rapidement et
facilement portable d’une technologie & une autiest plus rentable. Pour cela, une nouvelle
étape de validation vient se greffer sur I'orgaaigme de la figure 1.9 : c’'est I'étape d’étude
de portabilité qui permet de quantifier la capaditéne solution ou d’'un prototype & passer a
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I'étape de portage aux technologies avancées 1. Elle permet de donner des réponses
concrétes sur les plans technigue et économigaeratun poids important quant au choix de
la solution a adopter pour une application donnée effet, entre deux solutions pertinentes
techniquement, c’est celle qui s’adapte le mieur @lus rapidement possible au portage vers
de nouvelles technologies, qui sera choisie. Dammatagraphe suivant, nous allons expliciter
les deux aspects, technique et économique, del€éta portabilité.

1. Robustesse vis-a-vis de I'évolution de la technielalg fabrication

Toute technologie de fabrication est sensible a efésts parasites qui, au cours de son
évolution, peuvent évoluer de maniere différenta. €&emple, pour la technologie CMOS,
les capacités parasites et le bruit thermique @& transistor ont tendance a s’améliorer
lors du passage d'un nceud au nceud suivant, alerdaglinéarité (IB) [41 Hassan], [42
Woerlee] et le gain intrinséque{gqs) se dégradent [43 Garg]. De plus, comme il a été
expligué au paragraphe Il.A., les fuites du transiMOS a I'état « OFF » ainsi que la fuite
de grille par effet tunnel ne font que s’amplifgans les noeuds CMOS submicroniques [7
lwai], [38 Taur] et [40 Thompson]. Tous ces effpésasites qui se manifestent a I'échelle du
composant ont un impact sur les circuits et lesesyss. L'objectif principal de I'étude de
portabilité consiste a quantifier cet impact aus&n au niveau « circuit » gqu’'au niveau
« systeme », pour estimer I'évolution des perforesnd’'un systéme en fonction de
I'évolution des effets parasites de la technolatfidabrication. Cette étude permettra alors de
savoir le degré de robustesse et d’adaptation siellgion étudiée vis-a-vis de la technologie.
D’autre part, certains effets parasites sont sjgéf & une architecture ou & une classe de
circuits. Par exemple, les circuits a base de ¢gsacommutées sont sensibles aux injections
de charges [44 Sheu]. Dans ce cas, I'étude dehplitdadoit intégrer I'impact de ces effets
spécifiques, en plus des effets d’ordre généraldita technologie de fabrication.

2. Viabilité économique

Comme il a été expliqué au paragraphe 1.1), la atumisation est I'objectif principal de tout
fournisseur de solutions CMOS, et ce pour gagnecadn de fabrication. En général, la
production d’une solution commence dans une tedgmlstable qui a atteint un niveau de
maturité et de stabilité en termes de performamtegarasites et de dispersion. Mais le but
final est de porter la méme solution aux techn@sgivancées profitant ainsi du gain en
surface qui en découle pour accéder au marchéusvpdx compétitif. La durée qui s’écoule
entre la définition de I'architecture d’'une solutiet sa production est communément appelée
en anglais « Time to Market ». Depuis I'accélématie la miniaturisation en CMOS, cette
définition va jusqu’a I'étape de portage aux tedbges avancées (Fig. 1.9) et le colt de
fabrication est désormais calculé en fonction dlime to Market ». Si le portage d'un
produit nécessite beaucoup de temps, il ne poumsagecéder au marché a temps et par
conséquent ne pourra pas étre commercialisée aumbarent. Cette dimension est appelée
« rapidité de portage » et constitue un élémemateabilité aussi important que la capacité
de portage vu au paragraphe précédent. On peugxpanple, imaginer qu’une solution soit
robuste vis-a-vis des effets parasites de la tdobgi@omais que son portage aux technologies
submicroniques nécessite un travail de conceptimsidérable en ressources et temps. Dans
ce cas, cette solution n'est pas facilement oudeapent portable, son colt de fabrication
n'est pas compétitif et par conséquent son temgscds sur le marché ne correspond pas a la
demande. C’est ici que se manifeste l'intérét dautle de portabilité qui apporte une réponse
claire au point précédent et contribue au choiatétique d’'une solution donnée. C'est la
dimension de viabilité économique que I'étude degimlité est capable d’en donner.
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Chapitre 2
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|. ldentification des effets parasites liés a la golité CMOS

A. Réduction de la tension d’alimentation

Pour des raisons de fiabilité et de durée de vipassage d’'une technologie CMOS a la
suivante s'accompagne, en général, d'une rédudiola tension d’alimentation [7]. D’autre
part, la densité d’'intégration augmente rapidene¢ha surface moyenne d'une puce CMOS
double tous les 3 ans [9]. Par conséquent, a tensi@alimentation constante, la
consommation augmente considérablement d’'un nocehddgique a un autre. En effet, la
consommation des circuits numériques CMOS est tédear I'équation 2.1 [7] :

P.ons = 05F sN>C| 2,  (Eq.2.])

ou N est le nombre de transistor MOS dans une plmenée, f la fréquence de
fonctionnement du circuit, da capacité de charge epyla tension d’alimentation. Or, nous
avons vu au paragraphe Ill.A. du chapitre 1 (Fi@) fjue la tendance de réduction dg \du
méme rythme que la longueur du transistor n'a pasréspectée. La plage des valeurs de
tension utilisées jusqu’a présent se situe entréddMplus) pour les premiers circuits CMOS
et 1.1V pour les circuits fabriqués en 45nm. Dassadnnées prochaines, de nouveaux nceuds
technologiques vont voir le jour : le 32nm avecVlde tension d’alimentation et les derniers
nceuds 22nm et 12nm qui fonctionneront sous 1V. éialt en 40 ans, la tension
d’alimentation a été divisée par 5.

Toutes les fonctions CMOS numériques bénéficiergatment de la réduction de la tension
d’alimentation, car la puissance consommeée estoptiopnelle au carré de cette derniere (Eq.
2.1). Cependant, la consommation des fonctions CM@8ogiques et RF ne suit pas cette
tendance [45][46]. En effet, les performances des circuits agigloes sont plus liées a des
contraintes technologiques et des contraintes deegdion comme le bruit et la dynamique.
Plusieurs études ont été faites a ce sujet. Pampmre [45] dérive une expression
approximative de la consommation en puissance nuimintRy,) hécessaire pour obtenir un
rapport signal sur bruit (SNR) dans une bande péssionnée. Cette expression est dérivée
pour différentes classes de circuits analogigueddemes de polarisation) mais n’'inclus pas
la contribution en bruit due a la distorsion, aircuts de polarisation, aux parasites et a la
variation de la technologie. Elle est, en ce senspeu loin de la réalité de la conception
analogique mais a l'intérét de montrer la relatiaqui lie la performance a la puissance
consommeée pour la réaliser. [46] dérive une aukmression dans laquelle la distorsion
harmonique est prise en compte dans le calcul 8k [dette fois la relation permet de
déterminer la puissance minimum pour un rappomadigur [bruit + distorsion] (SINAD)
donné dans une bande passante donnée. L'expreksidi®] montre bien que la baisse de la
tension d’alimentation fait augmenteg;? Cette augmentation est d’autant plus grande si la
dynamique du signal est inférieure gpVPour mieux voir cet effet, [46] propose de fdae
conception d’un suiveur de tension dans plusieesBriologies CMOS et en utilisant un large
spectre de tensions d’alimentation. L'idée estéddiser ce suiveur pour qu'il ait les mémes
performances analogiques quelles que soient latéotie et la tension d'alimentation. Afin
de pouvoir comparer concretement les différentsuds. Les courbes représentées sur la
figure 2.1 montrent les résultats obtenus.

La consommation en puissance minimum{Paugmente en fonction de I'évolution de la
technologie & cause de la réduction de la tensalimentation nominale. Ceci est clair sur
les «chapeaux » représentés sur la figure 2.1 poatre technologies submicroniques
différentes.
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V|, Nominale

"/

I:)min

VDD

Fig. 2.1 : Consommation minimum en fonction de ¥, nominale et de la technologie

En paralléle, a tension d’alimentation constargepdrtage d’un circuit d'une technologie
CMOS a la suivante réduit sa consommation minimMiéme si cette étude a été menée sur
un bloc analogique particulier (amplificateur opinanel rebouclé en suiveur de tension
[46]), on peut conclure, que de maniére généraldaisse des tensions d’alimentation peut
rendre la conception analogique plus difficile. Pgarder une consommation en puissance
constante ou pour I'améliorer, il est inévitableatdanger I'architecture du circuit en question
moyennant de nouvelles techniques de conception.

Cependant, I'exemple pris par [46] est particulpaur cela afin de mieux comprendre |'effet
de la réduction de pb sur les performances analogiques en général, nepuésentons sur la
figure 2.2, les expressions approchées des perfmesade certaines fonctions RF et
analogiques en fonction de la tension d’alimentaf7]. Par exemple, le bruit de phase
représente une spécification analogique importgder la conception des systémes de
transmissions et de réception radio. Sur la fighu2 I'expression approchée de ce bruit
montre qu’il est inversement proportionnel au cateé\pp. Par conséquent, la baisse des
tensions d’alimentation qui accompagne I'évolutdm la technologie CMOS conduit & une
augmentation du bruit de phase des oscillateutgiceonduit & une augmentation du facteur
de bruit (NF) global du circuit. De méme, la puissa de sortie () fournie par un
amplificateur de puissance, en téte d'un émettadior est directement proportionnelle au
carré de ¥p. Ainsi, la conception de ce bloc RF devient desgn plus difficile car elle doit
compenser la diminution de,Pdue a la baisse depy. La figure 2.2 donne également des
expressions de grandeurs analogiques échantillenriéar exemple, la dynamique d’un
intégrateur a base d’amplificateur opérationnelidira avec I'’évolution de M, ce qui limite

le spectre d’applications futures possibles ddédinateur. Aussi, la résistance a I'état « ON »
d’un interrupteur MOS (R) augmente ce qui crée des problemes de tempdlissSeEment
(constante RC) dans les circuits a base de capattéamutées.

En conclusion, la baisse des tensions d’alimentatio un impact considérable sur la

performance des circuits RF et analogiques aussi pour les applications temps continu
gu’échantillonnées. Beaucoup de performances aigaleg se dégradent et cela ne peut étre
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négligé dans le contexte actuel de réalisation sietémes mixtes ou des blocs RF,
analogiques et numériques coexistent sur la mémme giudans une méme technologie.

S

Ron = (NMOS)|
(Vdd -VS-VT)

Ran = PMOS
o ,(VS_VT) ( )

Fig. 2.2 : Impact de la tension d’alimentation sules performances analogiques

Bien que la réduction de la tension d’alimentat&iinété réalisée a un rythme moins rapide
gue celui prévu par la méthode de miniaturisatiej3¥], la conséquence a été positive pour
la conception CMOS numeérigue car elle a permisrédection considérable de la puissance
consommee. Cependant, pour les applications RFnalbgiques, elle a conduit & une
dégradation des performances. La baisse continsi¢edisions d’alimentation constitue I'un
des effets principaux liés a la problématique deghdlité d’'une solution donnée. L'étude de
son impact sur la performance de cette solutionirespensable pour évaluer la capacité
d’adaptation de celle-ci a I'évolution de la teclugge.

Nous allons maintenant montrer comment cet impachanifeste a I'échelle des applications
analogiques temps continu et commutées tout enrargnies techniques de conception les
plus répandues pour compenser cette dégradatipartt@mances.

1. Applications analogiques du transistor MOS en ré&gim saturation

Dans les applications analogiques ou le transigtOS fonctionne en régime de saturation
(amplification, filtrage, etc), la diminution de tansion d’alimentation a des conséquences
directes sur la dynamique du signal en sortie. Paeux comprendre cela, considérons le
cas d'un amplificateur opérationnel (AO). La théorides amplificateurs en électronique
montre que le gain en tension intrinséque est dgamda relation suivante :\A= GnXRout
avec G, le gain de transconductance global gf; R résistance de sortie de I'amplificateur.
Ainsi, pour une technologie de fabrication donnéegmenter R, est la solution la plus
directe pour obtenir plus de gain avec le méme ificgikeur. L’augmentation de la résistance
de sortie est souvent réalisée par le montagecodas> comme représenté sur la figure 2.3 :
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Vdd
—_— = Source de
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| courant en
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—_—— ] 1Vsn
—e\/_ |
r———-1-— | Etage NMOS
| en cascode
IVblo—I M2 | v
| _—
| Etage NMOS en
: | en cascode ————I.V /\/\/
AVAVHVARS | IR ep
e — |

Fig. 2.3 : Amplificateur NMOS en cascode et sourcge courant PMOS en cascode

Pour comprendre I'impact d’'une réduction de la immsd’alimentation sur la conception
analogique d’amplificateurs, prenons le cas deidaré 2.3. Le calcul des tensions de
polarisation et de saturation des transistors,é&age d’amplification NMOS et de source de
courant PMOS, nous conduit a I'expression de laadyigque en sortie (DR+eg. Ainsi pour
I'amplificateur a entrée et sortie simples, cekpression est donnée par la relation suivante :

DR sortie = Vb - Vspasat = Vspssat - Vpszasat - Vopsisat
DRorie » Voo - 4" [Vossar| (Eq.22)

Par exemple, en technologie CMOS 45nm et pour em&idn \hs sat typique de 200mV, on
se retrouve avec 300mV de tension disponible pmutetl’excursion en sortie. Pour le cas de
I'amplificateur différentiel (Fig. 2.3) I'expresgicde DRe devient :

DRsortie » VDD -5

VDS,SAT‘ (Eq.23)

Et en reprenant le méme exemple, on se retrouveX@mV d’excursion en sortie.

Cette réduction de dynamique en sortie a un impagatif sur l'utilisation de ce genre
d’architecture d’amplificateurs pour certains typ#applications. En effet, des tensions
d’alimentations d’environ 1V seulement (et moinshtsutilisées dans les nceuds CMOS
submicroniques avancées (90nm et en deca). Paéquarst, trés peu de dynamique est alors
possible avec ces montages. Dans le but de palterprobléeme, des travaux ont été menés et
consistent a remplacer I'étage « cascode » parepitssétages d’amplification. Dans ce cas,
le gain n’est plus obtenu par I'augmentation deékistance de sortie mais plutdt par I'effet
cumulé de plusieurs étages de gain [48 Fattar@ependant, la mise en cascade d’'étages
nécessite un travail supplémentaire pour s’asgleda stabilité (en cas de contre-réaction)
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des amplificateurs et pour compenser l'effet Mill[dB Fattaruso], [49 Gray tutorial], [50
Eschauzier], [51 Fan You], [52 Ziazadeh]. Cettehteque semble donc complexe et ne
garantit pas toujours un bon résultat final. Poalacdans la perspective de faire une
conception analogique avec des tensions d’alimentatle plus en plus réduites, [53
Chatterjee] propose en 2005, une structure d’amatdur opérationnel qui fonctionne avec
Vpp = 0.5V, soit la moitié de ce qui est prévu pow t®euds technologies 32 et 22nm. La
technique employée consiste a attaquer le trangisto un signal d’entrée appliqué sur le
substrat et non plus sur la grille ou le drain dM®OS. Cette technique semble étre
prometteuse mais connait également certains inot@ws qui sont expliqués en détails dans
[53 Chatterjee].

En conclusion, pour les applications analogique$eatiansistor MOS fonctionne en régime
de saturation, la diminution des tensions d’alim@oh a un impact négatif sur les
performances de bruit, de gain et de dynamiquegialspossible.

2. Applications analogigues du transistor MOS en régiiméaire

Dans le cadre de ce travail de thése, nous somomegimés par les applications analogiques
échantillonnées ou le transistor MOS fonctionneégiime linéaire comme interrupteur. C’est
par exemple le cas de circuits comme I'échantikannbloqueur et les filtres a capacités
commutées. L'une des caractéristiques les plus it@pes du transistor dans ce genre
d’applications, est la résistance a I'état « ONub dgfinit, avec les capacités de charge, les
temps d'établissements des tensions donc des dlremtDeux points importants sont a
indiquer & ce sujet : d’'une part,JRaugmente avec la baisse des tensions d’alimentatio
d’autre part elle dépend de I'amplitude du signa&chantillonner () ce qui est source de
non linéarité (Fig. 2.2).

Une autre caractéristique importante, pour ce gefmpplications, est la dynamique du
signal, autrement dit la plage des valeurs du siglzms laquelle l'interrupteur MOS
fonctionne normalement. Dans cette plage, il faagueer une tension P&V+] positive a
I'état « ON », ce qui conduit donc a une limitatide la dynamique due a la baisse de la
tension d’alimentation.

La linéarité, la résistance a I'état « ON » et jmaimique du signal sont donc les trois
parameétres critigues liés a I'évolution continues densions d’alimentation. Plusieurs
techniques ont été utilisées pour pallier a ceblproes : I'utilisation d’interrupteurs a un seul
transistor avec mode commun adapté, la fabricatientransistors MOS « low+y », la
conception de «switched-opamp » et le « clock-gaelthoosting ». Nous allons maintenant
expliquer chacune de ces techniques pour montremmamt elles peuvent améliorer la
performance dans le cas de tensions d’alimentaéiduites.

Interrupteurs MOS a transistor unique avec moderoomadapté

Dans l'expression de JRdes interrupteurs N et PMOS (Fig. 2.2), la tengitalimentation
Vpp apparait directement au niveau de la grille peurdnsistor NMOS et indirectement au
niveau de la valeur maximale acceptable dgdur le transistor PMOS. Ainsi, la résistance a
I'état « ON » d’un interrupteur MOS augmente avaedaiminution de ¥p. Dans beaucoup
d’applications de systemes commutés ou il est jrafisable d’avoir une grande dynamique
en entrée, on utilise un interrupteur CMOS counétid’un transistor PMOS en paralléle avec
un transistor NMOS comme le montre la figure 2.4. frincipe de fonctionnement est
simple : a faibles amplitudes du signal d’entréar (mpport a ¥p), l'interrupteur NMOS
conduit le signal avec une faible résistance pwsiqutension [¥s — V] a ses bornes est
grande. A fortes amplitudes, c’est l'interruptet®S qui conduit le signal avec une faible
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résistance puisque la tensiongl/— V1] & ses bornes est grande. Entre les deux valeurs
extrémes d’amplitudes du signal d’entrée, il existee zone ou les résistances des deux
interrupteurs sont a peu prés égales (mais de rgaleyortantes) et tous deux conduisent le

signal.

clk

out

clk

Fig. 2.4 : Interrupteur CMOS commandé par deux horbges opposées

L’avantage de linterrupteur CMOS est qu’il permé¢ travailler avec une dynamique
d’entrée maximale qui s’étend de zéro a la tensfatimentation. Pour un mode commun
égal a \bp/2 et un signal de dynamique g2, I'interrupteur CMOS assure une conduction
continue du signal. Par conséquent, il est indisplele pour les applications ou une grande
dynamique est demandée. Cependant, le principahirmient de I'interrupteur CMOS est la
distorsion introduite sur le signal de sortie dua &nodulation de R par le signal d’entrée.
Sur la figure 2.5 [48 Fattaruso], les valeurs gdg $®nt tracées pour un interrupteur CMOS

donné en fonction de I'amplitude du signal d’enteéee, pour différentes valeurs de tension
d’alimentation.

Vpp=1.2V , [V;]|=0.4V
Vpp=1.5V , [V;]|=0.4V
Vpp=1.8V , [V;]|=0.4V
Vpp=3.3V , |V;|=0.6V
V=5V , |V|=0.8V

R,, normalisée

Vsignal
VDD
Fig. 2.5: Résistance de l'interrupteur CMOS en fontton du signal et de \bp
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A faibles et fortes amplitudes, le signal passexeers la faible résistance offerte par 'un des
interrupteurs. Pour des amplitudes l1égérement glaades que la moitié de la dynamique
(Vpp/2), toutes les courbes passent par un maximumm&emum est d’autant plus grand
gue la tension d’alimentation est plus petite. Epehdance deJRvis-a-vis de 'amplitude du
signal d’entrée est alors source de non linéatiteeadistorsion qui limite la performance de
ce circuit.

Avec I'évolution de la technologie CMOS et la rétioie de la tension d’alimentation, on ne
peut plus garder une bonne linéarité a grande dignendu signal d’entrée. Un compromis
devient forcément indispensable pour conserverpkformances des circuits a base de
capacités commutées.

Cette dégradation de performance pousse les cawrsptles systemes commutés a
privilégier I'utilisation d’interrupteurs P ou NMOS la place de linterrupteur CMOS. Les
interrupteurs & base d’'un seul transistor ne peemepas de fonctionner avec une grande
dynamique de signaux d’entrée car ils doivent neaiintun R, assez faible. Cependant, pour
des dynamiques d’entrée (DR) petites, la commutgiut étre trés linéaire si on polarise le
transistor MOS par une tension de mode commun gia@zone qui s'approche de zéro (resp.
Vpp) pour le NMOS (resp. PMOS). La figure 2.6 mongetincipe de fonctionnement pour
les deux cas :

1
o QAN Vou
ov

0
_________ Vpp )
o BAAAG :
>'Vin v

out

Fig. 2.6 : Utilisation des interrupteurs P et NMOSA faible Vpp et faible dynamique

Prenons maintenant 'exemple d’un interrupteur NM@&ur simplicité) et étudions l'effet de
la baisse des tensions d’alimentation sur le foncggment en mode de commutation (régime
linéaire) : Soient des signaux d’entrée définis pae dynamique DR et par une tension de
mode commun ¥. Pour une conduction normale du transistor NMQSaut remplir la
condition suivante :

Vge- Vi =Vpp - [Vine #+DR” sin(wt)]- V; >0 (Eq.24)
Si [Vop — V¢] = , la condition précédente devient ;. J\+ DRxsin( t)] < . Or, diminue

en fonction de la technologie (Fig. 1.6 du chapitje ce qui veut dire que la plage de
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variation du signal doit étre réduite. En effetfdéble mode commun assure une résistance a
I'état « ON » de faible valeur moyenne et la dyrguei réduite assure une bonne linéarité
puisque la dépendance dg,Ris-a-vis de 'amplitude du signal d’entrée esblaaussi.

En conclusion, pour les applications commutées entrdnsistor MOS fonctionne comme
interrupteur, la réduction de la tension d’aliméiotaimpose une réduction de la dynamique
des signaux et I'utilisation d’interrupteurs a sator unique.

Les interrupteurs MOS « lowy\

Les fondeurs de circuits intégrés CMOS fournisse option sur leurs transistors MOS en
fabriquant des composants avec des tensions de(¥glide faibles valeurs [55 Bazarjani].
Le but est de faire en sorte que des valeurs deotes [\s — V1], plus grandes que celles
obtenues avec la technologie de base, soient pessiBi on reprend les expressions des
résistances a l'état « ON » des interrupteur P MOS (Fig. 2.2), on remarque que toute
diminution de \f entraine directement une diminution dg.RJn autre avantage consiste a
donner le plus de dynamique possible au signalticderen augmentant le facteur [Vpp —

V1] défini précédemment et permettre donc de traradlvec plus de dynamique a tension
d’alimentation réduite et avec des interrupteursdsistors uniques.

Cependant, cette technique connalit certains incoewts : elle nécessite souvent un masque
supplémentaire lors de la fabrication, ce qui augmée colt et le temps de conception [56
Bult] ; le contréle des valeurs de la tension ddlsest trés difficile en fonction des variations
du procédé de fabrication et de la températureMba@n] ; finalement, la faible valeur derV
augmente le courant de fuite a I'état « OFF » det@nsistors [55], [56 Bult] et [57 Moon].

L’amplificateur commuté ou « switched-opamp »

Cette technique s’applique dans le cas des filtotiés a base de capacités commutées, c.a.d
mettant en jeu l'utilisation d’'un amplificateur ap&onnel (AO). En général, ces circuits
doivent assurer une dynamique importante en sadigui crée forcément des probléemes de
linéarité sur les transistors. Sur la figure 217 représente symboliquement le concept :

2

AO / —

T
£ 1 L

1 2
/

I [
1 L

Fig. 2.7 : Filtre actif a capacités commutées et kechnigue « switched opamp »

Switched-opamp

L'interrupteur commandé parn de la figure 2.7 (& gauche) a pour role de colgsortie de
I’AO du reste du circuit et ce, pendant la phaséeaignal ; est actif.

Or, ce méme rble peut étre réalisé en coupangkétie sortie de I'AO en interne [58 Crols]
(Fig. 2.8) sans utiliser donc un interrupteur M@®r( linéaire) en série avec la capacité de
charge.

L'inconvénient de cette technique de conception lagique réside dans le temps
d’établissement nécessaire aprés reconnexion degdééde sortie de I'amplificateur
opérationnel sur le systeme de capacités commu@mdemps d’établissements limite la
vitesse de fonctionnement de ce type de circu@B@it] et [57 Moon].

36



Etude des architectures échantillonnées de récegtitio en technologies CMOS submicroniques avanedgayan MINA

1
| ~
s Ve
1 ~
2 \\
I I_ \\
| ~
1 _/ | | S
1 1 I: \‘\\
| ~ 2
! . | /
’ I
1 1 e
1 rd
' —/—|—| s 2 1
| e
1 5 e
: Z
| = -
1
1

Fig. 2.8 : Filtre actif a capacités commutées avéa technique « switched opamp »
Le clock-boosting

Cette technique consiste & augmenter le niveawuegi'l” de I'horloge sans utiliser de
tension d’alimentation supérieure ag/nominale de la technologie. Par exemple, [59 Wu]
implémente cette technique pour doubler le nivedude I'horloge. De cette fagon on arrive
a de tres faibles valeurs denRpour linterrupteur qui est « boosté ») tout dlowant une
marge de dynamique du signal d’entrées{¥ Vr) plus grande. Ce qui résout les deux
problémes liés & la baisse des tensions d’alimentapour les circuits commutées.
Cependant, chaque interrupteur « boosté » nécessitpropre circuit de « boosting » comme
la figure 2.9, ce qui complexifie la structure drcuit :

-=- 0V
Fig. 2.9 : Circuit de boost a 2Vp de I'horloge d’un interrupteur MOS

Un autre point critique de cette solution est lpacité de I'oxyde de grille & supporter un
champ électrique qui est deux fois plus fort quehemp nominal (2xyp). Cela est d’autant
plus critique que nous avangons vers les techregaglibmicroniques avancées ou aussi bien,
I'épaisseur que la tolérance de I'oxyde de grdieviennent de plus en plus faible.

Une variante plus linéaire de cette technique egtésentée sur la figure 2.10. Ici, on ne
double pas le niveau logique “1” de I'horloge), man 'augmente au niveau gy + Vsigl. En
faisant de la sorte, la tensiondy— Vq] reste constante quel que soit I'amplitude du align
d’entrée. Ceci améliore encore plus la linéarit€ideerrupteur.
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-=- 0V
Fig. 2.10 : Circuit de boost a [\bp + Vsig] de I'horloge d’'un interrupteur MOS

Dans I'exposition du probléeme de I'évolution detdmsion d’alimentation et de son impact

sur la conception des circuits CMOS, nous avongylasprésent considéré la tension de seuil
V1 constante dans une technologie donnée. Or, cepdede cas réellement : en effet, elle est
toujours modulée par la différence de potentietestd substrat et la source du transistor [60
Gray] et varie dans une technologie donnée et mémesein de la méme application.

L'expression compléete de la tension de seuil drangistor NMOS est donnée par I'équation
2.2:

Vi =V +0l(2F ; + Ve - /2F;) (Eq.25)

avec \&g la tension source-substrat; est le niveau de Fermi et un facteur qui vaut
0=C'./2geN, ou Na représente la densité de dopage utilisédapermittivité diélectrique
ox A

du silicium.

La polarisation du substrat vis-a-vis de la sodaiteque 4 augmente en fonction desy Par
conséquent, la résistance a I'état « ON » augmeinta dynamique du signal sera réduite.
L'une des techniques les plus utilisées pour palliece probléme consiste & connecter la
source au substrat annulant ainsi toute différelecpotentiel possible entre les deux. &%

0V, Vr reste constante quelque soit I'état de polarieatie la source. Cependant, les
capacités parasites ramenées par le substrat sautee sont I'inconvénient majeur de cette
solution [47 Rudell] et [55 Bazarjani].

D’autre part, la dépendance de Wis-a-vis de la température (T) est négative [6ayE:

d\'/IT »-2mV/°C (EQ.26)

Ainsi, toute diminution de la température conduiiree augmentation der\¢e qui amplifie
davantage le probleme de modulation de Eh paralléle, toute augmentation de T améliore
la commutation d’'un interrupteur MOS en diminuanf, Bt en donnant plus de marge de
dynamique pour le signal.

En conclusion, I'analyse de I'évolution de la temsid’alimentation ¥p dans le cadre de

I'évolution de la technologie CMOS a montré I'impaon négligeable sur tous les circuits et
guelle que soit I'application visée. L'importancela criticité de ce paramétre conduit a la
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conclusion évidente de la nécessité d’en étudiempBct dans le cadre de toute étude de
portabilité d’une solution en microélectronique.

B. Les effets du canal court ou SCE

Dans le paragraphe IIl.A du chapitre 1, nous awx@iqué I'apparition des effets du canal
court ou SCE dans le contexte de la miniaturisati@s effets SCE sont des effets parasites
submicroniques qui sont apparus au cours de I'éoolde la technologie CMOS poussée par
la réduction des dimensions du canal du transistor.

Dans ce paragraphe, nous allons expliquer towsfflets qui sont liés a la miniaturisation sous
le nom de SCE : la fuite drain—source a I'état €OFsous ses différentes formes a savoir le
DIBL (Drain Induce Barrier Lowering) de surfacelet« Punch—Through » ; la fuite par effet
« Tunnel » également sous ses différentes compsansavoir la fuite a travers I'oxyde de
grille et la fuite a travers le canal par effet oigue.

Nous allons maintenant expliquer chacun de cessaftemontrer leur évolution et leur impact
en fonction de I'évolution de la technologie.

1. La fuite par effet DIBL

Le phénomeéne de DIBL est pris en compte lorsquiealesistor travaille en régime sous le
seuil (état « OFF ») et concerne directement lergml de surface. A I'état « OFF », le
potentiel de surface dans le canal est a peu préstant, pour des transistors a canal long et le
courant bs est di a la diffusion des porteurs minoritaires p#fet du gradient de
concentration longitudinal aux jonctions. Il exigtgalement une barriere de potentiel a la
jonction entre la source et le canal qui est singila une jonction PN a I'équilibre. Méme a
tension de grille nulle, si la tension de drainraagte, la couche de déplétion s’étend de plus
en plus dans le canal vers la source et il se graduabaissement de la barriere source—canal
(Fig. 2.11).

ov

ov T vdd

Zone de charges
d’espace
Fig. 2.11 : Courant de fuite par effet DIBL a tenson de grille nulle

Cet abaissement permet l'injection de porteursravets du canal (en surface) et conduit
donc a un courant sous le seuil indépendammerd tention de grille (en particulier a I'état
« OFF »). Ce phénoméne est pour cela appelé DIBiurdace.

Par conséquent, la grille perd le contréle desgdsadu canal et un courant en régime de
sous-seuil est détecté pour des transistors deidomg inférieures a 1.
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La miniaturisation ne fait qu’amplifier ce courade fuite qui, pour des circuits numériques
contenant plusieurs dizaines de millions de tramiss devient source de consommation non
négligeable. Ainsi, la consommation de repos desuitsé CMOS futurs augmentera
considérablement, et I'avantage historique de tdrtelogie CMOS pour les applications
numériques est en cours de disparition avec I'égrides nceuds submicroniques avancées.
Dans une approximation au premier ordre et payg X% kT/q (25mV a 300K), I'expression
du courant de fuite par effet DIBL est donnée fgaquation suivante :

VGS' VT'hVDs
W KT o (n = )

IDS,seuiI = rTCox f F exp (Eq-2-7)

avec la mobilité des porteurs majoritairesgxda capacité d’oxyde de grille par unité de
surface, k la constante universelle de Boltzmanda gcharge électrique unitaire, T la
température et un facteur supérieure a 1 qui dépend de la capdeita couche de déplétion
qui a conduit a I'abaissement de la barriere deral [60 Gray].

Le facteur Vps décrit I'effet DIBL et montre la diminution de laleur effective de ¥ qui

fait augmenter le courant de fuite. En réalitégiession de ce courant est plus complexe car
V1 dépend elle-méme de la longueur du transistoe ¢t température.

Fig. 2.12 : Courant de fuite sous le seuil de trarggors NMOS en fonction de \és

Sur la figure 2.12, nous tragons le courant denddiiin transistor NMOS pour différentes
technologies en fonction de la tension grille—seuf@n remarque que pour les technologies
submicroniques, ce courant augmente exponentiefienseir la figure 2.12, a d4 = -0.5V
seulement, le courant est quasiment multiplié pagliand on passe de la technologie CMOS
1.5 m a 0.8 m, soit la moitié de la longueur. Dans les techgiel® submicroniques avancées,
il contribue en partie non négligeable a la consation de repos des circuits numériques [62
Mendozal].

2. La fuite par effet « Punch-Through »
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Le courant de drain en régime sous le seuil pegineater lorsqu’il trouve un « passage »

entre la source et le drain plus en profondeur dassibstrat. Et plus ce courant est localisé
en profondeur dans le substrat, moins la grillergole contréler. Ce courant non seulement
altére les caractéristiques de transfert sous lil, senais également engendre une

consommation de puissance non négligeable [62 Mmjdd 'intensité du courant de

« Punch-Through » dépend principalement de laildigton du potentiel sous le canal et par

conséquent des zones de déplétion.

Si la surface de déplétion a proximité du drairtesid trop prés de la source (Fig. 2.13), la
barriere de potentiel a la source décroit et detepis sont injectés de la source vers le drain
en profondeur dans le substrat. Il dépend donerieht de la tension appliquée au drain et de
I'épaisseur ou hauteur des jonctions du composant.

ov

oV ? vdd
Grille

Source ©000, Q00O Drain
0000 0000
Fuite /
/)

Zone de charges
d’'espace
Fig. 2.13 : Courant de fuite par effet Punch-Throu@ a tension de grille nulle

3. La fuite a travers I'oxyde de grille par effet «xnhel »

Pour continuer la miniaturisation en technologie @#tout en gardant un bon contrble des
charges dans le canal, I'épaisseur de I'oxyde die gloit diminuer au méme rythme (Tab.
1.2 du chapitre 1) que la longueur de canal L [8hrard].

Cette diminution permet de controler les effets S@&a vus et aussi de limiter
'augmentation de la fuite par effet tunnel enteedrain et la source dont I'expression est
donnée par la relation suivante :

a &*_

To (Eq.28)

I DS, Fuite =A xeXp
avec et A des constantes positives.
Cependant, pour des transistors de longueur de dartal m, il est nécessaire d’utiliser un
oxyde d’épaisseur inférieure a 3 nm [38], ce quidtot & d’importants courants de fuite a
travers la grille par effet « Tunnel ». La fuiter gdfet « Tunnel » est un phénoméne purement
qguantique qui se manifeste lorsque des porteursyaat a l'interface Silicium-Oxyde,
franchissent directement la barriére de potenéirbsacquérir aucune énergie supplémentaire.
Ce passage n'est pas un événement déterministeegisie, en effet, une probabilité de
passage mesurable par le coefficient de transmiggiantique d’'une particule a travers une
barriere de potentiel [63 Weinberg].
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Suivant le type de barriere de potentiel, on digtendeux types de fuite par effet « Tunnel » :
la fuite Fowler-Nordheim et la fuite directe. Lagire 2.14 explique les conditions qui
correspondent & chacune de ces fuites en preneas ldu transistor MOS.

SubstratSi [N~~~ 7¢F V

Ec - ===

\ sio,

Substrat Si

Vox< b \

Effet tunnel Fowler-Nordheim Effet tunnel direct

Fig. 2.14 : Les fuite de grille par effet Tunnel Faler-Nordheim et directe

Les expressions mathématiques des deux couraffitstelsont données par les équations 2.6
[63 Weinberg] et 2.7 [64 van Langevelde]. Quel goé le type de fuite, la diminution de
I'épaisseur d'oxyde J fait augmenter le champ électriqug; Et par conséquent I'amplitude
du courant correspondant.

Fowler-Nordheim Jy=a "ng >e- Eo (Eq.29)

3

2

1 1. Yox
on F b

Directe: J,=a xE2, e (Eq.210)

Dans les équations précédentgsreprésente la densité de courant de fuite pae uiet
surface de la grille d’'un transistor MOS et la hauteur de la barriere de potentiel de
I'interface Silicium-oxyde. La dépendance de la gi#ndu courant de fuite de grille a
I'épaisseur de I'oxyde (k) est exponentielle, ce qui explique les augmesratobservées a
Tox<3nm (Fig. 1.8, chapitre 1).

Vu la nature quantique (probabiliste) de la fuite gtille, le courant qui en découle peut
exister quel que soit la polarisation du transisfdnsi, on le retrouve en régime de forte
inversion, de faible inversion et méme en régimraedimulation [64 van Langevelde]. Il sera
plus ou moins fort selon le champ électrique aaraVoxyde et selon la densité de porteurs
qui se trouvent tout au long de l'interface SilrokDxyde.

En régime de forte inversion, toute l'interface tilmue au courant de fuite sous l'effet de
polarisation de la grille, et 'on obtient le maxim de fuite dans ces conditions. En faible
inversion, seulement les porteurs des zones deivezment des cotés drain et source peuvent
créer un courant de fuite et 'amplitude est biesirmdre que celle obtenue en régime de forte
inversion. Ainsi, en régime d’accumulation et graae champ électrique, des porteurs au
niveau de la grille traversent la barriére de pi¢érers le substrat créant un courant de fuite.
D’autre part, le courant de fuite de grille pous teansistors PMOS est toujours 2.5 a 3 fois
plus faible que celui des transistors NMOS. Entetfe mobilité des trous est inférieure a
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celle des électrons, la hauteur de la barriereaengiel pour un PMOS est plus grande que
celle d’'un NMOS et le coefficient de transmissiarantique des trous est plus faible que celui
des électrons [39 Lo]. Ces trois facteurs ensenibig, que I'on obtient moins de fuite par

effet « Tunnel » avec les transistors PMOS qu'deed\NMOS. Ce point est important pour

les gros circuits numériques qui contiennent dellioms de transistors en technologies
CMOS. En général, la moitié de ces transistors destdispositifs PMOS ce qui réduit, d’'un

facteur non négligeable, la consommation due alite par effet « Tunnel ». Sur la figure

2.15 nous montrons les différentes composanteodrant de fuite de grille que I'on trouve

dans les modeles PSP et BSIM4 du transistor M@I&ég en simulation :

Ve
Ve GriIIeT vdd
I | P I

Source

loB substrat

Fig. 2.15 : Les composantes du courant de fuite dgille dans un modéle électrique

Nous pouvons constater sur la figure 2.15 la déositipn du courant de fuite de grille en
plusieurs composantes. Cette décomposition prendoenmpte I'état de polarisation du
transistor et les différentes zones de l'interf&deium-Oxyde a savoir les deux zones de
recouvrement et du canal. Certes, parmi les 5 ceamies, les deux qui sont les plus
importantes en amplitude songslet lsp, ensuite vient o, et en dernier dg [64 van
Langevelde]. Les composantes de recouvremesbht 8 a 10 fois plus faible queslet lgp,

par contre elles contribuent & la fuite aussi Bi¢dtat « ON » que « OFF ».

L'estimation du courant de fuite de grille dépendcément de chaque fondeur qui applique
des solutions et des optimisations différentes & mpwcédé de fabrication. Des mesures
expérimentales sur des transistors a I'état « @Me»= Vpp , Vs = Vp = Vg = 0) fabriquées
en technologie CMOS sont regroupées dans le tat#¢buC’est une fusion des données
obtenues chez plusieurs fondeurs comme ST Micrtvelgcs, TSMC et IBM pour les quatre
technologies CMOS submicroniques avancées de 0os jo

Famille Techno 90nm | 65nm| 45nm| 32nm
NMOS | Jy(mAlcnT) 5 20 100 250
PMOS | Jy(mAlcnt) 2 8 40 100

Tab. 2.1 : Estimation du courant de fuite de grilleen technologies CMOS avancées

D'aprés le tableau précédent, en technologie 45hague 1mrde surface active en CMOS
consomme 1mA de courant de fuite par effet « Tunnel

L'une des premieres conséquences de I'existence deurant de fuite est le changement de
'impédance d’entrée d’'un transistor MOS. En effeaur modéliser I'effet de cette fuite au
niveau de la grille [54 Annema] propose la défomtd’une frequence de coupuggda partir

de laquelle 'nmpédance d’entrée d’un dispositif Bl@eut étre considérée comme purement
capacitive. L’expression de cette fréquence de waupient de la modélisation de la fuite par
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une résistance de grille R (semblable a la résistance de la base d’'un ttandigolaire).
L'expression degest donnée par I'équation 2.8 :

1

t e —
gete 2pCin Rtunne

@L5 101" v exp=(Ves 139 (Eq.211)

avec \gsen Volts et Ty en nm.

Technologie
Fig. 2.16 : Fréquence de coupure de grillge pour 4 technologies CMOS

Pour f < fae I'impédance est purement résistive et traduitféefde la fuite par effet

« Tunnel ». A cette fréquence, on ne « voit » pdusapacité d’entrée{Cdu MOS. Pour f >
fgae 'impédance est plut6t capacitive et vauk. @Quand on passe d’une technolgie a la
suivante la diminution de of fait augmenter gie Sur la figure 2.16 nous représentons
I'estimation de §epour 4 technologies CMOS submicroniques avandeslautal.

On remarque qugde augmente considérablement a partir du nceud 1Entre les nceuds
180nm et 65nm, on passe de 0.1 Hz & 1MHz qui coroenaipeser en conception numeérique
basse fréquence. En technologie 45 et 32nm, otesthty des fréquenceg:f de plusieurs
dizaines et centaines de MégaHertz, ce qui comstitufacteur critique pour la conception
CMOS future. Dans certains circuits ou I'on utiliss transistors MOS comme capacités de
stockage d'information,qfe Nnous donne la limite inférieure de la frequencetiliSation de
ces circuits. A f < fae 'impédance d’entrée est résistive et le couramtfuite décharge
partiellement la capacité MOS et par conséquentiidétnformation stockée.

Pour les applications numériques et analogiquesrditlonnées ou le transistor MOS
fonctionne comme interrupteur, le courant de fdiegrille par effet « Tunnel » contribue a
'augmentation de la consommation de repos de m@anadnsidérable [66 Henson].
Quantitativement, une puce numérique ne doit pasauamer plus de 100mW pour une
surface active de 0.1&fB89 Lo]. Ce qui implique que le courant de fuiegfille ne doit pas
dépasser 1A/cfnsous 1V. Si on reprend les valeurs du tableaudh Xemarque que pour le
nceud technologique 32nm, la densité de courantile gst estimée a 0.25A/npour les
NMOS et 0.1A/crh pour les PMOS. On commence a voir limpact énordee la
consommation de fuite de grille sur la consommataiale a I'état « OFF ». En technologie
32nm, par exemple, 20% de la consommation de rdjmscircuit numérique sera due a la
fuite par effet « Tunnel », ce qui impose plus detaintes sur les autres composantes de
courant de fuite (fuite source-drain sous le sefuites de diode, fuite « Tunnel » drain-
substrat).

D’autre part, la conception de la logique CMOS piaghe de la conception de la logique
bipolaire avec un courant de grille statique quitpitre assimilé au courant de base d'un
transistor bipolaire [65 Nauta]. Ici, I'impact peétire vu comme un retour aux techniques de
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compensation utilisées auparavant par les conaspties circuits bipolaires, pour compenser
le courant de base d’un transistor bipolaire.

En conclusion, la fuite de grille par effet « Tuhmeest un phénoméne quantique
incontrblable qui s’amplifie au fur et a mesure daetechnologie CMOS avance malgré
I'existence de plusieurs solutions a I'échelle dacgdé de fabrication [40 Thompson]. Son
impact est double : d'une part, il contribue a angmentation de la consommation de repos
des circuits numériques et d’autre part il alteze taractéristigues fondamentales de la
conception CMOS {lie  0).

Dans le cadre de I'étude de portabilité d’'une sofute réception radio et surtout dans le
contexte actuel de l'intégration des fonctions Rialogiques et bande de base sur la méme
puce en technologie CMOS, il est devenu indispdasdb comprendre et de quantifier
I'impact de la fuite de grille sur les performaneesssi bien analogiques que numériques de la
solution en question.

C. Le bruit

Le bruit est un paramétre omniprésent dans la qiaoce et dans I'évaluation de la
performance de tout systéme intégré. En microé@eitiue, les signaux sont altérés par deux
types de bruit : électronique et environnementalptemiére catégorie contient les bruits 1/f
(basse fréquence) et thermique. La deuxieme cadégavient du couplage par le substrat du
semiconducteur ainsi que par les lignes d’alimératt de masse. Dans ce paragraphe, nous
allons présenter le bruit d’origine électroniquelucd’origine environnementale sera traité au
paragraphe F.

En technologie CMOS, le niveau de bruit est plupdrtant que celui de son homologue
bipolaire. En effet, la résistance de bruit theumigquivalente d’un transistor MOS est plus
grande que celle d’'un transistor bipolaire (a coude polarisation drain/collecteur équivalent
[67 Gray]). De plus, a basses fréquences, I'interfailicium-Oxyde de la technologie CMOS
est le siege de phénomenes de libération et deegiegde porteurs de maniére aléatoire
(paragraphe 2.). Cette fluctuation du nombre deepos de charges est source de bruit
supplémentaire qui augmente la puissance de hlotatet Ainsi, aussi bien a basses qu'a
hautes fréguences, le niveau de bruit de la teoi@ICMOS est toujours supérieur a celui de
la technologie bipolaire.

Dans le cadre de I'étude de portabilité d’une sotuen microélectronique, il est important de
comprendre I'évolution du bruit (& basses et hafrégguences) en fonction de la technologie
d'une part, et son impact sur les performancesadsolution d’autre part. Nous allons
maintenant expliquer ces deux points dans les pgphgs suivants.

1. Le bruit thermique N

Tout dispositif électronique génere du bruit parslmple agitation (mouvement) de ses
électrons. Cette agitation aléatoire est a I'oggde fluctuations de tension méme si aucun
courant ne circule dans le dispositif. Les fludiuas de tension générent un bruit dont
'amplitude est d’autant plus importante que l'agitn des électrons est grande et donc
d’autant plus que la température est élevée. Pelar;, on dit qu’il existe intrinsequement,
dans tout dispositif, un bruit dit « thermique ».

Pour une résistance, le composant le plus aboredagtectronique, le bruit thermique peut
étre modélisé par une source de tension en séee lavrésistance (Fig. 2.17) et dont la
densité spectrale de puissance vaut [68 Razavi] :

S,(f)=4kTR,f3 0 (Eq.212
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avec $(f) en VWHz, k la constante universelle de Boltzmann #1383 J/K), T la
température en Kelvin et R la valeur de la résttaan Ohms.

IS0,

rg

R V¢
M—C > f

Fig. 2.17 : Source de tension pour modéliser le bittthermique dans une résistance

4KTR

D’aprés la figure 2.17, on voit bien que le brhiétmique est un bruit blanc dont la densité
spectrale de puissance reste constante quelleoijuka $réquence. La source de tension en
série avec la résistance indique la puissance it termique (en ¥ dans une bande de
fréquence f:

V2 = 4KTRDF =S, (F)Df  (Eq.213

Les transistors MOS manifestent eux aussi un bheitmique qui est d0 principalement au
mouvement des électrons (ou trous) dans le canabdéuction. Des études ont été menées
pour quantifier la puissance de ce bruit. [69 vaer Qiel] propose un modéle pour les
transistors MOS a canaux longs en régime de satordte modéle est basé sur une source de
courant connectée entre le drain et la source @veaensité spectrale de puissance qui vaut :

12 =4kTggy (Eq.214)

avec gsla conductance de sortie 330 et une variable appelée coefficient de bruit.
D’aprés [70 Wang], en régime de saturation2/3 (et gs = gn) et en régime de commutation
2/3 < < 1. Ce modele répond bien aux besoins de laeption analogique mais n’est pas
précis pour les transistors & canaux courts [7B®RpDDans ce cas, d’autres expressions sont
calculées en introduisant les effets de la rédoctle longueur effective du canal, de la
saturation de la vitesse des porteurs et d'autteéengmeénes encore [70 Wang] et [72
Brederlow].

Dans les applications a base de capacités comm(aéatogique échantillonné), le bruit
thermique d’une capacité de charge sur laguelleiemt échantillonner un signal puis lire sa
valeur discréte est trés important. Pour mieux cemgre la problématique, considérons le
circuit de la figure 2.18. Il s’agit d’un simpldtfe passe-bas classique avec une résistance et
une capacité. Le circuit peut aussi étre vu comme partie d'un systeme a capacités
commutées ou la résistance R n’est autre queikktagse a I'état « ON » @5 d’un transistor
MOS servant d’interrupteur (Fig. 2.18). Evidemmdtgtguivalence entre les deux systemes
n'est vraie que pendant I'état de conduction daodlistor. Nous considérons cette équivalence
uniguement pour I'analyse de la puissance de tireitnique en sortie de ces deux systemes.

VDD
R L
°—‘\N\IT° o—T1 °
C Ron J‘ C
Vin T Vout Vin T Vout
[ Lo} Lo

o
Fig. 2.18 : Filtre RC passe bas et interrupteur MOSvec capacité d’échantillonnage
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Si on insere dans ce circuit le modéle de bruiblétur la figure 2.17 avec la source de
tension, on aboutit au schéma de la figure 2.19 :

V2 R
°—O—'\N\1T°
e ‘ T° Jv

Fig. 2.19 : Filtre RC passe bas avec la source deult thermique équivalente

out

La fonction de transfert de bruit peut alors éakewalée en prenant;\/= 0 et par conséquent,
I'unique signal restant dans le circuit est la seude bruit V. Dans ce cas, la densité
spectrale de puissance de bruit est donnée palialéon suivante :

4kTR

2.,
f)=
S/(f) 4p°R2C%f 2% +1

Sourlf) =|H(f)

(Eq.215

H(f) n’est autre que la fonction de transfert dirdi RC passe bas. De I'Eq. 2.12, on peut
passer a la puissance de bruit en sortie parriirddiaire de I'intégrale suivante :

+¥ KT
VE o = 0Som(f )df = (Eq219

Il est important de bien comprendre I'Eq. 2.13 quontre que le bruit en sortie sur une
capacité C ne dépend que de la valeur de celleecbruit thermique dont nous venons de
calculer la puissance, ne peut donc étre rédudmgpérature constante, qu’en augmentant la
valeur de la capacité de charge C. Dans le contdstéa miniaturisation en conception
analogique, ceci est a I'origine de compromis estiréace et bruit.

L’évolution rapide de la technologie CMOS montree wertaine progression en termes de
bruit. Ainsi, I'évolution du facteur de bruit miniim NFRy, d’'un nceud technologique au
noeud suivant montre une amélioration du bruit tieuen (haute fréquence) des transistors.
Sur la figure 2.20 ([73 Bennett]), nous représestiggvolution du facteur de bruit minimum
d’'un NMOS a 5GHz pour les technologies CMOS et biipe SiGe :

65nm

NF,,,, @5GHz
~

Année
Fig. 2.20 : Facteur de bruit minimum a 5GHz des trasistors NMOS et bipolaire
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L’évolution du CMOS va dans le bon sens d’apréfigiare 2.20 et lui permet de rattraper a
partir de 2008 (nceud technologique 65nm) le bhatrhique du SiGe bipolaire.

2. Le bruit en 1/f

Le bruit en 1/f, connu et décrit depuis les anr@g@$74 Plumb], trouve son origine dans la
fluctuation du nombre des porteurs majoritaires sdéa canal du transistor MOS. Sur

I'interface Silicium-Oxyde, la ou se trouve le chda conduction, certains niveaux d'énergie
supplémentaires apparaissent en raison de la eupturcrystal de silicium [75 Razavi]. En

régime de conduction, des charges mobiles peutenp@&gées puis libérées aléatoirement
par ces niveaux d’énergie donnant lieu ainsi afllesuations du nombre de porteurs. Ces
fluctuations sont a l'origine d’'un courant de brdibnt la grande partie de I'énergie se
concentre en basse fréquence et dont la densitéalpevaut [76 Gray] :

_ a
i2= KTD (Eq.217)
avec 0.5 < a < 2, K une constante du disposili & courant statique de drain.

Il porte le nom de bruit en 1/f en raison de sgprtionnalité a I'inverse de la fréquence de
fonctionnement du dispositif. En conception anajagi, on utilise plutét I'expression de la
tension de bruit équivalente du bruit en 1/f quidesinée par I'équation 2.15 [77 Gray] :

2_ K
vi=——1  (Eq.218
" WLC,,f Ea-218

avec K = 3.10* V?F et Gy la capacité d’oxyde de grille par unité de surface

La figure 2.21 montre la densité spectrale de paiss du bruit total d'un transistor MOS en
fonction de la fréquence :

Bruit thermique
Bruit 1/f

Bruit total

4
Fréquencel

corner |

Densité de puissance en gBHz

Fréquence en Hz
Fig. 2.21 : Fréquence « corner » et densités de psances du bruit thermique et 1/f

On voit clairement la séparation entre la partissbaréquence, qui décroit au rythme 1/f, et
la partie haute fréquence qui est constante. Li bfuest nettement supérieur en puissance

48



Etude des architectures échantillonnées de récegtitio en technologies CMOS submicroniques avanedtayan MINA

au bruit thermique mais s’étale sur une plus pétitede de fréquence. Une grandeur a été
définie par les concepteurs des circuits CMOS galuer la largeur de la bande utile du
signal qui est touchée par le bruit en 1/f. Onpilfe fréequence « corner » et elle correspond
a la fréquence pour laquelle la densité spectraldrdit en 1/f est égale a celle du bruit
thermique (Fig. 2.21). Il est important de notereguéchelle logarithmique, cela conduit a
dire qu’a la fréquence « corner » la puissancerdi totale est 3dB au-dessus du plancher de
bruit thermique.

L’'analyse de I'Eqg. 2.15 permet de comprendre I'étioh du bruit en 1/f en fonction de la
technologie. Dans les applications numériques alogiques échantillonnées ou le transistor
MOS est utilisé comme interrupteur, la longueucdeal est souvent au minimumy{}) de la
technologie. D’aprés Eg. 2.15, la miniaturisatiaim{inution de L,,) augmentera donc la
puissance de bruit en 1/f. Pour compenser cettmenigtion, la solution la plus simple est de
travailler avec des « gros » transistors (pour gak¥xL constant). Or, cela augmente les
capacités parasites entre les étages des cirauit®ngues ce qui réduit la bande passante
utile et fait augmenter la consommation (si on yaéiserver la bande passante [65 Nauta]).
En conclusion, le bruit en 1/f continue a augmeterc la miniaturisation des transistors.
Son impact sur les performances des circuits numési deviendra de plus en plus
conséquent.

Dans les applications RF et analogiques, la rénléét pas meilleure. En effet, la fréquence
« corner » évolue de technologie en technologiengpeut trouver des valeurs allant parfois
jusgqu’a quelques MHz [76 Gray]. Ainsi pour les aggtions analogiques bande de base qui
traitent des signaux a des fréquences de quelquidg, Mn ne peut pas négliger la
contribution du bruit en 1/f sur le bruit global dircuit. D’autre part, pour les applications
RF comme les récepteurs/émetteurs radio, les atstills utilisés convertissent le bruit en 1/f
a haute fréquence (Fig. 2.22) en I'occurrenceféélguence porteuse (bruit de phase).

A

N

dB,/Hz

>
fosc Hz

Fig. 2.22 : Bruit 1/f d’un oscillateur transposé dhaute fréquence (bruit de phase)

/L
7

Egalement, le bruit en 1/f d'un amplificateur RF téte d’'une chaine de réception peut se
retrouver en basse fréquence par l'intermédiairenélangeur. Dans les deux cas, ce bruit
peut se retrouver dans la bande utile du signaitad@modulation et diminuer ainsi le rapport

signal a bruit (SNR) en sortie.

Plusieurs solutions ont été envisagées afin ddepadl ce probléme : les techniques de
« chopping » [78 ENZ], de « Correlated Double Sangpb [78 ENZ] et de symétrisation des

signaux dans les oscillateurs [79 Hajimiri]. Pantte, I'utilisation de « gros » et de « longs »
transistors a un inconvénient majeur car elle ciirewne augmentation considérable de la
consommation et a une diminution des bandes pa&ssdet circuits aussi bien analogiques
que RF.
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D. Les capacités parasites

Dans les simulateurs électriques de type SPICHisasdi habituellement en conception

analogique et numérique, il est tres important oilades modeéles précis du transistor MOS.
Ces modéles doivent couvrir le comportement physifu composant dans toute une gamme
de fréquence (jusqu’a 10GHz [80 Jen]), aussi biear ges applications analogiques que
numériques. Les modeles les plus précis sont eBrgénomposés de plusieurs niveaux
hiérarchiques et sont assez complexes. A I'écliddimentaire, le transistor MOS est formé
par une série de capacités, de diodes et de mEsmstales éléments qui constituent les
modeéles compacts peuvent étre classés, par exdi8plelen]), en deux catégories (Fig.

2.23) : les éléments intrinséques au composaruat extrinséques.

Fig. 2.23 : Modele d’'un transistor NMOS avec les éments extrinseque$80 Jen]

Les éléments extrinséques sont les trois capaci&srecouvrement grille/drain g,
grille/source Gso et grille/substrat €go, le réseau résistif modélisant le substrat
semiconducteur et les résistances d’'accés a la, gl drain et a la source.

Les capacités constituent I'’élément le plus abondate plus critigue dans un modele précis
de transistor MOS. Elles limitent, en effet, laginénce de fonctionnement du dispositif.

?
Grille
? C?\\/ Cssol Casi Caai Caopi Caopol »CFD ?
Source 1 | . i /\ Drain
——= =

Substrat

Cogo — '|'
s

Fig. 2.24 : Capacités intrinseques et extrinsequeun NMOS d’apres [81 Cheng]
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Plusieurs modeéles ont été proposés pour couvnalus fidelement possible la totalité des
éléments capacitifs que I'on trouve dans un tramsi8lOS. Par exemple, le modéle récent
proposé par [81 Cheng] en 2005 est représenta $igure 2.24.

Les capacités parasites sont constituées des éEm@mants : les deux capacités latérales ou
« fringe » entre la grille d’un c6té et la sourtdeedrain de l'autre, 5 et Gs; les capacités
de recouvrement extrinseques entre la grille d’6té et les zones les plus dopées des
terminaux source, drain et substrat de l'autresoCCopo €t Gsgo(CES capacités sont
indépendantes de la polarisation de grille) ; kesxdcapacités de recouvrement entre la grille
d’un cbté et les zones les moins dopées de lasairdu drain de I'autre,dso et Gspoi(CeS
capacités dépendent de la polarisation de grils)capacités de jonctions source et drajg, C
et Gp; les capacités intrinseques entre la grille d'é@écet les trois autres terminaux de
l'autre au niveau du canal de conduction du tramsi€ss;, Copi et Gogi.

La miniaturisation, que connait la technologie CM@#t diminuer la longueur de canal et
contribue donc a la diminution de toutes les sedade recouvrement entre la grille et les
autres terminaux. On a tendance a dire que toetesdpacités parasites précédentes ont
tendance donc a diminuer en fonction de I'évolutim la technologie. Cependant, les
composantes latérales sont indépendantes des dimerdu canal et par conséquent ne
peuvent pas évoluer dans le bon sens. En allastdés nceuds submicroniques avancés, elles
constituent une partie de plus en plus grande dpacités parasites du transistor MOS et
peuvent limiter la fréquence de fonctionnement depakitif [7 Iwai] et donc la bande
passante des systémes. Leur présence est génasigauwr le gain et la consommation des
circuits (perte de gain par la charge et augmenmtate la consommation par charge/décharge
continue).

En conclusion, il est indispensable d’inclure damge étude de portabilité d’'une solution en
microélectronique, l'impact des capacités parasdedeur évolution en fonction de la
technologie.

E. Lalinéarité

Le transistor MOS, comme tout composant en éleicfuan est un élément non linéaire. Son
gain dépend du niveau du signal en entrée : iefgstaire a de faibles amplitudes et sature a
de fortes amplitudes. La mesure la plus utiliséerpoaractériser la non linéarité d'un
dispositif MOS est la tension d’intermodulation dice 3 \fps. Cette grandeur est définie
comme étant 'amplitude du signal appliqué a lalaripour laguelle les valeurs du
fondamental et de I'harmonique 3 du signal sur faird sont égales [41 Elmasry].
L’expression mathématique deryest donnée par I'équation 2.16 :

Vips =\/W » Om = Mas o Om3 = '"3'35 (Eq.219)
Om3 1]Vgs ﬂvgs

Plus grande est lapd4, plus linéaire est le comportement du transistatoac plus grande est
la plage d’amplitudes dans laquelle son gain eégire [82 Choli].

Plusieurs méthodes ont été élaborées pour la nsatiél de gz dont la plus connue est celle
de [83 Wambacq]. Elle a servi de base aux simulatide [41 Elmasry] pour comprendre
I'évolution de \jpz en fonction de la technologie CMOS. Les résultdienus (Fig. 2.25)
montrent une nette dégradation de la linéarité.dégradation de linéarité a I'échelle du
composant induit forcément une dégradation de fitééa I'échelle du circuit.
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Fig. 2.25 : Non linéarité d’ordre 3 \{p3 en technologies CMOS avancées

L’étude de I'impact de la non linéarité sur lesfpamances d’une solution et son évolution en
fonction de la technologie doit étre au cceur déetétude de portabilité.

F. La pollution numérique

Plusieurs mécanismes peuvent créer des perturbasiesceptibles de se propager dans le
substrat d’un circuit intégré. Dans les circuitsti®s, ou analogique et numérique cohabitent
sur le méme substrat, la circuiterie numériqueresponsable de la grande partie de ces
perturbations [84 Aragones]. On parle alors de lkifpoon numérique » qui pourra aussi bien
étre due au couplage capacitif par le substrateduconducteur qu'au bruit de commutation
dans les lignes d’alimentation et de masse [85 fgalo

Dans le cadre de I'étude de portabilité de récepteadio destinés a une réalisation sur SoC
en technologies CMOS submicroniques, il est impar@iévaluer 'immunité de la partie
analogique a la pollution numérique. En effet, camia été expliqué au paragraphe 1.A.2
du chapitre 1, la tendance en conception d'émeitéoepteurs radio est d’intégrer toute la
partie RF, analogique et bande de base numériquéesméme substrat en technologie
CMOS. De plus, la miniaturisation conduit a undisééion en technologies submicroniques
avancées (90nm et en dec¢d), permettant de plukiger@ fonctions numeériques intégrées et
de fonctionnalités nouvelles qui exigent des fréges de fonctionnement de plus en plus
éleveées. Par conséquent, le bruit de commutatofa ctircuiterie numeérique a tendance a
augmenter.

Plus particulierement, dans le cadre de ce tradmithese, il est important de quantifier
'immunité des architectures échantillonnées depéon radio a la pollution numérique pour
savoir si le traitement analogique temps discréteoplus d'immunité a ce bruit que le
traitement temps continu d’'une architecture deptoe radio classique.

G. Les effets spécifiques de la solution étudiée

Tous les effets que nous venons de voir sont Irést@ment a la technologie de fabrication et
sont donc des problématiques communes a tousrtastsifabriqués en technologie CMOS.
Cependant, il existe d’autres effets parasitessqui plus liés a la nature du traitement de
signal qui, lui-méme, dépend de l'architecture a@esdlution étudiée. L'étude de portabilité
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doit donc inclure la quantification de I'impact des effets dits « spécifiques a la solution »
et de leur évolution en fonction de la technologie.

Les architectures échantillonnées de réceptiororaditechnologie CMOS, qui sont le sujet
d’étude dans le cadre de ce travail de thése,d@Btircuits basés en grande partie sur des
systemes a capacités commutées avec des intemuDS pour la commutation. Une
grande partie du traitement analogique du sign&hisen temps discret et par conséquent le
phénomeéne d’injection de charges [44 Sheu] estfigt parasite « spécifique a la solution
étudiée » qui doit étre étudié au méme niveau epieffets décrits précédemment.

Dans le paragraphe précédent (I.), nous avonsifidenbe grande partie des effets parasites
qui sont liés et sont indispensables a une étudepaltabilité d'une solution en
microélectronique. Dans le paragraphe suivant, adloas montrer I'état de I'art des études
de portabilités en technologies CMOS et nous alleascomparer par rapport a I'étude que
nous proposons ici dans le cadre de ce travahékeet

[I. Etat de I'art et comparaison

Les études de portabilité en technologies CMOSoné gas trés répandues dans la littérature.
En effet, la miniaturisation ne montrait pas demisonégatifs dans ces débuts et paraissait
plus comme une opération de gain net en surfaea ebnsommation. L'ampleur des effets
négatifs de la miniaturisation ne commenca a se tmmonqu’'a partir des nceuds
submicroniques (<Im) soit a partir de la fin des années 80 [86 Ivei]certains méme,
comme la fuite de grille par effet « Tunnel », étdiquasiment négligeables avant I'arrivée
des nceuds submicroniques avancées (90nm et en deca)

Les premiéres études de portabilité en technoloGielOS remontent peut-étre a I'année
1995 [87 Taur] pour les applications numériques ¢année 1998 [88 Morifuji] pour les
applications RF et analogiques. La grande majdetées études traitent des problémes liés a
I'évolution de la technologie CMOS a I'échelle dwartsistor [86 Iwai], [38 Taur], [41
Elmasry], [88 Morifuji], [89 Yue], [42 Woerlee],4B Garg] et [90 GIRAFE]. Ces
publications montrent [I'évolution des caractérisg du transistor MOS avec la
miniaturisation, notamment la dégradation de ldgserance du dispositif en termes de gain
intrinséque, de bruit, de linéarité et des effe@&S

A I'échelle du transistor, les paramétres les piysortants pour caractériser les performances
des circuits CMOS sont : le gain intrinséquéggs, le facteur de bruit minimum N, la
fréquence « corner ».Ha linéarité d’ordre 3 ¥; et la fréquence de coupure fe facteur
Om/dos représente le gain maximum qu’un transistor egéloke de fournir et montre donc la
capacité en termes d’amplification analogique daqale nceud technologique. Le facteur
NFmin caractérise la limite inférieure du plancher deitbthermique d'un transistor en
microélectronique. Le facteug montre la contribution du bruit en 1/f a la puissatotale du
bruit. Le facteur Vb3 indique I'amplitude a partir de laquelle le nivedu fondamental est
égal au niveau de I'narmonique d’ordre 3 en soffiest une grandeur trés importante pour
les applications analogiques car elle délimitelég@ des amplitudes du signal d’entrée pour
laquelle la réponse du transistor est linéaire. fheteur f indique la fréquence de
fonctionnement du dispositif au dela de laquellgde en courant est inférieur a l'unité [41
Elmasry].

[91 Pekarik] a étudié I'évolution des caractéristg précédentes en fonction de la
miniaturisation pour la technologie CMOS de IBM. tableau 2.2 montre les tendances pour
certains noeuds technologiques CMOS submicroniques :
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Technologie 0.25m | 0.18 m | 0.13 m | 90nm | 65nm
Voo (V) 2.5 1.8 1.5 1.2 1.2
Max gm ( S/ m) 335 500 720 1060,  140(
Ods ( S/ m) 22 40 65 100 230
Om/Qds 15.2 12.5 11.1 10.6 6.1

fr (GHz) 35 53 94 140 210

Tab. 2.2 : Parameétres intrinséques du MOS pour diffrents nceuds [91 Pekarik]

Entre les nceuds technologiques 0r@%t 65nm, on note une dégradation de 60% du gain e
tension qui passe de 15.2 a 6.1. Cette chute diefieffet cumulé de 'augmentation dgsg

et de la diminution dug[91 Pekarik]. La réduction de ce gain pose deblpmes pour la
conception des amplificateurs faible bruit ( LNA) &echnologies CMOS submicroniques
avanceées, qui constituent un élément important iemshaines de réception radio. Un autre
point important apparait dans le tableau 2.2 eteow la fréquence de coupure qui a été
multipliée par 6. Elle constitue un indicateur €fflégjuences de fonctionnement possibles avec
les dispositifs MOS qui peuvent alors fonctionnemptls en plus rapidement.

[42 Woerlee] a étudié I'impact de la miniaturisatiet de I’évolution de la technologie CMOS
sur les performances des circuits RF. L'étude abét®e sur des données de simulation et
expérimentales des technologies 350nm a 50nm de. NXRravail de [42 Woerlee] tourne
autour des performances de bruit et de linéaritésqunt des grandeurs critiques pour la
conception de circuits RF comme les LNA et lesltzdeurs.

Sur la figure 2.26, le facteur de bruit pour unnsigtor NMOS adapté en entrée a une
impédance de 50 & 2 GHz a été simulée [42 Woerlee] pour les telcyies 250nm a 50nm.

Fig. 2.26 : NF a 50 et 2GHz pour des transistors NMOS en fonction deyl( A/ m)

On voit bien que le facteur de bruit sTaméliorefenction de I'évolution de la technologie

CMOS et ce, quelle que soit la polarisation dudistor. Pour un courant de drain par unité de
largeur du transistor de 100A/ m, on peut atteindre des facteurs de bruit de ®5 d
seulement a partir des noeuds submicroniques avdersédeca de 100nm) et ce, dans des
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conditions d’adaptation d'impédance d’entrée a 58n termes de bruit thermique, on peut
conclure que les technologies CMOS futures offdenbonnes possibilités en conception des
LNA. Sur la figure 2.27, la linéarité d’'un trangistNMOS a été simulée [42 Woerlee] pour

les technologies 250nm a 50nm.

Fig. 2.27 : Mp3 pour des transistors NMOS en fonction ded ( A/ m)

Plusieurs points doivent étre noter en analysastcleurbes de la figure précédente : la
tendance pour le M est claire, une dégradation de la linéarité appgrend on passe d’'un
nceud au nceud suivant. Par exemple, pour un calgadrain de 100A/ m, le Vipz passe de

5 a 0.8 soit 6 fois moins. Cette dégradation dméarité se réduit pour les grandes valeurs du
courant de drain et on remarque qu'a partir de 400 m, le Vs Ss‘améliore
considérablement et devient indépendant de la tdabie ; une singularité apparait dans les
courbes pour des courants de drain par unité dgedarde 7 a 30 A/ m selon le nceud
technologique. Cette singularité montre que lg; \éhange rapidement pour de légéres
variations du courant de drain et elle se décals s grandes valeurs dg; ken fonction de
I'évolution de la technologie. La conclusion ddu@e de [42 Woerlee] montre que pour lutter
contre la dégradation de la linéarité une augmentake la consommation est indispensable.
Sur la figure 2.28, la fréquence de coupurg@dur un transistor NMOS a été simulée [42
Woerlee] pour les technologies de 250nm a 50nnre@rarque une nette augmentation de la
fréquence de coupure en fonction de I'évolution ldetechnologie, augmentation qui
s’amplifie encore plus avec 'augmentation du catice drain.

En conclusion, I'évolution de la technologie CMQiSaeminiaturisation offre une fréquence
de coupure plus grande, donc une fréquence deidonement plus grande et un bruit
thermique réduit. Le courant DC de polarisationtp&we réduit tout en gardant le méme
niveau de performance lors d’'un portage d'un nceudaud suivant [89 Yue]. Ce qui peut
conduire a une diminution de la consommation. Cédaef la linéarité, le gain intrinseque et
le bruit 1/f des transistors des technologies CMOISmicroniques avancées se dégradent. Ce
qui conduit a une réduction des performances pedaioes applications.
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Fig. 2.28 : f pour des transistors NMOS en fonction ded ( A/ m)

L'importance des études précédentes réside dangrdaliction de [I'évolution des
performances du transistor en fonction de I'évolutde la technologie CMOS. Cependant,
elles ne refletent pas I'impact de la dégradaties performances a I'échelle d’'un systeme ou
d’un circuit complexe.

Par exemple, un émetteur/récepteur CMOS qui intdgretotalité des fonctions RF,
analogiques et numériques sur la méme puce eststénge complexe ou tous les effets liés a
la miniaturisation interagissent pour limiter larfpemance globale du circuit. La dimension
précédente de I'étude de portabilité ne permet gascde quantifier la capacité d’adaptation
d'un émetteur/récepteur radio a I'évolution de éxhnologie CMOS et de comprendre
comment évoluent ses performances avec la mingatioh. Une autre dimension de I'étude
de portabilité est nécessaire pour répondre a gqetiblématique. C’est la « dimension
systeme » de I'étude de portabilité ou tous leetefidentifies & I'échelle du transistor
contribuent & la limitation de la performance glebde la solution a étudier.

Certains auteurs ont traité ce probleme d’'un pdmtvue circuit, c.a.d en regardant les
performances a I'échelle d’'un bloc isolé. Ainsi§ [Annema] a mené une étude de portabilité
a I'échelle « circuit » sur un amplificateur opéanel rebouclé en suiveur de tension. Le but
est de montrer I'évolution des performances de loe bBn fonction de I'évolution de la
technologie. Les conclusions qui ont été tiréesateétudes bien qu’intéressantes ne peuvent
pas étre généralisées parce que linteraction degreblocs d’un circuit complexe reste le
facteur clé manquant.

Dans le cadre de ce travail de these, notre objgaragraphe 11.B.3 du chapitre 3) est de
mener une étude de portabilité au niveau « systemg les architectures échantillonnées de
réception radio, afin de montrer leur capacité dfadtion a I'évolution de la technologie
CMOS. Pour cela, notre étude est, de ce point de samplémentaire aux différentes études
précédentes de la littérature. Toutes les conalgsui ont été tirées des études disponibles
dans la littérature seront utilisées pour menemaaux notre étude qui concerne des systemes
complexes et mettant en jeux des effets RF, arglegiet numériques.
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Chapitre 3
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I. Principe de fonctionnement

A. Nouveau concept

Toutes les architectures de réception utilisées tmterminaux mobiles ou autres récepteurs
radio sont basées sur trois architectures fondatesnt I'architecture superhétérodyne, la
Zero-IF et la low-IF. Quel que soit le type d’ateliture utilisé, le convertisseur analogique
numérique ownalog-to-digital converte(ADC) en constitue I'élément qui sépare le monde
du traitement analogique du signal du monde detrsatement numeérique. Cette « barriere »
formée par 'ADC est tres importante car elle ferta frontiere entre la puce RF/analogique
en BICMOS et la puce numérique en technologie CM@E& L'idée de base de toute
implémentation SDR est donc de déplacer cette képar» au plus proche de I'antenne. En
I'absence de révolution du c6té des ADC, cette a@wluit forcément a repenser la base de la
réception radio. L'idée de base des architectuamtior échantillonnées est de séparer
I'opération d’échantillonnage de l'opération de wifécation, deux fonctions différentes qui
se font habituellement en paralléle au niveau ABC. Cette séparation constitue le coeur de
I'architecture échantillonnée qui, & défaut d’'un @layant les performances demandées,
déplace I'échantillonnage vers I'antenne. Grace aauveau concept, nous pourrons éliminer
les structures complexes de filtres analogiquesadfissiques comme les filtres,& qui
contribuent de maniere non négligeable a la consamiom totale de la puce radio. Ce
nouveau concept induit I'existence d’une partie l@gigue échantillonnée appelée aussi
analogique temps discret (DT), ou le signal n’eas gncore quantifié mais uniquement
échantillonné. Le caractére analogique du signaltagours présent avant I'ADC et la
majorité du traitement de signal est réalisée pargystémes a capacités commutées qui sont
bien adaptés a ce genre de traitement. Le poinjueireste I'échantillonnage qui duplique le
spectre total a tous les multiples de la fréqued@&ehantillonnage détruisant alors la
référence de fréquence. Ceci conduit a un repliemerspectre qui doit étre corrigé par des
filtres anti-repliement capables de filtrer tous sgnaux se repliant sur le canal utile (alias).
Dans les chaines de réception radio classiquesidenaps continue (CT), ce sont tous les
filtres précédant le convertisseur analogique niguérqui contribuent a I'anti-repliement en
atténuant fortement tous les signaux en dehorgdctre utile. Dans le cas de I'architecture
échantillonnée, ces filtres ne peuvent plus asswumee réjection des alias. Le fait
d’échantillonner trés tét dans le chemin de réoeptpeut donc étre source de sérieux
problémes de rapport signal & bruit en sortie ABC. Comme nous allons le voir en détails
par la suite, la mise en ceuvre de I'architecturbasgtillonnée contient un filtre anti-
repliement intrinseque de tres forte atténuation.

B. Filtrage anti-repliement

L’échantillonnage est I'opération critique de laaph de numérisation du signal analogique,
elle permet en effet de définir le plan de fréqesnet la bande utile. Chaque opération
d’échantillonnage crée intrinséquement un repligndenspectre qui peut étre une source non
négligeable de bruit.

[92 Yuan] montre la possibilité de construire umattillonneur et un filtre simultanément
par I'intermédiaire d’'un amplificateur de transcanthnce et d’'un systeme passif de capacités
commutées (Fig. 3.1). Le systéme est entieremagrammable par des signaux d’horloge
qui réalisent I'échantillonnage du signal d’entéée’importe quelle fréquence tout en coupant
les signaux pouvant se replier dans la bande @tikorigine, le principe a été mis en place
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par Poberezhsky [93 Poberezhsky]. Il a été égalemepris par [94 Karvonen] et [95

Mirzaei].

Le principe de fonctionnement du systeme consisteéyrer le courant du transconducteur
sur une capacité £pendant une duréesTL'interrupteur d’intégration (Fig. 3.1) gere la
période d'intégration grace a une horloge carréeddete E Ensuite, le signal est

échantillonné grace a un interrupteur pour récupénesortie la valeur de la tension sur la
capacité qui constitue alors un échantillon dualigrile. La fréquence d’échantillonnage F

correspond a l'inverse du temps d’intégration. Eesla capacité €est connectée a la masse
pour la décharger avant une prochaine intégratiom échantillon.

T
<—S> ; ]
| ____________ | _____ Intégration de charges

l lecture
Vin(t) — Gm / /
reset \ Cs Vou(t=nTyg)

Fig. 3.1 : Echantillonneur a intégration de charges

A chaque T, l'intégration du courant d’entrée sur la capapiémet d’accumuler des charges
qui forment ainsi un échantillon du signal util€e€ pour cela que ce circuit est appelé
Echantillonneur a Intégration de Charges. La pligsdécharge est nécessaire pour s’assurer
gu’au début d'une phase d'intégration la capacéécantient aucune tension résiduelle. La
tension sur ga la fin de chaque période @oit représenter un échantillon. Pendant la phase
de décharge une autre capacité ddit intégrer le courant pour n’assurer aucuneeper
d’'informations et une acquisition continue d’écliléoris. Le principe de fonctionnement se
résume par I'équation suivante (annexe |) :

Vout(nTS) = C(;:m'vin (t)* c~)Ts(t) (Eq-3-1)

S

En traitement de signal, Eqg. 3.1 représente uneototion de la tension d’entrée\(t) et de

la porte d’intégration s (). On dit que le systéme réalise simultanémaeseteonvolution du
signal d’entrée et un échantillonnage a la fréged®cLa sortie est analogique temps discret
alors que le signal d’entrée est un signal analegigmps continu. Ce systeme est donc un
filtre de réponse impulsionnellers (t) et un échantillonneur.

Dans le domaine fréquentiel la fonction de trarisést donnée par I'équation suivante (voir
annexe ) :

Hspelf) = AreedVeol0To} - oo singporry) eq.22
in S

Le filtre ainsi réalisé est un filtre passe-bastdarfonction de transfert correspond a un sinus
cardinal (SinC) qui passe par zéro a tous les piedtide la fréquence d’échantillonnage t kF
(Fig. 3.2).
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Amplitude en dB

Fréguence normalisée par rapport a Fs
3.2 : Filtre en sinus cardinal

La fréquence de coupure a 3dB de ce filtre est @@ifannexe 1) par 'équation suivante :
fagg » 0443 K (EQ.33)
Le gain autour de la fréquence zéro est donné xanig@ar Eq. 3.4 et vaut :

— GmTS

G
0 Ce

(Eq.34)

Sur la figure 3.2, on remarque que le filtre camtiégalement des lobes entre les zéros. Le
premier lobe se trouve a -13 dB, le second a -1&tdB troisieme a -21 dB. Selon la valeur
de Fs, ces lobes peuvent contribuer au filtrage deswaadjacents ou des signaux et bruits se
trouvant hors bande utile.

L’échantillonnage se fait a la fréquencg Bonc la duplication du spectre d’entrée se fait a
tous les multiples dedFPlusieurs cas se présentent alors selon la nditus@ggnal en entrée :

si le signal d’entrée est a bande limitée B tel 8@Be> Fs, le critere d’échantillonnage de
Nyquist n’est pas respecté et un repliement detsgpadieu, la fonction de transfert du filtre
SinC ne contribue pas a I'élimination de ce protderhe critere de Nyquist reste une
condition indispensable au bon fonctionnement édehlantillonneur a intégration de charges.
Un autre cas plus intéressant est celui d'un sigreitrée complexe composé d’un signal
utile basse fréquence et de plusieurs brouilleargen fréquence qui se trouvent a tous les
multiples de k (Fig. 3.3). En effet, apres échantillonnage tassbrouilleurs seront repliés
sur le spectre du signal utile. Dans ce cas leasigtile sera partiellement ou complétement
détruit par le bruit de repliement selon le nivedel puissance des brouilleurs repliés.
Cependant, les zéros de la fonction SinC se trduggactement aux fréquences tkét
permettent donc d'atténuer fortement tous ces eows ou « alias » avant leur repliement
sur le signal utile.
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Filtrage SinC “
3F, 2F Fs l Fs 2F, 3F

Filtrage SinC
— — — — >
3F 2F Fs Fs 2F 3F
Echantillonnage ‘
3F 2F Fg Fs 2F 3F,

Fig. 3.3 : Filtrage SinC et échantillonnage du sigal utile en présence de brouilleurs

Pour comprendre comment la fonction SinC opérefailt comprendre la chronologie
physique des opérations successives réalisées [ructure. L'intégration progressive des
charges d’entrée (courant d’entrée) sur la cap&ggtgendant § crée la fonction de transfert
en SinC. Ensuite, c’est l'ouverture de l'interrupted’intégration qui détermine l'instant
d’échantillonnage donc l'instant de repliement dksas. Il faut donc bien comprendre que le
filtrage précede I'opération d’échantillonnage e€ @’est grace a cela qu’on profite des zéros
du SinC pour atténuer les brouilleurs ou alias.(Big).

Passe-bas

Amplitude en dB

0] 05 1 15 2 25 3 35 4
Fréquence normalisée par rapport a Fs

Fig. 3.4 : Fonctions de transfert des filtres sinusardinal et RC classique
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Comparé a un filtre passe-bas d’ordre 1 classiguemps continu, le sinus cardinal offre une
meilleure atténuation hors bande et une capacisgtiefepliement intrinséque (Fig. 3.4). Le
systeme tel qu'il est décrit sur la figure 3.1 ig&ldonc trois opérations consécutives : gain,
filtrage et échantillonnage. Il est pour cela appethantillonneur a intégration de charges.
L'amplificateur de transconductance est indispelesaimur réaliser la conversion de la
tension d’entrée en courant, et la fenétre d’irtign (ou temps d’intégration sur la capacité
Cs) doit correspondre a la période d’échantillonnage.

Dans le systeme, le mode courant offre la posshiliaugmenter la valeur de la capacite C
pour réduire le bruit d’échantillonnage kT/C. Ommegque par contre, que le gain €st
inversement proportionnel a la capacité (Eq. 3.4)gee par conséquent il existe
obligatoirement un compromis bruit/gain grace aoixhkle G.

Le principe de fonctionnement du filtre anti-reptient est simple, cependant la théorie
mathématique de la fonction sinus cardinal donnealaur zéro uniquement aux fréquences
multiples de la fréquence d’échantillonnage ¢KEn réalité, la largeur de bande des canaux
de communication radio actuels peut varier d'urtefac 100. C’est le cas, par exemple, du
canal GSM a 200kHz et du canal Wi-Fi ou WiMAX a 2dk Pour cela, il est nécessaire de
faire une estimation précise de I'atténuation fepar le SinC sur la largeur de bande des
signaux alias. Sur la figure 3.5, nous montrondifférence entre les deux cas extrémes du
GSM et du Wi-Fi/lWIMAX. Quelle que soit la fréquend&chantillonnage, un canal GSM est
atténué de 20dB de plus par rapport au canal WMAX. L'expression générale donnant
la valeur de l'atténuation du SinC dans une bareléacheur +B/2 autour du®N°® zéro est
donnée par I'équation suivante (annexe 1) :

>
N @
1
>
w
|
—
m
o]
w
u

Amplitude en dB

0.985 0.99 0.995 1.005 1.01 1.015 1.02
Fréquence nommalisée par rapport a Fs

Fig. 3.5 : Atténuation du filtre SinC pour 200kHz & 20MHz de bande
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Nous notons que l'atténuation n’est pas symétrmuteur des zéros, elle est plus importante
dans la bande [N+ B/2]. Pour une fréquence d’échantillonnage su@pdses grande par
rapport & B, nous en déduisons une expression eppro(annexe |) de l'atténuation
minimum des alias dans une bande de fréquencegkulaB :

B
AN, min »WFS pour Rs>>B (Eq.3.6)

Dans ce cas, l'atténuation est symétrique autosrzgéeos. Comme nous le verrons par la
suite, Eq. 3.6 permettra de bien choisir le plarfrdguence du récepteur pour optimiser au
maximum l'atténuation des alias. Pour l'instantusianotons simplement deux propriétés :
premiérement, le SinC atténue plus fortement lgeasix alias les plus éloignés dans le
spectre (N=1,2,...), et l'atténuation pour un zérarb est d’autant plus grande que la
fréquence d’échantillonnage est élevée. Ainsi, poofiter au mieux du SinC en termes de
filtrage anti-repliement, nous avons intérét addonctionner I'échantillonneur a intégration
de charges a tres haute fréquence. En effet, dardimiensionnement d’'un systéme de
réception radio, le concepteur systeme prend enptmnes fréquences et les niveaux de
puissance des bloqueurs fournis par les normest @dui de choisir la bonne fréquence
d’échantillonnage et le bon plan de fréquence dehsdne de réception pour assurer un
filtrage anti-repliement qui répond aux contrairdesbande du signal de la norme.

En conclusion, grace a I'échantillonneur a intdgratle charges, nous réalisons une fonction
simultanée de gain et d’échantillonnage avec fjgranti-repliement intégré. Cependant, la
fonction SinC ainsi créée est celle d'un filtre gabas (Fig. 3.2) et ne permet pas d’appliquer
ce genre de traitement a un signal RF directem@at. exemple, I'application de
I'échantillonneur & intégration de charges sur igna Wi-Fi dans la bande basse (2,5GHz)
nécessite une fréquence d’échantillonnage d’au snb®Hz. Pour profiter des possibilités
d’'anti-repliement offertes par le SinC, nous traossms le signal RF en bande de base
directement grace & un mélangeur passif implamé ta structure de I'échantillonneur. Le
meélangeur, commandée par une horloge carrée ralaesignal RF en bande de base avant
I'opération d'échantillonnage.

D’un point de vue fonctionnel, le circuit compléatisera la conversion de fréquence, le gain
et I'échantillonnage avec filtrage anti-replieméntinséque. Un schéma synoptique de cette
partie de I'architecture échantillonnée est donmdasfigure suivante :

TLO T

<+—> S
> , .
I_Lﬂ_l [|  Intégration de charges

l l lecture

Vee(t) —] ch / /

reset i = Cq Vou(t=nTy)
Fig. 3.6 : Echantillonneur & intégration de chargesvec mélangeur passif intégré
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C. Mélange

Dans les chaines de réception et d’émission radidrouve dans la partie RF un mélangeur
qui réalise ce que les concepteurs des systememppéile la conversion de fréquence. En
effet, un traitement numérique a la fréquence pereest pratiguement impossible dans les
systemes de communications actuels ou la fréquemiteuse se situe entre 800 MHz (GSM)
et 5,2 GHz (Wi-Fi). Le mélangeur effectue concregatrune multiplication de deux signaux,
le signal RF d’entrée et une horloge de fréqueaceagtii lui est fournie par une boucle a
verrouillage de phase. Selon le choix de la fréqgaeel,, nous pouvons créer plusieurs
schémas de conversion de fréquence. Dans une eatcing ZIF classique le mélangeur
transpose directement (en une seule étape) lerspectbande de base autour de zéro. Il
n'existe donc pas une fréquence intermédiaire datfeéquence porteuse ét la fréquence
Zéro. En conception radio, il existe plusieurs syge mélangeurs que nous pouvons regrouper
en deux grandes catégories : les mélangeurs actiiellules de Gilbert et les mélangeurs
passifs [96 Razavi]. Dans le contexte de ce tradailthese et du développement des
architectures échantillonnées basées sur destsilCMOS passifs, un mélangeur passif est
plus adapté a la réalisation de la conversion élguince (Fig. 3.7) dans I'échantillonneur a
intégration de charges :

T
LO T

+—> S
> . .
I_Lﬂ_l [ | Intégration de charges

l l lecture

Vee® — G / / /

mélangeur

reset i — Cq Vou(t=nTy)

Fig. 3.7 : Echantillonneur a intégration de chargesvec mélangeur passif intégré

Le mélangeur passif est composé uniqguement de idtarss MOS fonctionnant en
interrupteurs pour transposer le spectre du siggilalen bande de base autour de la fréquence
zéro afin de centrer le signal sur le filtre Sih peut donc dire que le courant RF en sortie
du LNTA est transposé en bande de base avant dréégré sur la capacité signag. @’un
point de vue circuit, le mélangeur génére un cdukbmsse fréquence (et des produits de
mélange haute fréquence) qui s’integrent sur upaat® G pendant une duréesTD’un
point de vue traitement de signal, le signal esitipli¢ par une onde carrée limitée par une
fenétre de duréesI{Fig. 3.7). Pour garantir qu’aucune perte d’infatimn utile n’ait lieu, il
faut que le courant RF puisse s’intégrer contirmuadint sur une capacitg (voir le calcul de

la fonction de transfert de I'’échantillonneur déasnexe 1). Par conséquent, la longuedr T
de la fenétre d’intégration (période d’échantillage) doit correspondre a un multiple de la
période du signal d’horloge de l'oscillateur localii dans le cas de l'architecture ZIF,
correspond a la période de la porteuse RF (Fig. BeBcondition o = Fyorteuse= N%Fs doit
étre respectée pour assurer une conversion deaedbande de base sans perte d’'information.
En effet, le signal d’horloge du mélangeur est fmmction de pondération de la fenétre
d’intégration et donc tout saut de phase de ceabgmtraduit par un mélange différent pour le
signal utile. Sur la figure 3.9, nous représentespérations subies par le signal d’entrée.
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Fenétre d'intégration

Fig. 3.8 : Horloge du mélangeur intégrée dans lafétre d’intégration de durée Ts.

D. Filtrage de canal

Dans toute chaine de réception radio, on trouvgééral deux types de filtre : le filtre de
sélection de bande et le filtre de canal. La famcprincipale du filtre de sélection de bande
est d'atténuer les signaux radio hors bande w@ites que le réle du filtre de canal est d’isoler
le signal utile parmi plusieurs canaux adjacentss lcanaux adjacents sont des signaux
modulés se trouvant dans la bande RF du signa&!. uldl correspondent aux canaux utilisés
par les autres utilisateurs du méme standard dencmncation. Ces signaux ne sont pas filtrés
par le filtre RF de sélection de bande et arrivdmic a travers le chemin de réception jusqu’a
'entrée de I'ADC. La puissance totale du spectreemtrée du convertisseur analogique
numérique contient le canal utile a numériser es$ fes canaux adjacents dont les fréquences
et les niveaux de puissance dépendent du standagdestion et du type de modulation. La
saturation de 'ADC est déterminée par le niveaypdssance du signal en son entrée. Il est
donc indispensable de filtrer les canaux adjacpats pouvoir diminuer la puissance totale
du signal & numériser et sa dynamique.

Les filtres de canal ont la responsabilité d’atEmiortement les canaux adjacents pour
relacher les contraintes sur la linéarité des bémedogiques qui suivent dans le chemin RX et
pour permettre a 'ADC d’absorber la dynamique [®tan son entrée tout en ayant une
consommation acceptable [21 Bagheri]. En généealfiiltrage de canal, est fait en deux
parties : en analogique puis en numérique aprd3CALe taux de filtrage canal demandé est
défini en fonction des niveaux de puissance deawandjacents imposés par la norme. En
revanche, le partage du filtrage entre domainedogitme et numérique est laissé au
concepteur systeme qui adapte en fonction de Isortomation et de la pleine échelle de
'ADC. En général, beaucoup de chaines de récejdionla grande majorité de leur filtrage
canal en analogique grace a de puissants filtge€ @'ordre 4 ou 5 [97 Huang], [98 Simon].

Spectre d’entrée

w004 L Aa00 m

Mélange

e
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Filtrage SinC
2F 3F,
Filtrage SinC
P — — <
3F, 2F, 2F 3F,
Echantillonnage
3F, 2F, 2F, 3F,

Fig. 3.9 : Opérations successives subies par lersadjutile

Dans un récepteur radio échantillonné, le filtrageal doit répondre a certaines exigences de
compatibilité avec l'architecture de réception, amiment les caractéres temps discret et
purement passif du traitement du signal. Pour aglane peut pas permettre d'implémenter
des filtres G-C temps continu ou temps discret, par exemple.cGagaintes nous obligent a
repenser les techniques de filtrage canal classigmemettant en ceuvre des techniques a
capacités commutées et sans présence de gain lémei# actif. Dans cette perspective,
considérons le circuit représenté sur la figur® 3.1

Tio
«— Ts
> , .
I_LJ[_I_I [ | Intégration de charges

mélangeur

I\l l l lecture
Vre(t) D / /

m | J_
reset C Voult=nT)
711"

Fig. 3.10 : Introduction d’une capacité Gr dans la structure de I'’échantillonneur

Une capacité, (g, est placée entre le mélangeur et la capacitéédiiation G comme
représenté sur la figure 3.10. Comme il a été gupliau paragraphe Ill.B., pour assurer un
fonctionnement normal ou aucune perte dinformatiora lieu, nous utiliserons
I'échantillonneur a intégration de charges aveaedmtement temporel. L'entrelacement
temporel signifie que plusieurs capacitésderont connectées en paralleles mais ne seront
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activées que l'une a la suite de l'autre. A la i@ chaque période d'intégrationg @€st
déconnectée du systeme, linterrupteur de lectsteaetivé pour récupérer la valeur de
I'échantillon qui a été intégré. La capacité esiugie connectée a la masse pour remise a zéro.
Pendant le temps de lecture et de remise a zémofrds capacitéssGont connectées au
systeme pour garantir l'intégration continue dunalg La figure 3.11 représente un
échantillonneur a intégration de charges avec lastment temporel de trois capacites I
fonctionnement est simple : a l'instant n, f& tapacité g intégre I'échantillon n, la®2" est
remise & zéro et 1a°% passe I'échantillon (n-1) en lecture. A linstgnt1), la £ passe
I'échantillon n en lecture, 1a°2°intégre I'échantillon (n+1) et 1a°3° est remise a zéro... et
ainsi de suite. A la différence de ces derniergg, rCest jamais remise a zéro gardant ainsi
une trace du signal d’entrée et par conséquerdaemtillons précédents.

Concréetement, le courant d’entrée est divisé desecapacités g et G, et la quantité de
charge totale est partagée selon les valeurs tidggmede chacune. A l'instant n, le bilan des
charges dans le systeme est donné par I'équaticande :

Cs

Cyr +Ce {Qur (- D+Qe(n)] (Eq.37)

Qs(n) =

Qe(n) et Q(n) représentent respectivement les charges eréeentt en sortie de
I'échantillonneur a l'instant n et,Q(n-1) la charge dans,g a I'instant (n-1).

To
«—> TS
I—Lﬂ_l [ _ Intégration de charges

l\ 1 l lecture
Vge(t) G / / /

J— ‘ t\t— S)

(7Y
1

/ ] / X
:JECS Voul(t=(n+1)Ty)

/ _ / X
jl_ fcs Va2

Fig. 3.11 : Echantillonneur a intégration de charge avec entrelacement temporel

D’aprés Eg. 3.7, la sortie a linstant n dépendl'datrée et de la sortie précédente et
correspond en traitement du signal a I'équationaataristique d’'un filtre a réponse
impulsionnelle infinie (IIR).

Le calcul détaillé du bilan des charges pendant pgrode E (annexe |) montre que la
fonction de transfert entre la quantité de chaegaenée par le LNTA en entréeg, @t la
guantité de charges sug €n sortie, Qi, est donnée par I'équation suivante :

68



Etude des architectures échantillonnées de récegtitio en technologies CMOS submicroniques avanedtayan MINA

— out(z) — 1-b _ CS

H(z) = Q = b=——=>— (Eq.38
g Q@) 1-bzt T PTCR+Cs Fa38)
H(f) 1-b

" 1- b” [cod2pfTe)- jsin(2pfTe)]

Nous reconnaissons dans Eq. 3.8 une fonction deféd d’un filtre d’ordre 1 (démonstration
dans I'annexe ) dont le gain décroit au rythmesddB/octave (20 dB/décade). En effet, le
choix des valeurs respectives dg @t G permet de définir la fréquence de coupure de ce
filtre. Sur la figure 3.12, nous montrons la répoers fréquence du filtre & E 600MHz ainsi

réalisé pour trois valeurs différentes du rap%ﬁt, 47,235et11.75:

S

Filtrage en dB

Fréquence en MHz

Fig. 3.12 : Fonctions de filtrage IIR pour trois vdeurs du rapport Cr/Cs

La fréquence de coupurg.mpuredu filtre est calculée (voir annexe 1) par I'édaatl0 :

. 4b-b%-1
Fcoupure:?; arccos————
_1-b
I:coupure_ ﬂ pourfTg <<l (Eq.3.9)
s

Ou K est la fréquence d’échantillonnage du systemeapport entre les deux capacitgs C

et Gs définit la fréquence de coupure et par conségieténuation du filtre & une fréquence
donnée. Une propriété importante de la fonctiontmasfert du filtre IIR créé est sa
périodicité toute les d- Sur la figure 3.13, on montre jf{f)| (échelle linéaire de fréquence)

dans le cas d'un filtre de fréquence de coupure 2Mbhctionnant a une fréquence
d’échantillonnage de 100MHz :
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&

Filtrage en dB
BB

0 05 1 15 2 25 3
Fréguence normmalisée par rapport a Fs
Fig. 3.13 : Fonction de filtrage IIR

La périodicité toutes lessFde |Hir(f)| ne lui permet pas de contribuer a l'atténuaties
signaux alias qui se trouvent & £ ks comme montré sur la figure 3.13. Puisque la
fréquence RF est multiple de la fréquence d’échantiage (paragraphe 11I.C.), on a:[E
kFs] = nFs fréquences pour lesquelles le filtre IR a un girDdB.

Nous avons créé donc un péle de filtrage « implandéns la structure de I'échantillonneur
(Fig. 3.10) grace a une seule capacitg,Qlacé entre le mélangeur et.Ce filtre
supplémentaire est passe-bas d'ordre 1 et possémentréquence de coupure réglable
(reconfigurable) en fonction de la taille des cédgac Notons que le caractere reconfigurable
est inhérent au systéme. |l suffit de changer lawade Ggr uniquement pour définir une
nouvelle fréquence de coupure et par conséquenbuwneau filtre. Nous allons détailler ce
principe dans le paragraphe Ill.F.1. Nous verraarslg suite comment choisir et implémenter
ces capacités en fonction du gain de la chaina &uk de filtrage demandé.

E. Filtrage global et gain total

La fonction de filtrage globale du systéme estrdéfpar la relation suivante (annexe 1) :

H giobate(f ) = Voull) = 2CnTs SindpfTs) (- b) (Eq.310)
Vin(f) p Cs J1- 20 cog2pfT)+b?

Dans Eqg. 3.10 apparait le gain du LNA, celui duangéur a horloge carrée, le filtrage anti-
repliement di au SinC et le filtrage IR d0 a laaeté Gr. C'est une fonction de filtrage qui
lie la tension de sortie surs@ la tension RF en entrée du LNA. En effet, leraotiRF du
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LNTA ramené en bande de base a travers le mélang@uegre simultanément de maniére
partagée sur les deux capacités 62 Gr pendant une fenétre de durée Ta fenétre
d’intégration de duréeglcrée le filtrage anti-repliement par le SinC epéetage de charge
entre les capacités crée le filtrage IIR. PuisquenElangeur est commandé par un signal
carré, l'amplitude de la raie de frequencs ffisigna] Vaut 2/ (voir calcul des amplitudes des
harmoniques en annexe |). La figure 3.14 monti@iation de transfert globale du systeme
avec les deux filtres SinC et IIR.

Le gain total du systeme est défini a f = 0 otfile®es SinC et IIR ont un gain de 0 dB :

2G,T.
Go,, = 20|0910[Hg|oba|e(f = 0)] = 20log;, o m's

(Eq.311)
S

Le gain G est exprimé en dB, il correspond au rapport evitsela tension différentielle a
I'entrée du LNTA, et V., la tension différentielle de sortie sur la ca@a€k. En général, les
gains dans les chaines de réception sont exprimésnetion de la puissance d’entrée sur le
LNA. Pour une adaptation 50a I'entrée, nous pouvons exprimer ainsi le gainrppport a

la puissance d’entrée en dBvdB, :

Gosgy,_sas, = Cogs - 138 (EQ-312)

ms

Filtrage en dB

0 0.5 1 15 2
Fréguence normalisée par rapport a Fs

Fig. 3.14 : Fonction de filtrage globale

F. Reconfigurabilité

Au sens large, la reconfigurabilité des terminaamssfils est la capacité d’adresser plusieurs
standards de communications (bande RF, largeuani@ et sensibilité différentes), plusieurs
bandes de fréquence et des largeurs de canauxediff§. L’aptitude d’'une chaine de
réception a répondre a ces trois criteres défioit degré de reconfigurabilité. Dans le
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paragraphe I.A nous avons montré I'importance deghe de ces reconfigurabilités & court,
moyen et long termes dans le cadre du développedesnstandards de communications 4G.
Il existe peu de terminaux sans fils qui permettesttrois types de reconfiguration sur une
méme puce contenant la partie RF, analogique eérngoe. Aujourd’hui, des solutions RX
capables de reconfigurer entre GSM et W-CDMA sout fuste disponibles.

Les architectures de réception échantillonnées slmst solutions a base de capacités
commutées et contenant trés peu d’éléments aCtfise caractéristique offre une capacité de
reconfiguration importante : il suffira de commantke disposition, la taille et le nombre de
capacités et d'interrupteurs MOS (uniques élémealtdsl’'architecture) par des signaux
d’horloges reconfigurables numériquement par lecggseur de bande de base. On pourra
imaginer un systeme a base de l'architecture éitlummée dans lequel une reconfiguration
par logiciel permettra de passer d’'un standard autre, d’'une bande de fréquence a une
autre et d'une largeur de canal a une autre (Flé)3

Générateur d’horloge Commandes
programmable

y

Y A

Ve —| LN eSM L DSP
UMTS

WIMAX =

Fig. 3.15 : Schéma de principe de la reconfiguratiod’'un RX échantillonné

1. Reconfigurabilité des largeurs de canaux

La largeur de canal varie d'un standard de comnatiimics a un autre mais aussi au sein d’'un
méme standard. Par exemple, en WIMAX le spectresignal utile occupe des largeurs
différentes pouvant aller de 1 a 16 [28 Gray]. Dienparagraphe 111.D, nous avons expliqué
la technique de filtrage canal de 'architecturbastillonnée. De plus, nous avons calculé la
fréquence de coupure du filtre en fonction du rapgdes deux capacitéss@t Gr et de la
fréequence d’échantillonnage (Eq. 3.9). Pratiquemdat réalisation d'un filtre IIR
reconfigurable pour un standard a plusieurs lagydarcanaux prend la forme suivante :

Tio

= DELE TR
101 ntégration
I_Llﬂ_l [ l fffff | de charges
/
Vie(t) I I J_
mélangeur Cmd1 1 Cmd 2 1 Cmd 3 1 reset CS
ICIIRl ICuRz IC||R3

Fig. 3.16 : Fonctions de fiItraTge IR pour-trois vdeurs du rapport C,r/Cs
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Sur la figure 3.16, nous montrons une implémentatimne reconfigurabilité de largeur de
canal pour un méme standard de communication danadél. a la méme fréquence
d’échantillonnage &et pour la méme capacité de signal Dans ce cas, la fréquence de
coupure du filtre IIR ne dépend que dalonc du rapport entres@®t Gr. Par conséquent,
'implémentation d’'un banc de capacités commutémsr @voir une capacité de filtre par
largeur de canal réalise la reconfiguration soékaiLes capacités sont commandées par des
signaux d’horloges qui permettent de sélectionmee seule ¢r a la fois et donc une
fréquence de coupure pour un canal de largeur ddnéiquement, la reconfiguration de N
canaux de largeurs différentes, dans une architeale réception radio échantillonnée,
nécessite donc le rajout de N capacités, N inteztup MOS et N signaux d’horloges. Les
commandes sont purement numériques et se font gtapecesseur en bande de base.

2. Reconfigurabilité des bandes de fréquence

Dans le paragraphe |.A nous avons montré que laritéajdes standards de connectivité de
données sans fils fonctionnent dans deux bandefrédgence RF différentes. Pour le
WIMAX par exemple, on sait que la bande basse misé €.5 et 2.7GHz et la bande haute
entre 3.3 et 3.8GHz. Pour un terminal sans fils #Gcapacité de changer de bande de
fréquence est importante. Dans le cas d’une acthre de réception ZIF, les contraintes de
conception pour réaliser la reconfiguration de leani@ fréquence sont sur la partie RF
(notamment le LNA et le filtre de sélection de bandur la synthése de fréquence ainsi que
sur la génération des signaux d’horloge du mélang@oeur le cas de larchitecture
échantillonnée, les contraintes du c6té RF et egattde fréquence sont transparentes car ne
concernent pas le traitement analogique tempseldisier signal. Cependant, la génération des
signaux en quadrature pour le mélangeur ainsi g@bdix de la fréquence d’échantillonnage
seront impactés par la bande de fréquence RF. itnagivons cependant aussi cette derniere
contrainte dans le cas d’une architecture classique

3. Reconfigurabilité des standards de communications

Le cas le plus fréquent de reconfigurabilité dendsémds de communications est la
commutation GSM / Connectivité de données. Lesleaplus connus sont GSM / Wi-Fi
et/ou GSM/WCDMA.

Depuis l'apparition de la 3G, les solutions de teaux mobiles reconfigurables
GSM/connectivité de données sont apparues. Aveerament de la 4G, on souhaite se
passer de ce type de reconfiguration. Cependadédmiement des standards comme LTE et
WIMAX est loin d'assurer encore une couverture erselle. Par conséquent, la
reconfiguration GSM / 4G sera certainement exigéeuit et moyen termes.

L'architecture échantillonnée est capable de reégardr la fréquence de coupure du filtre
analogique de sélection de canal (IIR) sur une iiygae trés grande (paragraphe Ill.F.1.),
c.a.d. sur des largeurs de canaux tres variabtes. |R méme capacité de signaj, ©n peut
imaginer, par exemple, deux capacitég Gont I'une est 100 fois plus petite pour adresser
la fois un standard bande étroite comme le GSM @®BkHz) et un standard tres large bande
comme le Wi-Fi ou le WIMAX (B = 20MHz). Cependargla suppose que les contraintes
sur 'ADC, les puissances et le nombre des blogusant les mémes. Malheureusement, le
changement de standard de communications fait enatogites les contraintes RF. Pour
mieux comprendre ces contraintes, appliquons lexipes de I'architecture échantillonnée
sur un cas de reconfiguration GSM / WiMAX. Bien quegtaines solutions de récepteurs ZIF
pour GSM existent, le bruit 1/f de la technologi@S dégrade considérablement le rapport
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signal & bruit en sortie. Pour cela, dans sond&dtaitement de signal actuel, I'architecture
échantillonnée n’est pas optimisée pour la réceio standard GSM. Le probléme se pose
beaucoup moins pour le WIMAX qui reste un standarde bande. [99 Joet] propose une
solution de réception GSM basée sur l'architeciebhantillonnée dans laquelle le signal
GSM est convertie a la moitié de la fréquence diaétionnage (5/2). La solution utilise les
mémes principes de filtrage anti-repliement et éiRcapacités commutées pour réaliser une
transposition en deux étapes du signal RF. Une iprengtape raméne le signal par sous
échantillonnage a la fréquence intermédiaigt2 Rout en profitant de la capacité anti-
repliement du filtre. Ensuite une deuxieme opératie sous échantillonnage avec filtrage
SinC intrinséque transpose le signal GSM a unauréce intermédiaire faible (20MHz) afin
de pouvoir attaquer 'ADC a basse fréquence.

La reconfiguration GSM/WIMAX peut donc se faire ggda 2 chemins de capacités
commutées différents, avec 2 plans de fréquenéérelifts a condition de bien dimensionner
les valeurs des capacités et les commandes defigggation. Cependant, une étude un peu
plus détaillée doit étre faite pour choisir un ptEnfréquence commun aux 2 standards. [100
Latiri] propose une solution échantillonnée recguafable GSM/Wi-Fi.

[I. Points critigues de la solution

Dans le paragraphe précédent, nous avons détedlérincipes de base de I'architecture
échantillonnée de réception radio. Comparée a uclgtecture classique a temps continu,
nous notons beaucoup de différences : d’abordhd#gtillonnage se fait directement aprés
I'amplification du signal par le LNA et le signahalogique est en temps discret dans tout le
reste de la chaine ; le gain total est fonctiopldsieurs paramétres passifs comme la capacité
d’échantillonnage et le temps d’intégration et gpahd pas donc que du gain du LNA)G

Au total, nous n'implémentons qu’un seul étageilti@fle d’ordre 1 (Gr) et nous utilisons la
capacité d’anti-repliement intrinseque a l'opénatia’échantillonnage. Enfin, tout le
traitement de signal est passif aprés le LNA etéalisé par des capacités commutées. Tous
ces points constituent une rupture partielle etédale avec certains des principes classiques
de la conception de récepteurs radio. Le caraptinement CMOS de l'architecture ainsi que
I'objectif d’'intégration sur la méme puce de toutes fonctions d’'un terminal sans fil 4G font
qgue I'étude de plusieurs points critiques est pelisable. Nous abordons dans ce qui suit les
points critiques de la solution échantillonnée.

A. Capacités parasites

Dans le contexte d’'une implémentation CMOS submicpaee, il est important de comprendre
guel sera l'impact des capacités parasites sypeddermances de l'architecture échantillonnée
basée uniqguement sur des transistors et des aapagatisés en technologie CMOS.

TLO T
= S,
I_Lfl_l 1.
{
Vee®) 4 G / / /

1 J_ 1 J_ 1 L
:=[ = 1: J_ 1: I_"_| J_ :_[ VOUt(tznTS)

Fig. 3.17 : Structure de I archltecture avec la cotmbution des capacités parasites
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Comme nous l'avons vu dans le paragraphe précétieetiantillonnage du signal radio se
fait par intégration de charges a travers un méangt grdce a un amplificateur de
transconductance. Sur la figure 3.17, nous reptéssra structure de la figure 3.10 avec les
capacités parasites inhérentes. L'impédance diee shrtLNTA doit étre grande pour assurer
une bonne alimentation en mode courant du syst&iteeest également représentée comme
capacité parasite. Nous pouvons par calcul depadit® parasite équivalente nous ramener
au schéma de la figure suivante :

To -
= S,
'_L’{'I_n ——
{
Vee) H G, / / /

Fig. 3.18 : Structure de I'architecture échantillomée avec les composantes parasites

Sur la figure 3.18, nous nous retrouvons avec troisposantes parasites : la capacité parasite
avant le mélangeur (f; la capacité parasite apres le mélangeur enl@aravec Gz (Coir)

et la capacité parasite en parallele ave¢@s). Nous allons maintenant étudier I'impact de
ces trois composantes sur les performances dalbd®achitecture échantillonnée.

1. Capacité parasite desC

Commencons par la capacitgs@n parallele avecd®t qui vient augmenter la valeur de cette
derniere. Sur le principe de fonctionnement, l&wvabe la capacité d’échantillonnage n’a pas
d’'importance, mais d’apres Eq. 3.4, nous savondegein total du systéme est inversement
proportionnel a get par conséquent I'augmentation dgil@luit directement une diminution
du gain. Il est donc clair que toute capacité perggquelle que soit son origine) qui s'ajoute a
la capacité d’échantillonnages@ause une chute du gain global de la chaine dmtiéo.
Prenons I'exemple d’'un systéme échantillonné fometant avec les valeurs suivantes,: 6
100 mS , § = 100 MHz et g = 100 fF. Calculons le gain idéal de ce systémsiajue le
gain avec une capacité parasitg @e 12 fF seulement (environ 10%). D’'aprés Eq. &dus
pouvons calculer I'atténuation due aux parasitemas obtenons A = 20le§Gy/Gp] 1dB.

On remarque que 12 fF de parasites peuvent géehéd® de perte de gain. Cette valeur
(environ 10% de la valeur utile) est atteinte famiént sur une implémentation de capacité en
technologie CMOS, surtout dans le cadre d’'une 8iracsimilaire & celle représentée sur la
figure 3.17 ou les capacités de jonctions desrimpgeurs MOS augmentent la valeur de la
capacité parasite totale. Cette perte de gain dOg doit étre estimée pendant la phase de
conception de tout systéme de réception basé atahltecture échantillonnée. Le gain est
donc donné par 2 parametres technologiquement émdimts et sa dispersion peut s’'avérer
critigue si nous sommes dans un cas ouJ&lGLNTA est minimal et la capacité maximale.

2. Capacité parasite da&

La capacité Gir est en paralléle avec la capacitg @u filtre de canal. Dans la mesure ou
Cir reste grande par rapport gu& nous pouvons negliger I'effet de cette derniéneles
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performances du systéme. Nous avons vu dans Igrppte précédent que c’est le rapport
Cir/Cs qui détermine la fréquence de coupure du filtrecdeal. En général, & est au
minimum 10 fois plus grande ques Qoour réaliser la partie analogique du filtragaaty
donc si nous prenons le cas de I'exemple précédestt G = 100 fF nous aurons une valeur
minimum de 1 pF pour &. Selon la valeur de gk , 'augmentation de g due a Gr est
négligeable ou non et donc la fréquence de coupurdiltre IIR est fixe ou non. Par
conséquent, I'estimation dey,k pendant la phase de conception du systeme esttang®
pour s’assurer que le filtre de canal est préciteenes de fréquence de coupure.

3. Capacité parasite de la partie RF

La derniéere capacité a étudiep, Qui se trouve avant le mélangeur, est la réseltde toutes
les capacités parasites se trouvant entre le LNTIA mélangeur. Elle englobe, entre autres,
les capacités de jonctions des transistors du meélaret la capacité de sortie du LNTA, £
une importance particuliére parce qu’elle se troanvent le mélangeur donc dans la partie RF
de la chaine de réception. En effet, le courartMTGA se divise pour charger,@n plus des
capacités utiles (g et G créant ainsi une perte de gain non négligeablde @pération de
charge existe systématiquement a chaque phaségtation d’'un nouvel échantillon. Le gain
du systéme est directement lié a la quantité degesadébitée sur la structure,gC+ Cg]. Le
taux de perte est lié aux valeurs des trois cagmoiin question ainsi qu'au gain de
transconductance G De plus, & chaque commutation du mélangeur legyek contenues sur
C, se redistribuent dans la structure utilgg@ Cs) a cause de l'inversion de polarité a ses
bornes. Cette redistribution de charges qui adieufréquence du mélangeur change la valeur
de I'échantillon intégré sur la capacité utile. @u cours d’'une période sTle mélangeur
commute N fois créant ainsi N redistributions darges entre les trois capacitgs Cir et

Cs. La valeur des échantillons est donc changée gaile effectif du systéme ne correspond
plus au gain d’intégration de I'Eq. 3.11. D’autrartp la redistribution des charges impacte
aussi les fonctions de transfert des filtres IIRSeIC. Le partage des charges ne correspond
plus au rapport des capacitégr@t G et donc le filtrage de canal devient différent. De
méme, la fonction SinC ne passe plus par des zBémsiques a tous les multiples dg F
I'atténuation est moindre pour les signaux aliadenc la capacité d’anti-repliement est
atténuée. Nous verrons dans le chapitre suivambl@élisation détaillée de ce phénoméne de
redistribution de charges inhérent a notre stre¢tomais pour l'instant, nous nous contentons
de montrer lorigine des limitations qui en décatleau niveau des performances de
I'architecture.

En conclusion, toutes les capacités parasites it@pates performances du systeme : le gain
et les deux fonctions de filtrage. Cependant iladsir que G contribue plus que tout autre
effet parasite a la diminution des trois perfornemprécédentes.

B. L'injection de charges

L'injection de charges, phénoméne caractéristiqeeedircuits & base de capacités commutées
[44 sheu], est un point critique de la solution. signal analogique est échantillonné
directement aprés le LNA. Les charges injectéesgsadifférents transistors de la structure (y
compris ceux du mélangeur) contribuent au bilanbdét total de la chaine. Si ce bruit
d’injection n’est pas négligeable et s’il N'est @asimé pendant la phase de conception, nous
risquons de sous-estimer la contribution de baoidltdans la chaine. Pour cela, une étude de
I'impact a I'échelle systéme de linjection de opes a été réalisée pour 1&®1fois.
Egalement, une étude de I'évolution de l'injectid® charge en fonction de la technologie
CMOS a été realisée.

76



Etude des architectures échantillonnées de récegtio en technologies CMOS submicroniques avanedtayan MINA

Chapitre 4
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|. Effet de 'injection de charges

A. Contexte

Les imperfections liées a la technologie de falivoafont que le transistor MOS ne pourra
jamais fonctionner comme un interrupteur idéal,dc:aune résistance nulle a I'état « ON »,
une résistance infinie a I'état « OFF », un tempsammutation nul et des capacités parasites
négligeables. En réalité, en régime linéaire, &mdistor posséde des capacités parasites non
négligeables (paragraphe 1.D du chapitre 2), umelectance de sortie qui n’est pas infinie en
phase de conduction ni nulle en phase de blocagepllls, aucun circuit numérique n’est
capable de générer des signaux avec des frontsaanmerdgt descendants de durée nulle pour
commander la grille du transistor. L'imperfectiom méme au-dela, car pendant les phases de
transitions entre les deux états « ON » et « OFFawtres effets parasites viennent affecter la
précision et les valeurs des signaux échantillonnés I'injection de charges et le « clock
feedthrough » [101 Suarez].

L'injection de charges est un probleme caractéustide tous les circuits échantillonnés, elle
a été abordée depuis les premiéres publicationleswircuits a base de capacités commutées
[101 Suarez]. Il est a l'origine d’'une tension dé&m qui s’ajoute a la valeur échantillonnée
initialement. Plusieurs modeles ont été élaboréss da littérature, afin d’estimer I'amplitude
de l'erreur d'injection [102 Sheu], [103 Gu], [1(&ing] et [105 Wegmann]. Tous ces
modéles traitent le probleme d’injection de chargd®chelle du transistor dans le cas de
I'échantillonneur bloqueur (S&H). Jusqu'a préseoés modéles ont permis de calculer
I'erreur d’injection et de savoir sa dépendanceavids des parametres de la technologie de
fabrication et du circuit en question. Plusieurtuons ont été proposées pour minimiser
I'effet d’injection de charges [106 Eichenbergdr]X7 Lee] au prix d’'une complexité accrue
au niveau du circuit. Cependant, aucune soluticiuede ne permet de s’en affranchir
définitivement, I'erreur due a I'injection de chasgdemeure dans les circuits échantillonnés.
Dans cette partie du travail de thése, notre abjest de quantifier 'impact de l'injection de
charges sur les performances de l'architecturergitiomnée de réception radio. Pour cela,
notre étude portera sur I'impact a I'échelle «@ire et ensuite « systeme ».

On peut résumer les objectifs de cette partiegsmpobints suivants :

Etablir un modéle du transistor en régime linéairgec le moins d’approximations

possible, afin de calculer I'erreur d’injection avane bonne précision. Ce modeéle
sera utilisé pour simuler I'impact de linjectiore ccharges pendant la phase de
conception des circuits & base de capacités comesjutd/ec un gain de temps
important par rapport au modéle complet du traosigtOS.

Quantifier I'impact de l'erreur d'injection & I'éelle de plusieurs fonctions de
I'architecture échantillonnée : gain, filtragesiaaepliement et sélection de canal.

Etudier I'évolution de I'erreur d’injection en fotien de la technologie CMOS.

B. Définition de l'injection de charges

1. Echantillonnage d’un signal

Le circuit le plus basique qui permet de réalisee wpération d’échantillonnage est
I'échantillonneur bloqueur (S&H). Il a toujours seide base a I'étude de linjection de
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charges dans les circuits & capacités commutéegéRéral, le S&H est constitué d'une

source de tensiongy/d’un transistor et d’'une capacit¢ Gont la tension représente le signal
échantillonné (Fig. 4.1). Dans ce circuit élémeartaie transistor réalise la fonction de

commutation entre deux étdidN (charge) eOFF (échantillonnage). Ici, nous prenons le cas
d’'un S&H a transistor NMOS

VG Voo

1 \_,
1

T- G |V

Fig. 4.1 : Schéma de base de I'échantillonneur blagur

Origine: Lorsqu’un transistor MOS passe de I'état ON &t ©FF, la tension de polarisation
de la grille (\s) change brusquement d’'une valeur égalepa. \La grille perd alors tout
contrble sur les charges dans le canal qui seelitbér travers le drain, la source et le substrat.
La quantité de charges libérée du coté drain @it) crée sur la capacité d’échantillonnage
CL une certaine tension d’erreur : c’'est I'erreur dud « injection de charges ». Pour les
transistors a canaux courts (ce qui est le cas dmssystemes a base de capacités
commutées), la fuite de charges mobiles vers lesteatbpeut étre négligée d’apres [105
Wegmann]. Ainsi, la disparition du champ électrigleela grille entraine la libération de la
guantité de charges.£a (Eq. 4.1 [108 Razavi]) qui se trouve dans le cahiaversion du
transistor et qui se répartit entre le drain etdarce.

Qcanal =WLC ox (VGS - VT )
=WLC(Vpp - Vs - V1) [NMOSY  (Eq. 41)

Cox et Vr sont respectivement la capacité d’oxyde de gpidle unité de surface et la tension
de seuil. D’aprés Eq. 4.1, la quantité de chalipésée dépend du signal d’entrées|\ét est
par conséquent variable en fonction du temps. Ds, @n raison de l'inversion de polarité a
leurs bornes, une redistribution de la charge erasiage dans les capacités de recouvrement
(Cov) du transistor a lieu. Une deuxiéme tension dierkgent s’ajouter a la premiére. Elle est
connue sous le nom de « Clock feedthrough ». Emigre approximation, on estime [108
Razavi] cette deuxiéme erreur & :

C

DV=Vy,, —% _ (Eq. 42
DD C., +C, (Eq )

Tout au long de ce manuscrit nous adopterons umenclature unifiée en regroupant sous le
nom d’injection de charges les deux phénomenesgeds.
En conclusion, entreptlinstant ou commence la commutation ON OFF, et § + ty)
I'instant ou elle s’achéve, une certaine quantgéctiarges @ est injectée sur la capacité
d’échantillonnage C Cette charge injectée ajoute une erreyy & la valeur initiale de la
tension échantillonnée :

Vi(to +tg) =V, (tg)+Viy (Eq. 43)
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Dans le cas ou la commutation est faite par unsistor NMOS, l'erreur d’injection est
toujours négative [102 sheu], et a la fin d’'uneigE d’échantillonnage, la tension sur €t
inférieure a la valeur de I'échantillon initialeabBs le cas d’'un PMOS, une erreur positive
s’ajoute a la valeur de I'échantillon.

L’erreur d'injection est donc inhérente a tout éysé fonctionnant avec des transistors en
commutation et fait partie de I'imperfection degemupteurs MOS. Elle dépend des
parameétres de la technologie de fabrication massiales parameétres du circuit en question.
En réalité, 4 est sensible a I'amplitude et a la fréquence dnadid’entrée, au rapport entre
les capacités totales du c6té drain et sourceréslatance de I'interrupteur MOS a I'état ON
et a la vitesse de commutation de I’horloge apgkqa la grille [78 ENZ].

2. Modélisation de I'injection de charges dans |gtdture

Dans la littérature, il existe des méthodes d’etiom de I'erreur d’injection qui sont basées
sur des études de I'échantillonneur bloqueur S&BR[$heu], [105 Wegmann]. Par exemple,
[102 Sheu] propose de dériver un modéle mathématigu,; a partir des caractéristiques de
base du transistor MOS. Ce modéle a conduit a upeession analytique approchée de
I'erreur d’injection donnée par la relation suivant

COX

Cc. +
_ [puc, o o b Cov
V.. =- X erf V _— - Ve+V, -V
inj 2b CL HT 2UCL CL ( S T L)
2 X 4 W
erf(x)=—= e "dt ,b=mC_,, — ,V =V, ,-Ve-V Eq. 4.4
() /b o ox | HT H™ Vs r  (Eqg )

avec Myt = Vy — Vs— V1, V4 = Vpp et VL = 0 pour un transistor NMOS.

U désigne la vitesse de commutation de I'’horlogecqmmande la grille du transistorgQa
capacité de recouvrement du MOS, |&€ capacité d’échantillonnage et \a tension de seull
du transistor. Notons que dans Eq. 4.4 on consMemonstante, ce qui n’est pas forcément
vrai. En effet, la tension de seuil est modulée lpaension source-substragd/ ce qui est
source de non-linéarité dans la valeur de l'erdimjection. De plus, le modéle de [102
Sheu] peut s’avérer utile si on souhaite étudier \lariations de ) en fonction de la
technologie de fabrication (longueur, épaisseuxytle, tension de seuil du transistor) et
d’autres paramétres du circuit en question (ang®itdu signal, vitesse de commutation).
[105 Wegmann] propose une approche différente pmtimer I'erreur d’injection, elle
consiste a dériver un modele électrique équivatnttransistor (Fig. 4.2) a partir de
I'équation de continuité du flux de charges dansaleal [109 Sze].

"

Fig. 4.2 : Modéle d'injection du transistor selon 105 Wegmann]
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Le modele contient deux sources de courant synuésige valeurs égales et proportionnelles
a la capacité de grille £(les charges injectés sont fournies par ces dé&mehts), deux
capacités ¢et G qui modélisent les capacités parasites et de veement de chaque cété du
canal et une conductance variablgs(¥Wcs) qui sépare l'entrée de la sortie. Ce modele
posséde plusieurs avantages : il permet de vdfet'ee la capacité parasite en amont du
transistor ; il modélise précisément la commutatthn transistor grace a une résistance
variable en fonction de & Cependant, des simulations électriqgues ou caldellschémas
électriques sont nécessaires pour estimer I'erddimfjection et étudier ses variations en
fonction de la technologie et des paramétres awitir

Les deux modéles décrits précédemment permettequalgifier 'erreur d’injection de fagon
précise et de nous faire comprendre ses variadnrfenction de la technologie : [102 Sheu]
par un calcul mathématique et [L05 Wegmann] parsaeslations électriques. Cependant, ils
restent spécifiques du circuit étudié, le S&H, etpeuvent pas étre étendus directement a des
cas de circuits complexes, i.e., les filtres & ca@a commutées.

Dans le cadre de ce travail de thése, nous noésesgons plus a I'impact de l'injection de
charges sur la performance d'un systéme complet, un récepteur radio basé sur
I'architecture échantillonnée. Pour cela, nous amens un modele simple et précis, capable
de quantifier les différentes erreurs d'injectiortroduites par les structures a capacités
commutées de notre récepteur. Egalement, ce maigke utilisé dans des simulations
« préliminaires » pour en déduire I'impact de Edjion de charges sur les performances de
notre architecture de réception. Ces simulationmptent de gagner un temps par rapport
aux simulations électriques classiques avec dezlesdle type SPICE. Une fois quantifiée,
I'erreur d’injection sera introduite dans les siatidns « systeme » du récepteur pour que son
impact soit pris en compte avec les autres cortabs de bruit et de non-linéarité d'un
récepteur radio classique.

Au paragraphe lll, nous introduisons notre propaxlébe de calcul de I'erreur d'injection et
nous expliquons en détails les hypothéses et leditians dans lesquelles il a été construit.

3. L'injection de charges en mode différentiel

Le S&H de la figure 4.1 est une structure « sirggieed ». Il est important pour nous
d’estimer I'ampleur de l'injection de charges sueuwstructure différentielle car une bonne
majorité des récepteurs radio actuels est basée dear architectures compléetement
différentielles.

En se basant sur I'étude de [102 Sheu], nous adémontré mathématiquement (les calculs
sont détaillés en annexe Il) que I'erreur d’injentidue au « Clock Feedthrough » pour le
S&H différentiel (Fig. 4.3) est nulle :

Vetock_ teedthrous it =0 (Eq.45)

Les structures différentielles annulent donc I'errdue au « Clock Feedthrough », elles sont
donc moins touchées par l'injection de chargeslque homologues « single-ended ». Pour
évaluer le gain réel obtenu avec les structurdérdifitielles, nous avons fait des simulations
sur les deux structures d’échantillonneur bloqueprésentées sur la figure 4.3.

Les interrupteurs utilisés sont des transistors NBMde la technologie CMOS 90nm de
longueur L = 0.1 m et de largeur V= 10 m.
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|
|||
|||—:»|

Fig. 4.3 : Structures « single-ended » et différeile de I'échantillonneur bloqueur

Les résultats obtenus montrent que I'erreur d’imjecdans les structures différentielles est
toujours inférieure a celle des structures « sheglded » et ce pour plusieurs vitesses de
commutation U et plusieurs capacités(Eig. 4.4) :

mV o T T mVv o
1 1
| | A - e - =
| |
1 1 2
| |
ok __ e ____ 1
| | Y U S D
| |
| |
| |
I — - |
| |
| |
| | _5,,,
I A ]
: : o
| |
| R b -
| | _7,,
0900000000
|
6 | | s 8 =
(0] 50 100 p p

Fig. 4.4 : Erreur d’injection dans un S&H « singleended » et différentiel

D’aprés la figure 4.4, I'erreur d'injection différgelle est 14dB au-dessous de celle obtenue
avec un S&H « single-ended » dans le cas de I'elepngcédent. De plus, la figure 4.4 nous
permet de déduire quenMis est inversement proportionnelle a la vitesse aencotation du
transistor U et a la capacité d’échantillonnage C

Un concepteur de circuits a base de capacités coéespeut donc utiliser les structures
différentielles pour diminuer considérablementrber due a l'injection de charges. Or en
pratique, il existe toujours une disparité entre deeux voies d’'une structure différentielle.
Cette disparité technologique est inhérente aldedation et touche aussi bien les composants
passifs que actifs. De plus, la disparité augmguasnd les composants ont des petites tailles,
ce qui est souvent le cas dans les circuits a daseapacités commutées,(l). Pour
guantifier I'effet de la disparité sur la robusteskes structures différentielles aux injections
de charges, nous avons fait des simulations du 8ifErentiel dans des conditions extrémes
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de disparité technologique. Les résultats sontorggfs sur la figure 4.5 : un écart-type de
53% de la valeur moyenne a été obtenu sur 1000aiions en Monte-Carlo :
280

m =-1.03mV

140

0 =546V

-1.22mv -imVv

Fig. 4.5 : Erreur d’injection dans un S&H différentiel en présence de disparité

En conclusion, les structures différentielles suos immunes aux injections de charges que
leurs homologues « single-ended », méme en caz@edisparité entre les voies.

4. Les techniques de réduction de 'erreur d’injection

L’injection de charges, comme nous venons de le, \@st un probleme inhérent a toute
structure analogique basée sur les interrupteurSM@., filtres a capacités commutées,
échantillonneur-bloqueur, convertisseurs analogimu®érique et autres circuits. Leur
abondante utilisation en microélectronique a polssé&oncepteurs a chercher des solutions
qui permettent de minimiser I'injection de chargearmi les solutions les plus répandues, on
trouve : les structures différentielles, les inipteurs CMOS, I'échantillonnage en « bottom-
plate » et les transistors « dummies ». Dans lesgp@phes suivants, nous développons ces
solutions et nous montrons les inconvénients edVastages respectifs de chacune.

Les structures différentielles

Dans le paragraphe précédent nous avons vu qeaedags différentiels sont moins sensibles
aux injections de charges (théoriquement et paunlaiions électriques). Ainsi, l'utilisation de
structures différentielles est une technique deception directe qui permet de réduire
I'injection de charges et qui ne nécessite aucwomptexité supplémentaire. Le seul point
critique est la disparité entre les deux voiespimvénient que le concepteur peut minimiser en
prenant de bons choix d'implémentation sur le dedsimasques.

Les interrupteurs CMOS

Les interrupteurs CMOS sont constitués de deusistors N et PMOS montés en paralléle et
dont les grilles sont commandées par des horlogeplémentaires. L'utilisation de ce type
d’interrupteur permet de réduire I'erreur d'injecti En effet, les charges injectées par le
transistor NMOS sur la capacité d’échantillonnage di S&H sont récupérées par le
transistor PMOS lors de la disparition de son catialversion (formé par des trous). Bien
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évidemment, cela suppose un parfait appariemetuitie entre les transistors. La condition
d’annulation de charge est donnée par la relatioraste [108 Razavi] :

WL nCox (Vop - Vs - Van )= Wel pCoy (Vs - VTPD (Eq.46)

L’équation Eg. 4.6 nous montre que I'annulationaleharge injectée ne se fait que pour une
seule valeur de ¥ De plus, les capacités de recouvrement de dansgistors N et PMOS de
méme taille ne sont pas égales, ce qui ne pernget’panuler I'erreur d’injection due au
« Clock feedthrough ». En réalité, les interrupte@MOS ne sont que trés rarement utilisés
pour réduire I'erreur d’injection.

L’échantillonnage en « bottom-plate »

Cette technique de réduction de I'erreur d’injectést basée sur le principe suivant : a défaut
de pouvoir éliminer le probleme, il est préfératiéele contrbler. Nous savons que l'injection
de charges dépend du niveau du signal d’entréaestegja est source de non-linéarité dans le

circuit. Pour remédier a cela, la technique d’étHannage en « bottom-plate » a été
introduite, le schéma fonctionnel est représentdasiigure 4.6 :

\ VGl Vei,e2
0 L “

E ‘ Voo

Fig. 4.6 : S&H utilisant la technique de I'’échantilonnage en « bottom-plate »

Un deuxieme interrupteur MOS est ajouté du cotd’atenature basse de la capacite¢ C
(« bottom-plate »). L'idée est darréter I'opératiod’échantillonnage avec ce®"2
interrupteur ; la charge injectée est alors inddpate du signal d’entrée et ne dépend que
d’'un potentiel fixe (mode-commun ou masse). Leddgas qui commandent les grilles des
deux transistors sont l[égerement déphasées change de niveau juste avarg;\comme le
montre la courbe de la figure 4.6. Ainsi, quel quét I'instant d’échantillonnage, I'erreur
d’injection est constante. La technique du « botfdate sampling » est largement utilisée
dans toutes les applications a base de capacitésgtges pour casser la dépendance entre
I'erreur d’injection et le niveau du signal en ématr

Les transistors Dummies
L'idée de base de cette technique est d’ajoutecamposant qui absorbe la quantité de

charges injectée par l'interrupteur d’échantillog@aUn transistor MOS de méme type peut
étre utilisé (Fig. 4.7). Ce deuxiéme transistofpguappelle « dummy », est commandé sur sa
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grille par une horloge opposée a celle qui commdadeansistor d’échantillonnage et est
connecté en mode « capacité » (drain et sourgg.a V

Voo Vo Ve
\_ . Vg l o
W, J_ Wy A
Ly T_ﬂ Lg ___fl

Fig. 4.7 : S&H avec compensation a base de trangst« dummy »

La quantité de charges éventuellement injectéegalernier est récupérée par le « dummy »
pour créer son propre canal d'inversion. Bien gea ne garanti I'équi-répartition de la
charge du canal entre le drain et la source, lesensions physiques du dispositif de
compensation son souvent choisies tel que :

Ly=L4
W
Wo="

Ce choix permet de compenser le « Clock feedthreugh présentant les deux capacités de
recouvrement du transistor « dummy » a un poterddosé a celui de la capacité de
recouvrement du transistor d’échantillonnage (Ei8).

Ve

Fig. 4.8 : Annulation de I'erreur de « Clock feedtlmough » avec le transistor « dummy »

[106 Eichenbergerinontre que l'instant de commutation du dispositdunmy » peut étre
décalé judicieusement pour améliorer la performalecee dispositif de correction.

C. Modélisation du transistor

Bien que le phénoméne d'injection de charges swiha depuis les premiers circuits & base
de capacités commutées, la simulation de la géadétcharges réellement injectée dans un
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circuit donné a toujours était difficile. Cela et a I'imprécision des modeéles électriques de
conservation de charges, a la mauvaise estimatioauemauvais partitionnement de la
guantité de charge effective se trouvant dansralaiu transistor MOS [78 Enz].

Le simulateur Eldo de Mentor Graphics utilise desdeles complexes de type SPICE
(comme BSIM et PSP) ainsi que des modeéles quidat gropres. Par exemple, pour les
simulations de systemes échantillonnés, Eldo &t dalculs en respectant le principe de
conservation de la charge électrique [110 Mentap®Bics]. Ce principe est vrai dans les
simulations « transitoires » ou le simulateur clel@ichaque instant les valeurs des courants
et des tensions sur toutes les branches et tousdesls du circuit. Pour cela, Eldo est bien
adapté aux simulations des circuits a capacitésmudges.

Dans le paragraphe suivant, nous montrons comnrg construisons notre propre modeéle
d’estimation de I'erreur d'injection. De plus, noo®ntrons I'utilité de notre modele pour
I'étude de portabilité que nous menons dans leecddrce travail de thése sur I'architecture
échantillonnée de réception radio.

1. Construction du modéle

Dans un transistor MOS, la capacité totale vu payrille Gsc est égale a la somme des deux
capacités de recouvremeng,@’une part et de la capacité équivalente entrgrile et le
substrat d’autre part. Cette derniére est constitle®la capacité d’oxyde constante,J@&n
série avec la capacité du semi-conducteyr @ se forme exponentiellement en fonction de
la tension grille-source 3 [111 Van Zeghbroeck]. A faibles valeurs des\(respectivement
fortes) c’est C(respectivement &) qui domine la valeur de la capacité équivalemteeela
grille et le substrat.

Les modéles [102 Shey[L05 Wegmann] calculent I'erreur d’injection duexatharges du
canal par I'intermédiaire de la capacité d’oxydg €t I'erreur d’injection due au « Clock
feedthrough » par la capacité de recouvrement Kibtre approche consiste a construire un
modele électrigue de Tlinterrupteur MOS qui prend eompte de maniére précise la
commutation et les différentes capacités qui cbhuémt a I'injection de charges. Le modéle
doit étre simple et précis a la fois pour pouvuitiliser dans les circuits ou le transistor MOS
fonctionne comme un interrupteur. Le modéle nousirseainsi pour quantifier I'impact de
I'injection de charges sur les performances descttres qui constituent I'architecture
échantillonnée de réception radio.

Dans cette perspective, nous avons bati un modak® lsur le composant prédéfini
« SwitchEldo » de la librairie de composamntgclib de Mentor Graphics. SwitchEldo est un
interrupteur électrique qui approxime la courhg\s) d’un transistor MOS par morceaux et
prend en compte les capacités de recouvrementjehdeons de part et d’autre du canal. La
figure 4.9 montre le schéma électrique de I'intereur SwitchEldo :

I ugDS

| Ves= Vg —min(Vg,Vp)
Vi

C. C. R
J ] >
1 1

Fig. 4.9 : Circuit et modéle électriques du composa prédéfinie « SwitchEldo »
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V1h représente la tension de seuil de l'interrupt®iy)a tension de transition entre les deux
états ON et OFF, R la valeur de la résistance a I'état ON,, @t G les capacités de
recouvrement et de jonction symétriques de paiiaetire du canal. Cette symétrie est vrai en
régime de fonctionnement linéaire du transistor MaB\ps 0. Les capacités de jonctions
et la capacité variable du semi-conducteur ne jopas un rdle dans l'injection de charges
puisqu’elles ne forment pas un chemin direct eletreanal et le drain. Leur présence dans le
modeéle n’est pas indispensable méme si elles pwmet’affiner la modélisation du
comportement en interrupteur du transistor MOS.

Pour modéliser les deux phénomeénes qui généreptresrs d'injection, il suffit d’ajouter la
capacité d’'oxyde sur le composant SwitchEldo. Cedfgacité doit modéliser la création de la
charge dans le canal du MOS comme le montre EqL4.8épartition de g a moitié entre le
drain et la source de l'interrupteur est vraie @gime de fonctionnement linéaire du transistor
[102 Sheu]. Au final, I'interrupteur ressemble alau schéma de la figure 4.10 :

VG
|
=== ca

-- ﬂ--
2 7 17] 2

SwitchEldo

Fig. 4.10 : Circuit complet de notre modéle d’injetion avec « SwitchEldo » intégré

Les deux éléments capacitifs qui représentgph€ doivent étre activés que si la condition de
conduction est vrai : ¥ > Vq. lls représentent donc dans le modéle des capacité
programmables.

Notre modele est donc construit autour de cinqrpates : ¥, Vi , Ron, Gov et G Les
parametres précédents dépendent du transistor que cherchons a modéliser. Leur
estimation nécessite une simulation de parametas Ya structure de la figure 4.11 :

Fig. 4.11 : Circuit de simulation pour I'extraction des paramétres-Y du transistor

Le circuit de la figure 4.11 est simulé en petifrsiux (simulatiorAC — Y paramavec Eldo),

en faisant varier la valeur DC de la source deidensur la grille de 0 a pb. Le drain, la
source et le substrat du transistor sont relieD@ha la masse 3= Vs, Vbs = 0, Vs =

0). Le port 1 est du cété grille et le port 2 dwécdrain. Chacun de ces ports constitue une
source de puissance qui permet de faire I'étudeégime de petits signaux autour des points
de polarisation que nous avons définis. Nous aeotrmit les matrices de parametres Y qui
correspondent aux simulations obtenues pour Idérdiftes valeurs degd/(de 0 & Vp). A
partir des courbes j{Vg) et grace a I'étude de [80 Jen], nous pouvons idéda capacité
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totale vue par la grille &, la conductance de sortigsgla capacité totale drain-grillesg et
la capacité de jonctiondg :

Cop =- 'm(v\v(”) Eq. 47)
Im(Y
CGG - ENll)
Cop = |m(Y11)+ Im(Yy,)
W W

Les grandeurs précédentes servent a détermingralasnétres de notre modéle d’injection
[V1, Vi, Rony Govs Cox : €n effet, les courbesgVe), Cop(Ve) et Gse(Ve) hous permettent
d’extraire respectivement le triplet{Wu, Ron), Cov €t Cox-

Exemple: Pour illustrer une extraction compléte, nousrasvpris I'exemple d’'un transistor
NMOS en technologie CMOS 90nm de dimensions L skt W = 10um. Les courbes de
Cop et Gsg sont représentées sur la figure 4.12 et la codelgs sur la figure 4.13 :

13 fF
- CGG /
_ CGD COX + 2C0V
8 fF
/ COV
3fF
ov 0.6V 1.2v

Fig. 4.12 : Extraction des capacités grille-drain egrille-grille du transistor

Nous calculons & et G, grace aux équations suivantes :
Cov =Min (CGD)
VG

Cox = 'V\|/aX(CGG)' 2C,, (Eq. 4.8)

G

Le triplet (Vr, VH, Ron) est calculé en approximant la courbg\gss) par trois troncons : un
plancher a zéro qui représente la zone sous led®mgionduction, une partie linéaire puis un
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2°™ plancher é\R;J% qui représente la valeur finale de la conductateé€interrupteur MOS

(2 Ve = Vpp). La partie linéaire de la conductance doit papsere point d’inflexion de g
et le point (M, 0). Le détail de la méthode d’extraction estéspnté sur la figure 4.13 :

-1
Ron Ny
20 mS A
// |
7 |
/7 |
/ |
/ I
v |
7 |
4 |
v |
/ |
4 |
/ [
/ |
10 mS / I
/ |
/ |
7 |
¥ I
7/ |
/ I
/
4 |
7/ |
7 I
/
7/ |
7 |
/ I
// V |
/ H |
0mS /7 I
VTH s— — = -~ :
[ ] ®
ov 0.6V 1.2v

Fig. 4.13 : Extraction de la conductance de sortidu transistor
La conductance de sortie de notre modeéle d’'injagtiend alors la forme suivante :

0 0<Vg £ Vg
Ops = aVg+b Vi <VgEV;:+V, (Eq. 49)
Ron V1 +Vy <Vg £Vpp

Et la détermination du triplet se fait suite a pagpximation précédente qui méne aux valeurs
des constanteset définies dans I'équation Eq. 4.9 :

R6r11 = 'V\|/aX(9Ds)

v, =a 'R} (Eq. 410)
VT =- ba-l

2. Validation du modéle et simulations électriques

L'objectif de ce paragraphe est de tester la pigtist la validité du modéle d’injection en
faisant des simulations sur un S&H dans des canditidifférentes de fonctionnement. Le
circuit de simulation est représenté sur la figdré4: c’est un S&H « single-ended »
composé d'une source de tension en entrée, d'upacitd d’échantillonnage et d'un
interrupteur. Nous avons défini quatre types diinfeteurs pour nos simulations : le
transistor, I'interrupteur purement résistif, lémtupteur résistif avec capacités de jonctions et
I'interrupteur du modeéle d’injection.
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V, V, V., Vg
— Transistor / Modéle —}/ﬂ
Idéal Idéal Voo
C. —/
>t

Fig. 4.14 : Circuit électrique du S&H utilisé pourla validation du modéle d’injection

Sur les tableaux 4.1 et 4.2, nous montrons ledtaéswbtenus en fonction de I'amplitude du
signal d’entrée (V) et la valeur de la capacité d’échantillonnagg) (Ces transistors sont des
NMOS de la technologie CMOS 90nm de longueux10.1 m et de largeur \\/= 10 m.

Vin (V) 2 G = 1pF
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
Vini NMOS (mV) -6 -5.8 -5.5 -5.3 -5.2
Vinj modéle (mV) | -6.10 | -5.88 | -5.56] -5.37 -5.2b
Vinj (MmV) 0.1 0.08| 0.06/ 0.07] 0.05
Précision (%) 1.74 | 152| 1.13| 143 1.0%
Tab. 4.1 : Estimation de 'erreur d’injection avecnotre propre modéle a \{f, variable

C. (pF) a Vi, = 0.3V
0.8 09| 10| 11| 12
Vini NMOS (mV) -7 -6.2 | -55| -5.1] -4.7
Vinj modéle (mV) | -7.10 | -6.27| -5.58]| -5.18| -4.77
Vinj (MmV) 0.1 | 0.07] 0.08 0.08 0.0y
Précision (%) 15 | 1.13| 146 158 1.64
Tab. 4.2 : Estimation de I'erreur d’injection avecnotre propre modele a G variable

Nous déduisons, des résultats illustrés dans ldsalax 4.1 et 4.2, que notre modele est
capable d’estimer I'erreur due a I'injection de ijes avec des précisions meilleures que 2%.
Le paramétrage de nos simulations a été décisif pobtention de bons résultats : nous
avons utilisé la simulatiomransientde Eldo avec I'option de calcul basée sur le jpmde
conservation de la charge électrique qui est imgtispble a I'estimation d’effets liés au
mouvement des quantités de charges. De plus, legeédes pas de calcul minimumg{}) et
maximum (Hhay) a été fait pour garantir un nombre de pointsisaifits pendant les fronts
descendants du signal d’horloge (phases ou a’ligadtion de charges) qui commande le
transistor. Egalement, le simulateur utilise unestante EPS pour définir son seuil de zéro
dans les calculs intermédiaires. Nous avons pitsdm® prendre ce seuil a son plus bas niveau
10°. Avec de telles conditions de simulation, la psmi du résultat devient suffisante.
D’autre part, I'utilisation de 4 types d’interrupis nous a permis de bien isoler le phénoméne
que nous étudions du reste des effets liés a liifapgon du transistor MOS. Typiquement,
I'interrupteur résistif avec capacités de jonctiarété utilisé pour cela.
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En conclusion, le modéle que nous avons constatitseble et assez précis pour estimer
I'amplitude de I'erreur due & l'injection de chasgéans un transistor MOS. Dans la partie
suivante, nous l'utilisons pour évaluer I'impact Kajection de charges sur I'architecture
échantillonnée de réception radio.

D. Impact de l'injection de charges sur I'architectéahantillonnée

La figure 4.15 montre le schéma bloc de l'architextéchantillonnée : la structure est
entierement différentielle afin de réduire I'impatds non-linéarités d’ordre pair et du bruit.
L’injection de charges intervient uniqguement dars partie constituée de capacités
commutées : le mélangeur et les deux filtres reptés en bleu sur la figure 4.15.

Anti-
Mélangeur repliement IR

1
1 1 | 1 é
LNA | :.—/—: ! | ADC | |

—— Analogique temps-discret
Fig. 4.15 : Schéma synoptique de I'architecture éalmtillonnée de réception radio utilisée

L'objectif est de quantifier 'impact de I'erreurinjection sur les performances au niveau
« systeme » de la partie analogique temps-diseréacthitecture échantillonnée. Cette partie
contient les fonctions suivantes : le filtrage destion de canal, le filtrage anti-repliement et
le gain global de la chaine. Dans les paragraphigargs, nous allons détailler les études et
résultats obtenus sur ces fonctions.

1. Le filtre de sélection de canal

Le filtre de sélection de canal (IIR) de I'archite® échantillonnée a été décrit en détails au
paragraphe 1.D du chapitre 3. Nous savons quersdiém de transfert peut étre approximée
avec une grande précision par une fonction dadérdu ' ordre.

Pour quantifier 'impact de l'injection de chargaes la fonction de transfert du filtre IIR, le
circuit de la figure 4.16 a été simulé. Afin deuid le temps de simulation et se concentrer
sur la partie analogique temps-discret uniquenrents avons utilisé en entrée une source RF
idéale avec une impédance d’entrée de B0une impédance de sortie qui correspond a celle
du LNA de notre architecture (Fig. 4.16). La méthate simulation consiste a envoyer un
« peigne » de signaux sinusoidaux a I'entrée eatlailer ensuite le spectre de la tension sur
la capacité ¢r (Vir). La simulation transitoire de Eldo a été utilissgvie d'une FFT
(transformée de Fourier rapide) sur le vecteur taelgle sortie \k.

Le paramétrage de la FFT est trés important potenibune bonne précision de calcul
capable de détecter des erreurs de trés faiblebtadgs : le temps de simulationg(i,) est
choisi long pour avoir un assez petit pas de cadculle spectre de sortie ; la fréquence
d’échantillonnage de la FFT {fFcorrespond a la fréquence de fonctionnementltte fiR ;

les fréquences du « peigne » d’entrée doivent @ouwe largeur spectrale suffisante pour
voir la fréquence de coupure du filtre et son corgroent lointain ; Edoit étre un multiple

de toutes les fréquences des signaux d’entrée. ¢ay ces derniers sont choisis selon la
relation suivante : = F. + dF ou R représente la fréquence RF et bcart de chaque ton
par rapport a & Le bon choix de tous ces paramétres est indighémsa la bonne marche de
la simulation. Sur la figure 4.16, on trouve letadlé de tous les parametres.
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Fig. 4.16 : Circuit électrique de simulation pour 1étude du filtre de sélection de canal

Pour quantifier I'impact de linjection de chargssr le filtre de sélection de canal, nous
avons fait trois simulations successives : une kititmn avec des interrupteurs purement
résistifs donne le résultat le plus proche de laction de transfert théorique ; ensuite une
simulation avec notre modéle d’injection permenttdduire les effets liés aux injections des
charges du canal et du « Clock Feedthrough » ;deneiére simulation avec des transistors
permet de mieux comparer les résultats.

Les valeurs de capacitéggCet Gy sont respectivement 1pF et 0.1pF, ce qui crédtom iR

de fréquence de coupure 8MHz a 625MHz de fréquemee fonctionnement
(d’échantillonnage). La précision de nos simulaiest bien claire sur la figure 4.17 ou I'on
trace le spectre dans le cas de la simulation lagettansistors MOS :

deB = 8MHz
Bruit < -90dBc

Fig. 4.17 : Résultat de simulation du filtre de séktion de canal

Les résultats sont regroupés dans le tableau 4.3 :
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Interrupteur Idéal | Modele d’injection| MOS
Attr normalisée a 20MHz (dB) | 0.00 -0.16 -0.22
Att ;g hormalisée a fq4z (dB) 0.00 -0.1 -0.15

Tab. 4.3 : Impact de l'injection de charges sur Idiltre de sélection de canal IIR

Qualitativement, nous retrouvons sur les trois $tmns la méme forme de fonction de
transfert : pas de pics bizarres, pas d’ondulatiand’autres changements brusques.

La différence entre les résultats obtenus pourddate d’injection et I'interrupteur purement
résistif représente I'impact de l'injection de aips sur la fonction de transfert du filtre IR
de sélection de canal. Sur le tableau 4.3, onquait I'impact est faible : 0.2dB d’atténuation
en moins pour 9dB a 20MHz du signal utile et 0.EdB fréquence de coupure.

Nous avons re-simuler le circuit en changeant wamgent les amplitudes des signaux d’entrée
et les mémes résultats ont été retrouvés apresatisation. Nous pouvons déduire alors que
I'injection de charges n’est pas a la base d’effiets-linéaire considérables.

Une autre méthode de simulation permet de caltalfemction de transfert du filtre 1IR. Elle
consiste & envoyer une impulsion de Dirac (une Isipu de trés courte durée) en entrée. La
transformée de Fourier d’'une impulsion de Dirameta fonction unité, le spectre de sortie
correspond a la fonction de transfert du filtre.(Eq.1) :

t)=d(t)*hr(t) Sf)=H(f) Eqg.419
Malgré sa simplicité, cette méthode doit étre s@&#i avec précaution : notre travail [112
Mina] a montré qu’il faut remplir certaines condits pour que les résultats soient fiables. De

plus, elle ne permet pas de voir I'effet de I'ifjen des interrupteurs du mélangeur.

2. Le filtre anti-repliement

Le filtre anti-repliement de I'architecture échdlotinée doit atténuer les signaux « alias » qui
se trouvent aux fréquences# kFs. La capacité d’anti-repliement de ce filtre essarée par

la « profondeur » des zéros de la fonction sinudical (Sinc). Nous avons utilisé le circuit
de la figure 4.16 pour faire les simulations. Cétis, deux plans de fréquences doivent étre
définis : le « peigne » d’entrée qui représentesigsaux « alias » aux fréquences-H~ + Fs

+ dF, et le signal utile a la fréquence + dFjg. La méthode de simulation correspond a celle
du paragraphe précédent, I'objectif étant de gfiantimpact de I'injection de charges sur la
performance du filtre anti-repliement. Les résagl&ant regroupés dans le tableau 4.4 :

Interrupteur Idéal | Modele d’injection| MOS
Att sinc Normalisée a 500kHz (dB)| 0.00 -0.3 -0.56
Tab. 4.4 : Impact de l'injection de charges sur Idiltre anti-repliement

Le spectre de sortie obtenu dans les trois cased’ipteurs est correct d’un point de vue
qualitatif, le niveau de bruit est inférieure a GdBc. Sur le tableau 4.4, on voit bien que
I'impact de l'injection de charges sur la profondee la fonction sinus cardinal dans une
bande de largeur 500kHz est quasiment négligedhte.effet, on perd 0.3dB sur une
atténuation initiale qui est de 60dB environ.

3. Le gain global de la chaine

Le gain global de l'architecture échantillonnéeté @é&fini au paragraphe I.E. du chapitre 3.
Théoriqguement, il correspond au gain de la fonctientransfert globale de I'architecture
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échantillonnée a la fréquence zéro. Or pratiquenterdanal utile se trouve dans une bande
[0, B] ou B désigne la moitié de la bande RF ufdechitecture ZIF) et le gain n’'est pas
uniforme sur toute cette bande. Il diminue quand’approche de B a cause des atténuations
des filtres IIR et anti-repliement. Pour quantifiergain effectif du signal il faut intégrer la
fonction de transfert globale sur toute la bande]0Or, dans le cadre de I'exemple que nous
avons pris, la fréquence de coupure du filtre IlIRutv 10MHz et la fréquence
d’échantillonnage vaut 640MHz. Dans ces conditifqms correspondent a la réalisation de
notre récepteur au chapitre 5), I'atténuation cémules deux filtres & 200kHz est inférieure a
0.05dB, ce qui est tout a fait négligeable. Afinquentifier I'impact de l'injection sur le gain
global de I'architecture échantillonnée, nous av&inaulé le circuit de la figure 4.16 avec un
signal d’entrée de fréquence 200kHz. Pour caldalgrin nous utilisons I'équation Eq. 4.12 :

Vir (200kHz) Vir

G =20 logg ————F—=—— -10"log,p ———— (Eq.412
dBVrms/ dBm O10 \/E 910 8 50 10_3 ( q )

le facteur 8 vient du produit 4x2 qui corresponié &nsion effective qui arrive sur I'entrée
adaptée 50 du LNA (la moitié de la source).

La méthode de simulation est toujours la mémerdesltats sont regroupés dans le tableau
4.5 :

Interrupteur Idéal | Modeéle d’injection| MOS
Gain normalisée (dB) | 0.00 -0.12 -0.25

Tab. 4.5 : Impact de l'injection de charges sur Igain global de 'architecture

Le gain de l'architecture échantillonnée est lussafaiblement impacté par I'erreur due a
I'injection de charges. Sur le tableau 4.5, on adB. en moins pour un gain de
38dBVrms/dBm.

4. La non-linéarité due a l'injection de charges

Lors de la conception d’'une architecture de réoeptadio, il est important d’évaluer sa
performance de linéarité. Le S&H est le circuit stitntif de base de larchitecture
échantillonnée, sa non-linéarité intrinseque domme image de la non-linéarité du systéme
entier. Au paragraphe 1.B.2, nous avons expliqué berreur d’injection est elle-méme
sources de non-linéarité. Nous essayons dans gatte, de quantifier cet aspect par une
simulation : elle consiste a envoyer deux tonseatiée d'un S&H différentiel dont la
fréquence d'échantillonnage a été choisie asseZ&lpour masquer les harmoniques qui
apparaissent dans le spectre de sortie & cau&gpdeation d’échantillonnage elle-méme. Les
fréquences, les amplitudes ainsi que le mode comontaté fixés aux valeurs suivantes :

V... =30(mV
V, =V, =100mV (Eq. 413
F, =8MHz et F, =10MHz

Nous avons ensuite calculé une FFT avec une frégud'@chantillonnage de 120MHz et un
pas de 200kHz pour avoir une bonne précision.

La figure 4.18 montre le résultat obtenu sur undistor de la technologie CMOS 90nm, de
dimensions L = 0.1m et W = 10m et une capacité Qle valeur 1pF.

95



Etude des architectures échantillonnées de récegtio en technologies CMOS submicroniques avanedtayan MINA

Vou[:'ZOdBVp
IMD3 = 81.9dB
Bruit -200dBc

Fig. 4.18 : Non-linéarité d’ordre 3 due a l'injecton de charges dans un S&H

Nous avons obtenu un niveau de distorsion d’intelutedion d’ordre 3 de I'ordre de 82dB
pour un niveau de sortie de -20dBYtréte). A partir de cela nous déduisons le point
d’interception d’ordre 3 en sortie QGiBV, :

OIP,dBV, =V +

Vout' IMB
—— (Eq. 414
5 (Eq. 414

OIP,dBV,, = IIP,dBV,, = +21dBV,

Ce résultat a été simulé et calculé a 40gmy de dynamique. A plus faibles amplitudes
d’entrée, nous avons remarqué que la linéarité &iane.

Pour savoir quelle est I'évolution de cette nordirité en fonction de la technologie CMOS,
nous avons réalisé la méme simulation en utilished transistors des technologies 65 et
45nm. Les résultats obtenus sont regroupés ddablé&au 4.6 :

Technologie (nm) 90 65 45
IMD3 (dB) 81.9 80.5 78.2
Vout (ABVp) -20 -20 -20
OIP; (dBV)) +20.95| +20.25| +19.1

Tab. 4.6 : Evolution de la non-linéarité due a l'ifection de charges

Nous pensons que cette non-linéarité provientfaisade I'erreur d’injection qui déforme le
signal en sortie par des pics instantanés et dmtulation de la résistance du transistor par la
tension d’entrée. La séparation des deux contohatiest un peu difficile car un S&H doit
fonctionner sur toute la plage d’amplitude des aignd’entrée. De plus, il est difficile de
relier cette grandeur a I'échelle de la chaineédeption qui est constituée de la composition
de plusieurs S&H et d’autres blocs. Cependanttiffegion de cette grandeur nous permet de
voir la non-linéarité intrinséque de fonctionnemelat notre architecture de réception en
fonction de la dynamique du signal d’entrée etadieethnologie CMOS.
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E. Evolution de I'injection de charges en fonctionlaéechnologie

Dans ce paragraphe, nous nous proposons d'étudiardtion de l'erreur d’injection en
fonction de la technologie CMOS. La définition denlotion de portabilité a été introduite au
chapitre 1. Ici, nous cherchons a savoir quel ‘@spact de l'injection de charges sur le
portage d’'un récepteur radio basé sur I'architecéohantillonnée.

A partir de I'équation Eq. 4.4, nous utilisons wmgression approchée de la fonction erf(x)
pour simplifier I'expression mathématique de Il'emed’injection (Eqg. 4.15). Nous
considérons le cas d’'un S&H a transistor NMOS fiametant & des vitesses de commutation
assez rapides (technologies CMOS avancées) :

1 si x>>1
erf (x)» 2x X 2 Sy <<1 (Eq. 415)
Vp
C
C:OV+ o 3
b(V -V, -V C
Vig = - TZ . (Vpp - Vi - Vi )- ( DD6UCmL 1) i CoLv (V, +V;)

L’évolution de la technologie CMOS conduit en géhéx une diminution de I'épaisseur
d’oxyde (tx), de la longueur de canal (L), de la tension dialitation (\4p) et de la tension
de seuil (M). Toutes ces tendances ont un impact sur I'emi@njection que nous pouvons
guantifier a I'aide de I'équation Eq. 4.15.

En général, le dimensionnement des interrupteurS M8 régie par deux tendances : imposer
la longueur minimum (ki) et diminuer la largeur (W) au maximum pour réddimjection

de charges et les capacités parasites. Cependamudr W fait augmenter la résistance a
I'état ON du transistor (R), ce qui crée des problémes d’établissements diéitlons dans

le S&H. Il existe donc un compromis et par conséque taille optimale (W) qui garanti
une diminution de l'erreur d’injection sans dégtéamta des constantes de temps dans le
circuit. D’autre part, la réduction de la tensidalidnentation se fait & un rythme supérieur a
celui de la tension de seuil, ce qui fait augmelatd®,, a taille constante (W/L constante). En
conclusion, la tendance enyk réduit I'injection due aux charges du canal etnperde
compenser 'augmentation dgRlue a la baisse depy. La réduction de W reste limitée a
cause des problemes de constantes de temps dut gtcoe permet pas de gagner sur
I'injection due aux charges du canal ni celles daas« Clockfeedthrough ». On a donc
tendance a dire que la réduction des dimensionsrahsistor ne permet que de baisser
légérement I'erreur d'injection.

D’autre part, diminuer la capacité d’échantilloned@ permet de réduire la taille globale du
circuit mais, augmentera (Eq. 4.15) l'erreur d’'oijen et le bruit thermique associé a
I'échantillonnage (kT/C). Or, ce raisonnement siggpque la capacité parasite a I'entrée du
S&H soit beaucoup plus faible que,Ginon linjection des charges se fait en majoété
I'entrée, ce qui réduit indirectement I'erreur diéchantillon utile [L05 Wegmann]. Ainsi,
réduire la taille des capacités d’échantillonnagarmagner en surface ne fait qu’amplifier
I'erreur d’injection.

La baisse continue des tensions d’alimentationesta@pacités parasites des transistors font
que les circuits numériques sont capables de gém&e horloges a front montants et
descendants de plus en plus raides. Cette augimoentigs vitesses de commutation (U)
réduit I'erreur d’injection (Eq. 4.15).
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Nous savons que dans les technologies CMOS avatieégseur de la fuite de grille ne
permet plus de continuer a réduire les épaisseoxgak (Tox), ce qui réduit le facteur (Eq.
4.15) et par conséquent l'erreur d'injection. Despldes études récentes [113 Decoutere]
montrent que le changement de matériaux sur I'oxgdeit la mobilité des porteurs ce qui
diminue davantage le facteuet contribue encore plus a la réduction de I'ercBimjection.

Pour mieux évaluer I'évolution de l'injection deatljes en fonction de la technologie CMOS,
nous avons dimensionnée un S&H « single-ended tsoentechnologies différentes : 90, 65
et 45nm. Le but est de faire un portage de ce itideubase et voir comment évolue I'erreur
d’injection. Le portage du circuit est assez singildoit respecter les contraintes suivantes :

Garder un bruit thermique (kT/C) constant d’unéntextogie a une autre

Garder un temps d’établissement{R ) constant d’'une technologie a une autre
Diminuer les temps de commutation des signaux tbiger

Diminuer les dynamiques du signal d’entrée et lesl@s communs

Nous avons réalisé le portage en respectant leditmors précédentes, ce qui nous donne une
base de comparaison solide entre les résultatableau 4.7 résume le portage du S&H :

Technologie (nm) 90 65 45

Voo (V) 1.2 1.2 1.1

Mode commun (mV) 300 | 250 | 200
Dynamique (mVpp) 400 | 300 | 200

Temps de descente (ps) 40 30 20
Longueur du transistor ( m) | 0.1 | 0.06| 0.04

Tab. 4.7 : Dimensionnement du S&H en 90, 65 et 45nm

Sur la figure 4.19 nous représentons les résuitatesnus pour plusieurs valeurs du temps de
commutation et amplitudes du signal d’entrée.
Vinj en fonction de Vs Vinj en fonction de td

Fig. 4.19 : L’erreur d’injection du S&H en 90, 65 & 45nm

Quelle que soit la technologie CMOS utilisée (06 45nm), la capacité d’échantillonnage
est gardée constante a 1pF et la résistance a4'@4al » du transistor reste aux alentours de
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50 . Ainsi, le temps d’établissement est relativemfaitile (50ps), ce qui nous permet de
faire fonctionner ce S&H a des fréquences d’échantiage de 100MHz facilement.
L'analyse des courbes représentées sur la figur@ shontre clairement une réduction de
I'erreur d’injection en fonction de la technologiglle passe de 4.4 a 2.9mV (soit 35% en
moins) a amplitude constante du signal d’entréa sfmps de commutation nominale pour
chaque nceud technologique (Tab. 4.7). D’autre parteur d’injection passe de 4 a 3mV
(soit - 35%) a temps de commutation constant eb@itude d’entrée réduite (Tab. 4.7).

En conclusion, le portage du S&H montre une |égérenution de I'erreur d’injection.

F. Conclusion

Le probleme de I'injection de charges a été étadiélétails, son importance dans les circuits
échantillonnés a été mise en évidence et les snkitlie compensation les plus répandues ont
été présentées. De plus, nous avons construit pobre modéle d’évaluation de I'erreur
d’injection, son utilité dans le cadre de ce trhdai thése ainsi que sa différence par rapport
aux modeles les plus connus en littérature onnétdtrées.

Notre étude a porté également sur I'évolution dardur d’injection en fonction de la
technologie CMOS. Nos conclusions montrent queeaslla tendance a diminuer l[égérement
guand on passe d’'un nceud technologique au ncewghsuiv

En utilisant notre modéle, nous avons étudié liotpde l'erreur d’injection sur les
performances au niveau « systeme » de l'architeadghantillonnée de réception radies
résultats ont montré que le gain, le filtre de c#®& de canal et le filtre anti-repliement
restent faiblement impactés. Le filtre IR est,sdoute, le plus touché avec 0.2dB de filtrage
en moins sur environ 9dB de filtrage théorique.dles, les spectres de sortie n’ont montré
aucune non-linéarité considérable due a I'injectlercharges.

[l. Effet des capacités parasites

A. Les objectifs

Les capacités parasites sont un élément importamt lekffet peut affecter les performances

des circuits CMOS. Nous avons détaillé au paragrddd du chapitre 2 tous les éléments
capacitifs du transistor MOS (Fig. 2.24). Dansegiartie, nous allons nous concentrer sur
I'impact des capacités parasites sur les perforemac niveau « systeme » de l'architecture
échantillonnée. Notre étude se concentrera suattepanalogique temps-discret qui réalise
les fonctions suivantes : le filtrage analogiqueséiection de canal (IIR), I'’échantillonnage, le

filtrage anti-repliement (AA) et une partie du gajtobal de la chaine. Cette étude nous
permettra de suivre I'évolution des performancetdiorale I'architecture échantillonnée en

fonction de la technologie CMOS. En résumé, lesdliff de cette partie sont :

Quantifier l'impact des capacités parasites sur feactions «systéme » de
I'architecture échantillonnée.

Suivre I'évolution des performances radio de I'@etture échantillonnée en fonction
de la technologie CMOS.

B. Les capacités parasites de I'architecture échantiée

Nous représentons sur la figure 4.20 un schéma ddotarchitecture échantillonnée avec
toutes les capacités parasites que nous pouvouosetra@ans le systéme. Le principe de
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fonctionnement de cette chaine a été décrit enlgl@tachapitre 3. Nous nous contentons ici,
par souci de simplicité, de ne pas montrer expligént I'entrelacement de la structure (Fig.
3.11) qui est indispensable au bon fonctionnemenitadchitecture. La chaine de réception
étudiée est entierement différentielle : la tenskRif a I'entrée du LNA est amplifiée et
convertie en courant, ensuite des capacités dmtiaiassurent un couplage haute-fréquence
entre le LNA et le mélangeur. Le signal en sortiemilangeur est un signal basse fréquence
qui a été mélangé par un signal carré ayant la mi@éurience que celle de la porteuse
(architecture ZIF).

— Hu
— Hu
— H

— H
— H

N\ ,

YT
THH

/

T Csig

EEE

J'C
T I

i+
-||—||—
nH

Parasites

-||—||—
1 —

Fig. 4.20 : Schéma bloc de I'architecture échantdhnée avec les capacités parasites

Origine des parasitesDans un circuit intégré, les capacités parasites des origines
multiples et sont de ce fait difficiles a contrél&n microélectronique, les concepteurs de
circuits ont souvent recours a diverses simulat@iagtraction qui leur permettent d’estimer
les capacités parasites et de prendre en compteripact dés la phase de conception.

Nous citons une liste non-exhaustive de sourcgmdssites dans un circuit intégre :

Les parasites des transistonsrincipalement les capacités des jonctions duSyiles
capacités de recouvrement et les capacités latévale fringe ».

Les parasites de I'implémentation physique de déggmaaitiles: souvent ce sont des
capacités entre les différents niveaux de métadtdaant la capacité et la masse.

Les parasites liés au routage sur le dessin deuaasgouvent ce sont des capacités
de couplage entre les lignes.

Nous avons représenté sur la figure 4.20 (en rotmeps les capacités parasites de notre
systeme : la capacité de sortie du LNANG qui représente la partie imaginaire de son
impédance de sortie, elle est différentielle efgseedeux voies P et N ; la capacité parasite
différentielle a la sortie du LNA (gne1) ; les capacités parasites des capacités de Hiaiso
(Cpa), elles sont «single-ended » entre chaque cbtia enasse ; la capacité parasite
différentielle avant le mélangeur ife2) ; les capacités des jonctions drain et source des
transistors du meélangeur j(fiangey). €lles sont «single-ended » ;la capacité p@rasi
différentielle a la sortie du mélangeurigges) ; la capacité parasite degJ(C, ir) ; la capacité
parasite différentielle entre les voies avagy (Cignes) ; les capacités « single-ended » de
jonctions des transistors j(§) qui permettent de réaliser I'entrelacement desiplurs Gig
avec la méme fx (Fig. 3.11) ; la capacité parasite dg,(Cp sig)-

D’aprés la figure 4.20, on voit bien que la struetest chargée par beaucoup de capacités
parasites dont les effets ne sont pas encore coDauns le paragraphe suivant, nous allons
montrer l'impact de toutes ces capacités parasitesles performances de l'architecture
échantillonnée de réception radio.
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C. Impact des capacités parasites sur I'architectchargillonnée

1. Modélisation

Avant d'étudier I'impact des capacités parasiteprésentées sur la figure 4.20, il est
intéressant de regrouper les composantes qui sonpagallele. Apres avoir fait ce
regroupement, nous trouvons la structure éleddriqle la figure 4.21 avec trois
composantes seulement : la capacité parasite tptélenélangeur (, la capacité parasite
totale post-mélangeur {et la capacité parasite de la capacité utilg(Cs).

Ci— /N + C, +CIIR +C3 T Csig

Fig. 4.21 : Les trois composantes parasites de l@mitecture échantillonnée

C, est la capacité équivalente de toute la strugitéenélangeur, elle vaut :

C C. C
Ci= Cina *Cigna t ;ar A hazlson + ;ar +Cigne2 * Cjmelangeur  (EQ- 4.16)

Nous remarquons d'apres Eq.4.16 quee€t la composante qui a la plus grande amplitude
parmi les trois composantes parasites identifiaetasstructure de I'architecture.

2. Origine du probléme

Pour comprendre comment les capacités parasitessesgi sur la fonctionnalité de
I'architecture échantillonnée, nous représentomdasfigure 4.22 les deux états du systeme
pendant la commutation du mélangeur :

+ C1+ VlA VoutA +C2 +C”R+C3 +C5ig

C1+ Vl’ VOutv + C, +C”R + Cs J: C

Fig. 4.22 : Les deux états du systéme pendant lanamutation du mélangeur

Cdd

sig

On remarque que la tension aux bornes de la cépparasite €change de signe a chaque
fois que les transistors du mélangeur passent élat a un autre. Par conséquent, la
multiplication du signal RF avec I'horloge du mé&enr se fait avec une redistribution de
charge entre les états. A chaque redistributioncldarges, l'information est partagée a
nouveau entre les différents éléments capacitila g@&ucture [¢, G, Cir, Cs, Gsig-

Au paragraphe |.C du chapitre 3, nous avons étatdirelation de proportionnalité entre la
fréquence porteuse et la fréquence d’échantilloar{&g. 4.17) qui garantit la conversion du
signal RF autour de la fréquence zéro :
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F=N"F (Eq. 417)

Le partage de charges pendant la commutation dangeélr est proportionnel a N et est une
conséquence directe de la présence de la capac#site pré-mélangeur;Cela représente
une perte d’'informations donc de gain et est sudepde modifier les fonctions de filtrage
de l'architecture échantillonnée. D’autre pariz Giugmente de Cet Gj; de G, ce qui
modifie le rapport entre les capacités utiles éduit donc une erreur supplémentaire au
niveau de la fonction de transfert du filtre IIR.

Qualitativement, les trois composantes parasitegcjgpeent a la modification de la fonction de
transfert globale du systeme. Cependant, I'impactCl est plus conséquent a cause de
I'inversion de polarité qui intervient a ses borfms de la commutation du mélangeur. Dans
le paragraphe suivant, nous allons quantifier lactpde chacune de ces composantes sur
I'architecture échantillonnée.

3. Calcul de la fonction de transfert globale en famctes capacités parasites

Nous nous proposons de calculer mathématiquemefdnietion de transfert globale du
systeme. Nous allons faire le calcul en supposant M (Fig. 4.23), notre supposition

n'affectant pas la généralité du calcul.

Fig. 4.23 : Les huit états du systéme pendant unerfétre d’intégration

Fenétre d’intégration

A l'intérieur d’'une période d’échantillonnage, leéélangeur fait 8 commutations donnant lieu
a 8 états différents. A chaque passage d'un étatautre, nous pouvons appliquer le principe
de conservation de la charge électrique dans térsgsisolé {LNA, G, C;, Cir, Cs, Gsigh

Entre une période d'échantillonnage et la suivalatecapacité ¢z continue a intégrer le
signal d’entrée, ce qui crée notre filtre de séectle canal (paragraphe I.D du chapitre 3).
Cela se traduit par la conservation de la chargetr@jue entre les états 8 et 7 représentés sur
la figure 4.23 :

Q(n- 7)+[C; - C;- Cr]V(n- 8)=C,V(n- 7) (Eq.418)

Q(n) représente la quantité de charges fournidepBNA a I'instant n et V(n) la valeur de la
tension sur la capacit§,&en sortie du systéme )/ sur Fig. 4.22).

A l'intérieur de la fenétre d'intégration, les se@mmutations suivantes peuvent se traduire,
toujours en utilisant la conservation de la chatlgetrique, par I'équation générique :

Qk)+(C;- C,- Cyr - C3- Cgg) V(K- ) =C,V(k) ki [(n-6),...,n] (Eq.419
En posant :
Ciot =C1 +C, +C3+Cyg +Cyq
aCiy =C-C,-Cr-C3-C
bCiot =C;- Co- Cr

sig (Eq -420)
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nous démontrons en annexe Il que la fonction aesfert globale du systeme (la quantité de
charges en sortie sur la quantité de charges unteogdar le LNA) prend la forme suivante :

1- a®z8 b-a j2p
H z)= x avecz=e 2 (Eq.42)
globale( ) 1- az'l 1- a7bz_8
AA IIR

L’équation Eq. 4.21 nous montre que les trois cosaptes ¢ C; et G agissent, a travers les
coefficients et , sur les filtres anti-repliement¥{terme) et sélection de canaf'(@rme).

Cas particulier

Dans le cas idéal ou toutes les composantes prasitt nulles, nous avons :

C
a=-leth=-—""R —=.p (Eq.422
Cir +Cag i (Eq )
Par conséquent :
1-z8 1-b
H z)= x IR __ avecO<b,z <1 (Eq.423
globale( ) 1+Z'1 1- b||R Z'8 IR

AA IR

On retrouve la cohérence entre I'équation Eq. 8Bge 4.23 avec la transformation suivante :

T -8
j2pt > j2pf 4T j2pfT,
2 :e'Jp C:e']p S:Z'l

L’équation Eq. 4.23 représente le filtre globaldhigue de notre architecture, composé du
filtre AA et du filtre 1IR. Notons que dans notrppoche, Hopae €St une fonction normalisée
donc de gain unitaire : sif 0,z 1 etHjopae 1.

Cas général

L’équation Eq. 4.21 s’étend directement au cas i@éngn fonction de N, rapport de la
fréquence porteuse a la fréquence d’échantillonnage

1- a®Nz N b- a
H z)= x (Eq.4249)
globale( ) 1- az_l 1- aZN_le_ 2N
AA IR

Afin de vérifier notre approche, nous avons tradgdhadz)| dans le cas idéal oy € G, = G3

= 0 et dans les 3 cas ou une seule composantdtparsisactivée a la fois. Le but est d'isoler
I'effet de chacune et de quantifier son impactladonction de transfert globale. Les résultats
sont représentés sur la figure 4.24 :
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| Idéal
77777777 | c, o0 |
| C: 0
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, PR Cs 0 |4
m o T — |
o) | | | R
g -
© | |
o)) {F !
g o
2 25 3

Fréquence normalisée par rapport aFs
Fig. 4.24 : La fonction de transfert globale idéalet avec parasites du systéeme

Les valeurs des capacitésrCet Gig ont été choisi de fagon a obtenir un filtre IR de
fréquence de coupure (i) de 5MHz. De méme, aux capacités parasites oratétbuées
des valeurs assez fréquentes en conception RF adbgique et assez cohérentes avec
I'application de réception radio :

Cir = 18%F , Cy, = OJpF , C; =50fF, C, =100F , C;=02" Cy, (Eq.429

sig
La courbe rouge sur la figure 4.24, qui corresp@nd; 0, montre une dégradation
considérable de la fonction de transfert globaldadstructure : la profondeur des zéros du
filtre anti-repliement est de quelques dB seulenadmts que la courbe idéale en bleu atteint
des niveaux supérieurs a 80 dB ; la fréquence dpuwe du filtre IIR est d’environ 44 MHz
comparée au 5MHz définie initialement.

Les effets de get G, représentés respectivement par les courbes etaiose sont faibles par
rapport a celui de £C le filtre anti-repliement est quasiment intacte filtre IIR est affecté

par un décalage de quelques centaines de kHz ftéqgaence de coupure vers le bas (resp.
versle haut) a£ O (resp.ag 0).

Bien que statique, ce décalage est mauvais pquretasion du filtrage canal d’'une chaine de
réception radio. Cependant, il peut étre compeasé&glibration des capacitésf[C+ C] et

[Csig + Cg] suivie d'une reconfigurabilité de & grace a un banc capacitif commuté.
Cependant, l'effet de £ne peut étre corrigé par calibration puisqu’il digt & une
redistribution de charges dans la structure, efiéducun concepteur ne pourra controler (elle
dépend de l'amplitude du signal d’entrée). Nousnaveégalement calculé, en utilisant
I'équation Eq. 4.21, le gain deygbbadz) dans le cas ou;,CO0 : nous avons trouvé une perte de
gain de 20dB environ par rapport au cas idéal.

Maintenant que nous avons compris I'impact reldgifchacune des composantes parasites sur
la performance de notre architecture de réceptamtior nous allons nous concentré sur
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I'impact de G sur chacun des filtres a part. Les simulations MAB sont basées sur
I'équation Eq. 4.21 et les résultats sont repré&sesir les figures 4.25 et 4.26 :
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Fig. 4.25 : Le filtre anti-repliement dans le casdéal et avec parasites

la

Egalement,

0-3

1
Fréquence normalisée par rapport a Fs
Fig. 4.26 : Le filtre IIR de sélection de canal dasile cas idéal et avecC 0
D’aprés Fig. 4.25, une capacité parasited€ 50fF peut détruire quasi-totalement (40dB en
10¢

moins) la capacité d’anti-repliement de I'architeget échantillonnée.
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comparaison entre les deux courbes de la figur@ #@ntre que la fréquence de coupure du
filtre 1IR est largement décalée ce qui réduit dgB environ I'atténuation d’'un canal
adjacent se trouvant & 40MHz du signal.

En conclusion, seule;G un effet important sur les performances de reysteme, les effets
des autres capacités peuvent étre facilement caépePRour le cas considéré (Eq. 4.25), C
dégrade de 40dB le filtrage anti-repliement, deBR@xgain globale de la chaine et de 15dB
le filtrage de sélection de canal. Une correctierf’efffet de G est donc indispensable au bon
fonctionnement de I'architecture échantillonnéen®de paragraphe suivant, nous allons
montrer la solution que nous avons adoptée pouigeod’effet des capacités parasites.

D. Correction de I'effet des capacités parasites

1. Présentation de la solution

Nous avons vu que la principale dégradation deopadnce vient de la composante parasite
pré-mélangeur. La dégradation est due, qualitatregna l'inversion de polarité aux bornes
de G a chague commutation du mélangeur, créant airesrenlistribution de charge nuisible
aux fonctions de gain et de filtrage de notre aechire.

Nous proposons une solution (propriété de STM/S&sBon) et développée au sein de notre
équipe) qui permet de remédier a ce probleme ensamt une différence de potentiels fixe
aux bornes de {pendant les phases critiques ou les redistribsitiencharges ont lieu.

Le schéma de la figure 4.27 (cas ou N = 4) dét&lleircuit qui réalise cette correction de
parasites. Par souci de simplicité, nous n'avopsésenté que la composante €n effet,
une boucle de contre-réaction assure une recopienden de la partie bande de basgr{C
Csigt vers la partie RF {G}. Cette recopie se fait a travers le mélangeumggiange le signal
en bande de base et le présente a la partie RIF.f&o& une recopie quasi-parfaite de la
structure différentielle, nous avons implémenté xdewiveurs de tension grace a des
amplificateurs opérationnels rebouclés en entréecAine structure a base d’amplificateurs
rebouclés, nous pouvons avoir une erreur inféri@u@el% ce qui augmente la précision de
notre systéme de recopie et garantit une meilleomection.

1
5
G,J c, _I. \ Mélangeur
_l_
I.T_I
\g

[ -
~ 1

A Suiveur \ Cr3 sig
5 1

Fig. 4.27 : Correction de I'effet des capacités pasites par une boucle de contre-réaction

Fenétre d'intégration

le N
l€ >

1l
O

Pendant les phases de numéros impairs (diagramméa digure 4.27), l'intégration du
courant se fait normalement a travers le mélangeules capacités utileg&cet Gig. Pendant

les phases de numéros pairs, l'intégration s’ae€tes deux suiveurs assurent une différence
de potentiels (ddp) constante, égale a la tensiarbarnes de Ca la fin de la derniére phase
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d’intégration. A la prochaine phase d’intégratiaucune redistribution de charges n’a lieu
puisque toutes les capacités de la structure s@msiment a la méme ddp.

2. Calcul de la fonction de transfert corrigée

Dans ce paragraphe, nous nous proposons de calaufenction de transfert globale du
nouveau systéme afin de quantifier I'efficacité detre solution de correction. Nous
supposons N =4 (Fig. 4.28), notre suppositi@ifacttant pas la généralité du calcul.

Fenétre d'intégration

L1z ds] [s] [l 01
8 6

4 2 0

Fig. 4.28 : Les huit états du systéme avec correati pendant une fenétre d’'intégration

Pour les états de numéros pairs (Fig. 4.28), leactitRF ne passe pas a travers le mélangeur
de la voie d'intégration et la tension aux bornesGl est maintenue par les suiveurs (Fig.
4.29). Pendant ces phases, nous ne pouvons plliguspde principe de conservation de la
charge électrique dans le systétme {LNAi G, GCir, GC;, GCsig car des charges
supplémentaires sont fournies par les suiveursedsidn afin de fixer les potentiels aux
bornes de € Le raisonnement se fait donc a tension cons&tmeus pouvons écrire :

V(k)=V(k-1)

v, (k) =av (k)

est le coefficient de suivi, il dépend du gain leoucle ouverte des amplificateurs
opérationnels utilisés et représente I'imperfeciemotre correction (0 << 1).

ILLJ_LC

pourkl [n- 8,...,n] (Eq.426)

\Y

Fom . e T

Fig. 4.29 : Phase de correction de |'effet parasitde C,

Pour les états de numéros impairs (Fig. 4.28)oleant RF passe a travers le mélangeur pour
charger les capacités utilesrGet Gig (Fig. 4.30) et les suiveurs de tension sont déeciés
du systeme. Ici, le principe de conservation dehkrge électrique peut étre appliqué.

Fig. 4.30 : Phase d’intégration du courant
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Entre une période d’échantillonnage et la suivalatezapacité (x continue a intégrer le
signal d’entrée, ce qui crée le filtre de sélectiercanal. Cela se traduit par la conservation de
la charge électrique entre les états 8 et 7 représesur la figure 4.28 :

Q(n- 7)+[dC, +C, +Cg[V(n- 8)=C,,V(n- 7) (Eq.427)

Q(n) représente la quantité de charges fournidepNA a I'instant n et V(n) la valeur de la
tension sur la capacit§,&en sortie du systeme (V sur Fig. 4.30).

A l'intérieur de la fenétre d'intégration, les se@mmutations suivantes peuvent se traduire,
toujours en utilisant la conservation de la chatlgetrique, par I'équation générique :

Q(k)+(dC, +C, +Cyg +C3+Cqg)V(k- 1) =C,V(k) kT [(n-7),...(n-1)] (Eq.429
En posant :
Ciot =C1+C, +C3+Cg +Cg4
aCyy =dC +C, +Cyg +C5+C
bCiy =dC; +C, +Cyr

so (EQ.429)

nous démontrons en annexe lll que la fonction aesfert globale du systeme (la quantité de
charges en sortie sur la quantité de charges uiteodar le LNA) prend la forme suivante :

T

1- a%z® a-b j2p-¢
H Z)= - avecz=e 2 430
global( ) 1- az'2 1- a3b2_8 (Eq )
AA IR

L’équation Eqg. 4.30 montre que si la correctiorshigas parfaite €1) les capacités parasites
agissent toujours sur les filtres de IIR et AA, snaitravers de nouveaux coefficientst .

Cas particulier 1
Dans les cas idéal ou la recopie de tension efgifganous avons :

(C,+C,+Cir)

a=letb= (Eq.43)
(C,+Cy+Cr)+ (Cs +Cyig
H(z)=l_ 2, 1-b avecO<b<1 (Eq.432)
1-z72 1-bz'®

L’équation Eg. 4.32 montre qu’en cas de recopial&da solution corrige I'effet de;Gur le
filtre anti-repliement, mais le filtre [IR est tawjrs touché par &t G (Eq. 4.31).

Cas particulier 2

Dans le cas idéal ou toutes les capacités parasitésiulles, nous avons :
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C
azletbh=—"R ___—p Eq.43
Cim +Csig r (EQ.433

Par conséquent :
1- Z-8 1_ b”R

H z)= X
globale( ) 1- 2_2 1- b||R 2_8

avecO<b,r <1 (Eq.4349)

On retrouve la cohérence entre Eq. 3.8 et Eq. @84 la transformation suivante :
-8

j2pt 1
Jept=5 — o 120F AT, _ 20T _ -1

z8=

L’équation Eq. 4.34 représente le filtre globaldhigue de notre architecture, composé du
filtre AA et du filtre 1IR. Notons que dans notrpmoche, Hopae €St une fonction normalisée
donc de gain unitaire : sif 0,z 1 et Hjopae 1.

Cas général

L’équation Eq. 4.30 s’étend directement au cas i@éngn fonction de N, rapport de la
fréquence porteuse a la fréquence d’échantillonnage

1- aNz N a-b
H z)= x (Eq.435
globale( ) 1- az.z 1- aN-le-zN

Afin de vérifier notre approche, nous avons tradgo.hadz)| dans le cas idéal ou£C,=C3=0
et dans le cas ou;C 0 pour plusieurs valeurs de nous cherchons a quantifier I'efficacité
de notre méthode de correction. Les résultatsibostirés sur les figures 4.31, 4.32 et 4.33 :

Hglobale dB

Fréguence normalisée par rapport a Fs

Fig. 4.31 : Impact du coefficient sur la correction des effets parasites
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1.004 1.006 1.008

1.002

1

0.996 0.998
uence normalisée par rapport a Fs

0992 0.9%4
Fréq

: Impact du coefficient sur la correction des effets parasites sur le file AA

Fig. 4.32

Les valeurs de choisies sont 0.99 et 0.9, elles correspondeft @110% d’erreur sur la
recopie de tension. Au niveau « circuit », ceswaeorrespondent a des amplificateurs

opéra

tionnels de 40 et 20dB de gains en bouclertug@nnexe V).

ntaFs

guence normalisée par rappo

Fré

: Impact du coefficient sur la correction des effets parasites sur le file IIR

Fig. 4.33

Nos simulations actuelles servent donc de basepéeification de ce bloc dans le cadre d’'un

dimensionnement d’'une chaine de réception basdarthitecture échantillonnée.
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La figure 4.31 montre que la fonction de transfgdbale est quasiment intacte avec une
correction a = 0.99. Cette tendance est confirmée par les esullb résultats sur les figures
4.32 et 4.33 : en effet, lafg du filtre IIR est décalée de 45kHz seulement (autte 5SMHz)

et I'atténuation du filtre AA dans une bande deld@est de 0.7dB seulement au-dessous de
la valeur théorique (Eq. 3.6) soit un gain de 4pdBrapport aux résultats précédents.

Les courbes de résultats avec une correction §c0®bes noires) donnent une idée de la
robustesse de notre correction : lgyé du filtre IR est décalée de 1.7MHz et I'attétiom

du filtre AA est 12dB au-dessous de sa valeur thaer

Les mémes conditions de simulations ont été udifisour le gain. Les résultats sont
regroupés dans le tableau 4.8 :

1] 099| 0.9
Gain(dB) | 0| 0.4 3
Tab. 4.8 : Impact du coefficient sur la correction des effets parasites sur le gain

En conclusion, notre méthode de correction dedteffe la capacité parasitg @ssure une
amélioration de performance sur les fonctions Heafje et de gain. Avec un amplificateur
opérationnel de 40dB de gain seulement, nous eamig 40dB d’atténuation sur le filtre anti-
repliement et nous garantissons une fréquenceumios du filtre [IR et un gain global quasi-
constants.

3. Simulation électriques

Dans cette partie, nous cherchons a valider pawlations les études qualitatives et
guantitatives précédentes. Le systeme étudié ecarigeLNA, le mélangeur, le filtre IIR et
une structure différentielle de capacités commutées 4 voies d’entrelacement.
L’entrelacement est nécessaire ici afin de réalisefiltre anti-repliement (Fig. 3.11). Le
schéma électrique de simulation est représentdasiigure 4.34 : une capacité variable ou
programmable a été placée avant le mélangeur podélmser la composante;ONous nous
concentrons sur Cpuisque les deux autres composantes ont des dféstscoup moins
importants. Pour faire des comparaisons directess ravons adopté les conditions et les
valeurs adoptées du paragraphe précédent.

/

I I I I
(1) o - L
L g’a CiT CIIR__ Csig—l_ Csig—l_ Csig—l_ Csig T
A B
(Vo) L \

Tymy = 10US Fg = 625MHz
L/ %— Neer = 6250 F, = 2.5GHz

pd
AN

Fig. 4.34 : Le circuit de simulation de I'effet decapacités parasites

Le systeme est commandé par une batterie d’horlages des temps de montée et de
descente typiques des technologies CMOS submiaresigvancées (autour de 20ps). Pour
simuler I'impact de la capacité parasite @hiquement, les interrupteurs utilisés sont des
interrupteurs purement reésistifs (Fig. 4.34). N¢es réalisons en se basant sur le modeéle
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d’interrupteurs établi au paragraphe I.C. Les tésies a I'état « ON » de ces interrupteurs
sont calculées a partir de transistors MOS dimemsis pour réaliser les interrupteurs du
circuit. Les résistances a l'état « OFF » sontnief. De cette maniére, nous contrdlons
parfaitement les capacités parasites a étudidiip@rmédiaire de la capacité variable. C

Nous utilisons la simulation « Transient » de Eddio laquelle nous appliquons un passage en
fréquence grace a une FFT dont nous choisissoiggudement les paramétres. Le choix de
la simulation temporelle est motivé par le caractihantillonné de I'architecture étudiée : en
effet, le grand nombre d’horloges carrées que mtilisons pour commander les interrupteurs
du circuit nous oblige a augmenter le nombre d’lwaricues a prendre en compte dans une
simulation fréquentielle afin de bien modéliser sgmaux. Par conséquent, la complexité du
calcul pour une simulation SST deldo (ou Harmonic Balancede ADS) devient vite
rédhibitoire et des problemes de convergence disligoes ont lieu.

Nous choisissons donc de faire la simulation erxd&apes : Temporelle + FFT. Le seul
inconvénient de cette méthode est sa lenteur puisgemps de simulation assez long est
nécessaire afin d’obtenir une bonne précision éatsp de sortie. Pour réduire au maximum
tout bruit de calcul lié & notre FFT, nous faisenssorte que la fréequence d’échantillonnage
soit un multiple de toutes les fréquences du sped& sortie. Les paramétres de notre
simulation sont donnés en bleu sur la figure 4.34.

Sur les figures 4.35 et 4.36 nous représentonsdesbes des résultats obtenus pour les
simulations de filtrage IIR et anti-repliement ddagas idéal (c.a.d.,G 0) et dans le cas ou
C, = 50fF. Dans le cas ou= 0.99, les chiffres obtenues correspondent eraateau chiffres
calculés précédemment : 0.8dB (en simulation étpet) de filtrage AA en moins comparé a
0.7dB et 3.5dB (en simulation électrique) de pdeegain comparé a 3dB ; le décalage de la
fréquence de coupure du filtre IIR est invisible $ spectre de sortie donc inférieur a
100kHz (pas de calcul de la FFT) comparé a 45kHmgact de G est clair quand = 0.9 :

f—BdB = 5MHz
=0.99
Bruit < -70dBc

f agg = 7.3MHz
=0.90
Bruit < -70dBc

Fig. 4.35 : Le filtre de sélection de canal en préace de parasites et dans le cas idéal
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A 500kHz — 58.3dB
Idéal
Bruit < -100dBc

A 500kHz — 57.5dB
=0.99
Bruit < -100dBc

A 500kHz — 34.8dB
=0.90
Bruit < -100dBc

Fig. 4.36 : Le filtre anti-repliement en présence @s parasites et dans le cas ideal

La simulation montre une perte de plus de 20dBlatadge AA, un décalage de plus de 2MHz
de la fréquence de coupure du filtre 1IR et uneepde gain d’environ 3dB.

D’un point de vue qualitatif, les simulations sart accord avec les résultats obtenus au
paragraphe I1.D.2. La précision de la correctioh i(npacte I'efficacité de la solution au
niveau du gain, du filtrage AA et du filtrage lIRuantitativement, les simulations électriques
( = 0.9) montrent une dégradation légérement supéria celle calculée au paragraphe
précédent : une dégradation de 12 dB pour leefiA comparé a 20dB (simulation
électrique) et un décalage de 1.7MHz comparé a BBNsimulation électrique) pour la
fréquence de coupure du filtre IIR. La dégradationgain est cependant similaire entre les
deux résultats, elle vaut 3dB. Ces différencestajuudes contraintes sur la conception de
notre circuit de correction (suiveur de tensionhetis permettent de sortir une spécification
de ce bloc : I'erreur de recopie doit rester irdére a 1% ce qui implique un gain de 40dB au
minimum sur les amplificateurs opérationnels a esna. Avec 40dB de gain, nous sommes
a 1dB pres de I'atténuation AA théorique et a quasit la méme £4g du filtre 1IR.

En conclusion, nous avons démontré qualitativemguagntitativement et par simulations
électrigues une dégradation des fonctions de gdindee filtrage de [Iarchitecture
échantillonnée. Cette dégradation est due prineipaht a la composante parasite RF et une
correction de son impact est indispensable au ®octibnnement de I'architecture.

E. Evolution avec la technologie

L'étude précédente est directement liée a la pitittalole I'architecture échantillonnée : en
effet, les capacités parasites dépendent de ladtagie de fabrication et leur évolution d’'un
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noeud CMOS au suivant est trés importante pourdssltats et les conclusions que nous
avons obtenues. Nous discutons dans les pointsarggiMa portabilité de I'architecture
échantillonnée en ce qui concerne les capacitésipes.

Les coefficients et que nous avons utilisés dans les équations E4.et.Eq. 4.35 sont
inférieurs a 1 et modélisent I'effet des capacpésasites de l'architecture échantillonnée.
Augmenter ces facteurs jusqu’a la valeur 1 permeetédiuire I'effet des capacités parasites
sur les performances de la chaine de réceptiora f&sient & augmenter les valeurs des
capacités utiles (g et Gig (a rapport constant) et par conséquent la sudacercuit. Nous
savons que [|'évolution de la technologie CMOS pérnte gagner en densité
d'implémentation de certains types de capacités, iMétal-Oxyde-Métal (MOM) en
réduisant la distance minimale entre les doigtslalecapacité. Ce gain permet donc
d’augmenter la valeur de la capacité sans poumtatagmenter sa surface physique sur le
dessin de masques. En réalité, ce gain en dersitge rchiffre pas facilement d'un nceud
submicronique & un autre car il dépend de beaudwufacteurs liés a la technologie de
fabrication. Par exemple, la tension de claquagk dapacité diminue rapidement. Un gain
de 50% en densité peut diviser la tension de clgEyzar 10 [114 STMicroelectronics].
D’autre part, augmentersiga des conséquences négatives sur le gain deflaectizy. 3.11)

et exige plus de gain (donc plus de consommatiar)NA afin de compenser la perte. En
conclusion, I'effet des capacités parasites ne pasitre réduit suivant cette perspective.

Dans les équations Eq. 4.24 et 4.35, on peut dienileufacteur N pour augmenter les valeurs
des termes™ et N et réduire ainsi I'effet des parasites quelles soient les valeurs des
coefficients et a la base. Concretement, il faudra alors augmelatefréquence
d’échantillonnage &pour la méme application radiofJFOr, les circuits CMOS profitent
bien de I'évolution de la technologie en termesviesse de fonctionnement, ce qui permet
d’envisager en toute rigueur cette voie. En ce,denson choix de &peut réduire I'effet des
capacités parasites indépendamment de leurs vabsotues ou de celles des capacités utiles
correspondantes.

D’'un point de vue purement technologique, parmi é&sments capacitifs parasites, nous
trouvons les capacités qui sont liées aux connexébraux lignes de routage sur le dessin de
masques. L'évolution de la technologie CMOS va dansens d’une intégration de plus en

plus complexe mettant en jeu beaucoup de fonctRiisanalogiques et numériques sur la

méme puce. Par conséquent, plus de lignes de comseat de routage & tous les niveaux de
métaux dans une surface totale de plus en pludteéslont nécessaires pour connecter les
différents blocs du circuit. En ce sens, les cdpagarasites liées aux différentes connexions
et lignes de routage entre les blocs et les conmp®smt tendance & augmenter faisant ainsi
augmenter la composante parasite totale. L'impattdenc direct sur les performances de
I'architecture échantillonnée.

La grande majorité des transistors MOS de I'architee échantillonnée fonctionne en régime
linéaire. Ceux-ci sont de ce fait dimensionnéslarngueur minimale (ki,) de la technologie.
Au paragraphe I.D du chapitre 2, nous avons vulguéduction des dimensions du transistor
fait diminuer une partie de ses propres capacigfssiies. Cependant, les composantes
parasites latérales ou « fringe » sont indépendatde dimensions du dispositif et ne peuvent
donc pas diminuer. En ce sens, a partir d’'un agemaeud technologique on ne pourra plus
gagner en termes de capacités parasites du t@nM&@S méme si nous diminuons ses
dimensions. Nous ne pourrons jamais passer enaesbone certaine valeur minimale qui
définira le plancher absolue de capacités parasitete limite laisse fortement croire que
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I'impact des capacités parasites continuera a pasedes performances de Il'architecture
échantillonnée quel que soit le noeud technologayaacé utilisé.

F. Conclusion

Une étude détaillée de l'impact des capacités fasasur les performances au niveau
« systeme » de l'architecture échantillonnée depten radio a été menée. L'étude, qui est
basée sur une analyse a la fois qualitative et tqaive ainsi que sur des simulations
électriques, montre que l'architecture échantillmrest considérablement impactée par les
capacités parasites en termes de gain et de &Hragne solution a été proposée a ce
probléme et son efficacité a été démontrée parsdeslations électriques de la structure.
L’évolution de la technologie CMOS nous laisse darent croire gu'il n’existera pas de
solutions définitives a ce probléme tant au niviedwication que conception.

[1l. Réduction des tensions d’alimentation

La réduction des tensions d’alimentationpfY est I'un des points clés de I'évolution de la
technologie CMOS. Son impact sur les applicatiomsiériques et analogiques a été détaillé
paragraphe I.A du chapitre 2. Dans cette partigermbjectif est de mesurer la robustesse de
I'architecture échantillonnée de réception radie-aivis de I'évolution de la technologie
CMOS.

A. Contexte et importance de I'étude

Pour les applications analogiques échantillonnéee dransistor MOS fonctionne comme un
interrupteur, la résistance a I'état « ON »jRest une caractéristique importante qui définit
(avec les capacités de charge) les temps d’étabiests des échantillons. L'expression
mathématique dufRest donnée par la relation suivante :

Kn
- W
rrhcox T(VDD - Vin - VT)

Kp
Ron = (PMO$

- W
rrbCox T(Vin - VT)

R, = (NMOS) (Eq.436)

D’aprés I'équation Eg. 4.36, on remarque queded@pend de I'amplitude du signal d’entrée,
ce qui est source de non-linéarité. Egalement,ainque toute diminution de 34 implique

une augmentation de la valeur dg, Bt laisse de moins en moins de marge a la dynamiqu
d’entrée du signal pour laquelle la condition dadurction d’'un transistor MOS est satisfaite
([VesV1] > 0). Ainsi, nous pouvons dire que la linéarit résistance a I'état « ON » et la
dynamique d’entrée du signal sont les trois paregsétritiques liés a la réduction des
tensions d’alimentation en technologies CMOS.

L’architecture échantillonnée de réception radiobesée principalement sur des structures de
capacités commutées qui réalisent les fonctionsmates : mélange, filtrage de sélection de
canal (IIR) et filtrage anti-repliement (AA). En basant sur les schémas des figures 3.11 et
3.16 (du chapitre 3) nous pouvons estimer le nondkirgerrupteurs MOS et de capacités
nécessaires pour implémenter une chaine échanéiéore réception radio. Considérons,

11t



Etude des architectures échantillonnées de récegtio en technologies CMOS submicroniques avanedtayan MINA

pour cela, le cas d'un récepteur a huit voies d&atement (pour le filtre AA) qui doit
adresser trois canaux de largeurs différentes. Moosidérons, par ailleurs, que la structure
du récepteur est entierement différentielle (Fig73

mélangeur F"tiAA
\ / 4 A
| | | | |
N N N N N
_Ij_reset _Ij_
Vre(t) LNA = Cirt T=Cirze T Cirs ~ Csig—= :_ - Ca=r :
J_reset J_
|| |
7 N g
~

Filtre IR

Fig. 4.37 : Exemple d’'un récepteur basé sur I'archécture échantillonnée

Sur ce schéma, nous comptons 2x2 interrupteurke suelangeur, 3x2 interrupteurs avec 3
capacités sur le filtre IIR et 8x(2+2) interrupte@vec 8 capacités sur le filtre AA : au total,
nous avons donc 42 interrupteurs MOS et 11 capacité

Les techniques de compensation présentées au reh&ipermettent de s’affranchir de
certains problémes liés a la réduction de la tendialimentation. Nous allons voir quelles
techniques sont facilement implémentables danadede I'architecture échantillonnée :

En effet, le nombre de transistors MOS utiliséssdén cas de notre exemple est assez
conséquent. Si nous appliquons la technique deekBbosting » sur les 42 interrupteurs, la
complexité du circuit est excessivement accruaphabre de transistors est multiplié par 4 ou
5 (Fig. 2.9 et Fig. 2.10) et le nombre d’horlogagraente également. Nous pensons fortement
gue cette technique ne s’applique pas au cas dghifecture échantillonnée de réception
radio.

L'une des techniques les plus simples est I'utilisades transistors « low\%. Elle consiste

a faire fonctionner les transistors MOS avec ddswa de tensions [36 — V1] plus grandes
gue celles obtenues avec la technologie de bageahfage est double : d'une part, on donne
plus de dynamique possible au signal d’entréeaitte part, on diminue les valeurs deg R
ce qui compense a la fois deux inconvénients liés Baisse de la tension d’alimentation.
Cette technique est bien adaptée a I'architectcinaréillonnée puisqu’elle n’intervient qu’au
niveau du procédé de fabrication et est indéperddntcircuit lui-méme. Cependant, il faut
faire attention a la fuite de I'état « OFF » etdin son impact sur les performances du
circuit.

La derniére technique consiste a utiliser des rapgeurs a transistor unique avec un mode
commun adapté. Le transistor NMOS peut fonctiormwec des modes communs de faibles
valeurs, ce qui assure a la fois une bonne lirédstl'interrupteur et une faible valeur dg.R
Ces deux avantages sont importants dans le cordextévolution de la technologie CMOS
et de la baisse des tensions d’alimentation.

En conclusion, l'utilisation des transistors NMOSow-Vt » avec faible mode commun
parait la meilleure solution (tant au niveau cotiogpet fabrication) pour limiter les effets de
la réduction de Wp sur I'architecture échantillonnée.

Dans le paragraphe suivant, nous allons quantif@r des simulations électriques la
robustesse de I'architecture échantillonnée vissae la baisse des tensions d’alimentation.
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B. Impact de la baisse de)ly sur les performances de I'architecture échantikéen

Etudier I'impact de la baisse des tensions d’alitaton dans le cadre de I'évolution de la
technologie CMOS n’est pas évident : en effet, @gcle passage d’'un noeud technologique au
nceud suivant, les caractéristiques du transistoluémt avec ¥p. Notre étude concerne
principalement la partie analogique temps-disceet’'architecture échantillonnée constituée
d’interrupteurs. A la différence des applicationslagiques classiques, en régime linéaire, le
transistor MOS est caractérisé principalement parésistance a I'état « ON ». Pour cela,
nous avons dimensionné le circuit de la figure 4 eB technologie CMOS 65nm et nous
avons simulé ce circuit avec plusieurs valeurs elesion d’alimentation, allant dupy
nominale jusqu'a 0.7V. Les simulations de perforogaque nous avons faites concernent le
gain et les fonctions de filtrage AA et IIR.

Nous avons repris les mémes méthodes de simulatida calcul utilisées aux paragraphes |
et Il. Le circuit qui a servi a nos simulations kasé sur le schéma de la figure 4.37 sur lequel
nous avons rajouté la boucle de correction desspiasaexpliquée au paragraphe II.D. Les
transistors, les capacités et les horloges ordigténsionnés en CMOS 65nm pour réaliser le
récepteur échantillonné avec 8 voies d’entrelacémietnois largeurs de canaux.

Pour réduire les temps de simulations une soura®deant RF idéale & été utilisée a la place
du LNA avec une impédance de sortie qui correspand LNA de [Iarchitecture
échantillonnée. Egalement, une seule largeur del eaété adoptée pour I'étude du filtre 1IR
(5MHz) sachant que le comportement du circuit estctement extrapolé pour les autres
largeurs. La source de courant RF a un gain dedomductance de 80mS et une impédance
de sortie qui vaut [400, 60fF]. Un « peigne » de signaux est utilisé etréendont les
fréquences sont judicieusement choisies pour chdeardeux cas de filtres a étudier. Dans le
peigne d’entrée, le signal utile est un ton dédal@00kHz par rapport a la fréquence porteuse
(pour le séparer visuellement dans le spectre die)xo0

Filtre AA
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