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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 fonctrani$o 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 majoritétciitement 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. Dwineac6té, des contraintes de dynamique
surgissent avec la diminution des tensions d’aliatéon 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 différezffets 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 etllité 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 questipodabilité 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°8t 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 Wdag-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 drgeitOOMbps [24 3GPPldans les
meilleures conditions de propagation et d’allogaide canaux). On entend par connectivité
de données, la capacité d’'un terminal mobile arasstine communication de données a des
débits semblables a ceux d’'un ordinateur connagaténs 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 dongd®ses sont atteints grace a une
meilleure efficacité spectrale [25 Bahai]. Parms lgystemes 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 exaans fils. La grande partie des
terminaux mobiles 3G actuels contient deux chauhestransmission/réception GSM/W-
CDMA juxtaposées dans une puce unique. La chaid® 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 donnéegpeadeux bandes de fréquences différentes,
une bande basse et une bande haute. Par exemyleFieou 802.11 est un systéeme 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 definiéon, 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, @n 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 galirt et moyen termes le réseau GSM
restera I'épine dorsale des communications vocakess fil et que les trois types de

reconfigurabilité (standards, bandes de fréquenasgeurs de canaux) seront exigés.
Cependant, a long terme, le LTE ou le WIMAX molstront 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 adressamst@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 fabiocades terminaux sans fils, la tendance est
d’intégrer les fonctions radiofréquences, analogiat bande de base sur la méme puce en
utilisant la méme technologie de fabrication. L&dijf 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 SME@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 réalisdgobeaucoup 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 raémgfiences, analogiques et bande de base sur
la méme puce, le choix de la technologie CMOSretispensable.

Jusqu’a 2001, la grande majorité des fabricanteedainaux 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 numérique. 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 technologeegatbrication différente. L'architecture
superhétérodyne ne peut donc pas répondre auxaguses de codt, de surface et de
reconfigurabilité qui accompagnent les objectifcdaception des terminaux 4G.

D'un autre c6té, depuis la moitié des années 96, réalisations 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 (uniguemgliteldRF 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 homogene daotpie vue technologique et permet de
réaliser des récepteurs entierement CMOS en intétgpates les fonctions sur la méme puce.
Cependant, plusieurs effets parasites sont créasigalement par le fonctionnement a la
fréquence porteuse : une forte disparité appardit des voies | et Q du récepteur ; un
décalage en continwffsetDC) est di aux fuites de l'oscillateur en entravisd’'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 o5 _} oy L
}

LNA

Py
m
O
n
1’

ADC /|

Externe

Si BICMOS et/ou CMOS | pLL |— vcoO

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 trés basse mais
non nulle. Ainsi, les problemes de la ZIF sont &vitout en réduisant le nombre de
composants externes. Cependant, le nombre d’étiegiiérage 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 ptie aux contraintes d’intégration, de codt de
fabrication et de consommation. De plus, avec leldppement des techniques de correction
numérique de 6ffsetDC et de la disparité 1Q, les inconvénients saatiguement éliminés.
La ZIF est I'architecture la plus prometteuse gauwonception 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
» Trés 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 IQ
» DC offset atténué » Reéapparition 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 échiamtiée

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).

N4

«H DAC
- DSP
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 radiarttde 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 fait 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 architecfassques, 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 exigenceodle de surface et de reconfigurabilité
évoquées précédemment.

Cependant, le développement des architectures #tdramées est toujours en phase de
démarrage, nous ne disposons pas encore de dotiaées 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 assumeerconception plus simple, une
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meilleure reconfigurabilité et une portabilité (f@aé et rapidité de portage) pour les nceuds
CMOS submicroniques futurs. La place de l'architextéchantillonnée doit étre vue dans le
cadre de cette tendance qui S'impose en conceyaitho.

T TTT

Fig. 1.3 : Récepteur radio CMOS en SoC
En résumé, quatre points caractérisent I'architecéghantillonnée :
1. L’homogeénéité technologique qui facilite la rédiisa 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 dareturisation 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 delplité qui existent en littérature et nous
comparerons notre approche par rapport a I'étiade

Le chapitre 3 présente les principes généraux @reept de I'architecture échantillonnée de
réception radio. L’échantillonnage, le filtrage ienapliement, le filtrage de sélection de canal,
le gain global de la chaine de réception et la emion analogique-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'iijectde 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 numérique) 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 avanceées.
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 pa&d 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 analogiqueangéilbnnées (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'étf@i\w» 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 Iwai]. De méme, les capacités pasasnt tendance a diminuer légérement
entre deux nceuds technologiques. Cependant, leposamtes 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 laif 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 dbpmance du transistor. Une méthode a été
proposée par [37 Dennard] pour diminuer les dinmssidu 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 paramétres deabrication en technologie CMOS

Cette méthode définit un facteur d’évolution K coenla 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 dé @&r) 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 (nceud @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'étatkFQ, 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¢. Il 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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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 réductde la tension d’alimentation a un
rythme plus faible que celui prévu par [37 Dennaathme 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@s¢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 diminutio
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 longueuradgelade 0.Jum, il est nécessaire d'utiliser
un oxyde d’épaisseur inférieure a 3 nm [38 Taur]. I® 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 polarisat®tadyrille (\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/cm2aAl6mz (valeurs obtenues pour I'oxyde de
silicium SiQ,).

106 1
Ak Simu IO\_ (nm) .
H)_; L = Mesures : .
1.0 I 0 =F)
ds ' g t

ltuite (A/CM?)

Ve (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 pagmement 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, a partir du nceud 90 nm, on ne peutneamtiau méme rythme (& cause de
'augmentation de la fuite de grille). Des solusgurévoient I'utilisation de matériaux a haute
permittivité diélectrique a la place de I'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 ciiotéigrés 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-aiwis 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 compegssr 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 motivationsieleri’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 alise le circuit qui implémente
physiqguement la solution pour en arriver & un fyp® 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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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 coasistérifier que les performances mesurées
dans les conditions réelles de l'application cqroeslent aux spécifications ; la mesure de
fiabilité qui consiste a lancer une série de messuve un grand nombre de piéces pour voir la
robustesse du circuit vis-a-vis des dispersiona gechnologie.

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 valalieurt 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 nanodiecigue 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 a 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 technique 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 aefésts 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
Iwai], [38 Taur] et [40 Thompson]. Tous ces effptsasites 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 perforoesnd’'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 sjgéEf & 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 tedgmwlstable 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 marchéuawvpdx 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 poulmsaggecéder au marché a temps et par
conséquent ne pourra pas étre commercialisée ambarent. Cette dimension est appelée
« rapidité de portage » et constitue un élémemnpateabilité 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 tdogimomais 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 deglmlité 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 vipalesage 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 ncehddigique a un autre. En effet, la
consommation des circuits numériques CMOS est tédear I'équation 2.1 [7] :

P.ons = 05f INIC, V2, (Eq.2.1)

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 paséspectée. 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 bénéficiergottment 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 deegion 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, aircudts 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 [Zette 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 plusieagBriologies 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 lantéohie 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.

29



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

90nm | 250nm

Vp NOmMinale

I:)min

VDD

Fig. 2.1 : Consommation minimum en fonction de ¥p 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 maniere généraldaisse des tensions d’alimentation peut
rendre la conception analogique plus difficile. Pgarder une consommation en puissance
constante ou pour I'améliorer, il est inévitablectd@nger 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 I'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’alimenta{id7]. Par exemple, le bruit de phase
représente une spécification analogique importgaer 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 dedtnateur. Aussi, la résistance a I'état « ON »
d’un interrupteur MOS (R) augmente ce qui crée des problemes de tempdlissSEment
(constante RC) dans les circuits a base de capactémutées.

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 gudans une méme technologie.

v av.y2 N 2FKT mgm)2
Po ~( Tdd) 0<o<1 P(Aw) Vyd? 1+ (2QA
L

—/
[ S

Vi C.£ Vo| Rgy = a (NMOS)|
) ) B(V4s-Vs-Vr)
DR - \Wa™ ot Roy=——% (PMOS)|
KT/C B(V-Vy)

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 numeérique car elle a permisrédection considérable de la puissance
consommee. Cependant, pour les applications RFnalbgiques, elle a conduit & une
dégradation des performances. La baisse continsi¢edsions d’alimentation constitue I'un
des effets principaux liés a la problématique degbdlité 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 donngéegmenter 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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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,&dage d’amplification NMOS et de source de
courant PMOS, nous conduit a I'expression de laadyque en sortie (DR+eg. Ainsi pour
I'amplificateur a entrée et sortie simples, cekpression est donnée par la relation suivante :

DR sortie = Vo = Vspasat ~ Vspssat ~ Vpszasat ~ Vbsisat
DRortie = Voo = 4%|Vpssar| (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'expressiade DRe devient :

DRsortie = Vpp —5% ‘VDS,SAT‘ (Eq.23)

Et en reprenant le méme exemple, on se retrouve@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 paltierprobléme, 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’asslgda stabilité (en cas de contre-réaction)
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des amplificateurs et pour compenser l'effet MilldéB 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 dremtDeux 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 sign&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 siglams 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 limitatida la dynamique due a la baisse de la
tension d’alimentation.

La linéarité, la résistance a l'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 & 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-gelthoosting ». Nous allons maintenant
expliquer chacune de ces techniques pour montremmamt elles peuvent améliorer la
performance dans le cas de tensions d’'alimentadiduites.

Interrupteurs MOS a transistor unique avec moderoamadapté

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 dedur le transistor PMOS. Ainsi, la résistance a
I'état « ON » d’un interrupteur MOS augmente avaeaiminution 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 pwsutension [¥s — V1] 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 tensionclV— Vq] a 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 permdg¢ travailler avec une dynamique
d’entrée maximale qui s’étend de zéro a la tensgfatimentation. Pour un mode commun
égal a \bp/2 et un signal de dynamique g¥2, l'interrupteur CMOS assure une conduction
continue du signal. Par conséquent, il est indispele pour les applications ou une grande
dynamique est demandée. Cependant, le principahimient de I'interrupteur CMOS est la
distorsion introduite sur le signal de sortie dua &odulation de R par le signal d’entrée.
Sur la figure 2.5 [48 Fattaruso], les valeurs dg $®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, |V4]=0.4V
{-em Vpp=1.5V, [V;]=0.4V
—= V=18V, |V;]=0.4V
8- —= Vpp=3.3V, |V;|=0.6V
=== Vpp=5V, [V;]=0.8V

R, normalisée
E-
I

2 -
HJH:-IE""
ﬂ ] I 1 T | Ll 1 I I I
0.0 05 10
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 passeeers 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 rétioic de la tension d’alimentation, on ne
peut plus garder une bonne linéarité a grande diypendu signal d’entrée. Un compromis
devient forcément indispensable pour conserverpk$ormances des circuits a base de
capacités commutées.

Cette dégradation de performance pousse les cawsptles 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 commutgieut 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 I'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 ae dynamique DR et par une tension de
mode commun ¥. Pour une conduction normale du transistor NMQSaut remplir la
condition suivante :

Ve =Vr =Vpp [V #+DRxsin(at)]-V; >0 (Eq.24)
Si [Vop — V1] = a, la condition précédente devient ;. J\+ DRxsint)] < a. Or, o 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 effetfdédle 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’aliméintaimpose 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 deoten [\s — V1], plus grandes que celles
obtenues avec la technologie de base, soient pessi®i 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 signalteteren 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 incuents : 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 problemes de
linéarité sur les transistors. Sur la figure 217 représente symboliquement le concept :

01 0,

T~
]T_(Pz JT:(P1

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

0
/__

AO

| |
() Py
™ I

Switched-opamp

L'interrupteur commandé pan de la figure 2.7 (& gauche) a pour role de colgsortie de
I’AO du reste du circuit et ce, pendant la phaséeaignale, 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@8r( 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 deagdéde sortie de I'amplificateur
opérationnel sur le systeme de capacités commu@egemps d’établissements limite la
vitesse de fonctionnement de ce type de circu@B@it] et [57 Moon].
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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{¥ V7) plus grande. Ce qui résout les deux
problémes liés a 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 :

nnnnnonnn __ZVDD
P
fP1__~:f’z P
©1 P2 1
| L IHHOHUITHL - - oy

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

Un autre point critique de cette solution est lpawdté de I'oxyde de grille a supporter un
champ électrique qui est deux fois plus fort quehemp nominal (2xyp). Cela est d’autant
plus critique que nous avangons vers les techredaglibmicroniques 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— Vy] reste constante quel que soit I'amplitude du aign
d’entrée. Ceci améliore encore plus la linéarit€ideerrupteur.
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Fig. 2.10 : Circuit de boost a [\bp + Vsig] de I'horloge d’'un interrupteur MOS

Dans I'exposition du probléme 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 potentietectd 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:

V; =V, +y(\/2d)f +Vgg —+/20, ) (Eq.25)

avec \&g la tension source-substrab; est le niveau de Fermi gt un facteur qui vaut
y=C"./2¢eN, 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 a 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:

av,
=T = omV/°C (Eq.26
o= (Eq.26)

Ainsi, toute diminution de la température conduiiree augmentation der\¢e qui amplifie
davantage le probleme de modulation de E&h 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 towusffles 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 cessedtemontrer leur évolution et leur impact
en fonction de I'évolution de la technologie.

1. La fuite par effet DIBL

Le phénomeéene 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 exigiggalement une barriere de potentiel a la
jonction entre la source et le canal qui est simgila une jonction PN a I'équilibre. Méme a
tension de grille nulle, si la tension de drainraggte, la couche de déplétion s’étend de plus
en plus dans le canal vers la source et il se ffraduabaissement 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 & 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 .
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La miniaturisation ne fait qu’amplifier ce courade fuite qui, pour des circuits numériques
contenant plusieurs dizaines de millions de tramsis 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 l'égrides noeuds submicroniques avancées.
Dans une approximation au premier ordre et payy X% kT/q (25mV a 300K), I'expression
du courant de fuite par effet DIBL est donnée fgaquation suivante :

q[VGS_(VT —NVps )]
W (kT
I DSseuil = p-Cox f (QJ exp( kT J (Eq-2-7)

avecp la mobilité des porteurs majoritairesgx@a capacité d’oxyde de grille par unité de
surface, k la constante universelle de Boltzmanrda gharge électrique unitaire, T la
température ej 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 facteurmVps décrit I'effet DIBL et montre la diminution de laleur effective de Y qui

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

T T T T T T T T T T T T T

T Lty
-1 0 I 2

Fes, ¥
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 exponentiefienserr la figure 2.12, a d4 = -0.5V
seulement, le courant est quasiment multiplié pagliand on passe de la technologie CMOS
1.5um & 0.8um, soit la moitié de la longueur. Dans les techgie® 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 ¢assibstrat. Et plus ce courant est localisé
en profondeur dans le substrat, moins la grillerggole 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 lailigton 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 donerfeht de la tension appliquée au drain et de
I'épaisseur ou hauteur des jonctions du composant.

ov

oV ? vdd
Grille

Source ©000, QOO0 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 'oxyde de grille par effet «nhel »

Pour continuer la miniaturisation en technologie @Mtout en gardant un bon controle 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 :

Vo

Tor j (Eq.28)

[_u

I DS, Fuite =A BEXp
aveca et A des constantes positives.
Cependant, pour des transistors de longueur de daralum, il est nécessaire d’utiliser un
oxyde d’épaisseur inférieure a 3 nm [38], ce quideot & d’importants courants de fuite a
travers la grille par effet « Tunnel ». La fuiter géfet « 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 déterminisieegisie, 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 barriére de potentiel, on digtendeux types de fuite par effet « Tunnel » :
la fuite Fowler-Nordheim et la fuite directe. Lagdre 2.14 explique les conditions qui
correspondent & chacune de ces fuites en preneas léu transistor MOS.

SubstratSi [N~~~ 7¢F V

Ec - ===-

\ sio,

Substrat Si

Vox > (Db

Vox < q)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.

_B
Fowler-Nordheinn J, =a [E2, [ = (Eq.2.9)

3
2

B

(©

Directe: J, =a [ng &

X (Db
(Eq.210)

Dans les équations précédentgsreprésente la densité de courant de fuite pae uiet
surface de la grille d’'un transistor MOS &t 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 augmeoratobservées 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 aeraVoxyde 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 piérers 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. Entete mobilité des trous est inférieure a
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celle des électrons, la hauteur de la barriereaiengiel pour un PMOS est plus grande que
celle d'un NMOS et le coefficient de transmissiaragtique des trous est plus faible que celui
des électrons [39 Lo]. Ces trois facteurs ensenfbig, 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 delioms 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 prendoempte 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 & pmcédé 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 nos jo

Famille Techno 90nm | 65nm| 45nm| 32nm
NMOS | Jy(mAlcm?) 5 20 100 250
PMOS | Jy(mA/cm?) 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

43



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

une résistance de grille R (semblable a la résistance de la base d’'un ttandigolaire).
L'expression degest donnée par I'équation 2.8 :

fo-. 1
gate 2T[C'nRtunne

015x101 x V2 exp’= V138 (Eq.211)

avec \gsen Volts et Ty en nm.

1GHz
65
MHZ 1 g
; T \kHz 1 h120nm
gate
1Hz -
- l180nm
Technologie

Fig. 2.16 : Fréquence de coupure de grillgde pour 4 technologies CMOS

Pour f < fae '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 o fait augmenter gfe Sur la figure 2.16 nous représentons
I'estimation de §epour 4 technologies CMOS submicroniques avandedlautal.

On remarque qugde augmente considérablement a partir du nceudih1Entre les nceuds
180nm et 65nm, on passe de 0.1 Hz & 1MHz qui coroenaipeser en conception numeérique
basse fréquence. En technologie 45 et 32nm, otesth&: des frequenceg.d 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 frequencetitiSation 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 pasaamer plus de 100mW pour une
surface active de 0.1&B89 Lo]. Ce qui implique que le courant de fuiegtille 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 rdjpwscircuit 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 sduites 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 peétre 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 e # 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 ca¢égavient du couplage par le substrat du
semiconducteur ainsi que par les lignes d’alimériagt 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 phénomeénes de libération et deeguiegde porteurs de maniére aléatoire
(paragraphe 2.). Cette fluctuation du nombre deepos de charges est source de bruit
supplémentaire qui augmente la puissance de lotatet Ainsi, aussi bien a basses qu’'a
hautes fréquences, le niveau de bruit de la teogi@ICMOS est toujours supérieur a celui de
la technologie bipolaire.

Dans le cadre de I'étude de portabilité d’une sotuén microélectronique, il est important de
comprendre I'évolution du bruit (& basses et hafrtgguences) 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 fludiias de tension générent un bruit dont
'amplitude est d’autant plus importante que l'agiith 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,f 20 (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 résctaan Ohms.

1S
R V¢

> 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 dit termique (en ¥ dans une bande de
fréquenceaf :

V2 = AKTRAF =S, (F)af  (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 setardte modele est basé sur une source de
courant connectée entre le drain et la source @aveaensité spectrale de puissance qui vaut :

12 =4kTygy (Eq.214)

avec @sla conductance de sortie 330 ety une variable appelée coefficient de bruit.
D’aprés [70 Wang], en régime de saturatjon 2/3 (et gs = gn) et en régime de commutation
2/3 <y < 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 rédnctie 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 laquelleiemt 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). Evidemmdigtgjuivalence 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 tireitmique 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 bruibletur 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 éakwalée 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
n°R2C%f 2% +1

Sout(f)=H(F)* xS, (f) = y (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 parriirédiaire de I'intégrale suivante :

+oo kT
VE o = gsom(f )df = ‘o (Ea219

Il est important de bien comprendre I'Eq. 2.13 quintre 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 wrertaine 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 représeatddvolution du facteur de bruit minimum
d’'un NMOS a 5GHz pour les technologies CMOS et biipe SiGe :
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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’apréfiglare 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@&®$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 peutenfp@&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 dispositi & 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 anajogi, on utilise plutét I'expression de la
tension de bruit équivalente du bruit en 1/f quidesinée par I'équation 2.15 [77 Gray] :

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

(Eq.219)

La figure 2.21 montre la densité spectrale de paiss du bruit total d'un transistor MOS en
fonction de la fréquence :
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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
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au bruit thermique mais s’étale sur une plus pétitede de fréquence. Une grandeur a été
définie par les concepteurs des circuits CMOS gaaluer la largeur de la bande utile du
signal qui est touchée par le bruit en 1/f. Onpé@fe fréquence « 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 puissancerdit 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 alogigues échantillonnées ou le transistor
MOS est utilisé comme interrupteur, la longueucdeal est souvent au minimumy{}) de la
technologie. D’aprés Eqg. 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®rnigues 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 nwmési 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'intermédiairendlangeur. 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 ciiredwne 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 SPICHisagi habituellement en conception

analogique et numérique, il est tres important ailades modeéles précis du transistor MOS.
Ces modéeles 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 edrgénomposés 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 r&smstales éléments qui constituent les
modeéles compacts peuvent étre classés, par exdi8plelen]), en deux catégories (Fig.

2.23) : les éléments intrinséques au composaruat extrinséques.

R

g
gi

_l_cgdo
| Rq

‘dl

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

Les éléments extrinseques sont les trois capaci&srecouvrement grille/drain g,
grille/source Gso et grille/substrat €g,, 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 abonhdate plus critique dans un modéle précis
de transistor MOS. Elles limitent, en effet, laginénce de fonctionnement du dispositif.

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

Substrat

Cogo — '|'
s

Fig. 2.24 : Capacités intrinseques et extrinsequeun NMOS d’apres [81 Cheng]

50



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

Plusieurs modeles ont été proposés pour couvialde fidelement possible la totalité des
éléments capacitifs que I'on trouve dans un tréamsi8lOS. Par exemple, le modeéle récent
proposé par [81 Cheng] en 2005 est représenta@ $igure 2.24.

Les capacités parasites sont constituées des éEm@nmants : 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 cet 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 gris)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 allasitdesy nceuds submicroniques avancés, elles
constituent une partie de plus en plus grande dpacités parasites du transistor MOS et
peuvent limiter la fréquence de fonctionnement dspakitif [7 Iwai] et donc la bande
passante des systémes. Leur présence est génasiigauwr le gain et la consommation des
circuits (perte de gain par la charge et augmemtate 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 : iefastaire a de faibles amplitudes et sature a
de fortes amplitudes. La mesure la plus utiliséer poaractériser 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 lalagripour laquelle 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 :

Vg = [2ax9m g = 9as g _ Ol (Eq.219)
IP3 U3 1 Im ans m3 avggs

Plus grande est lap4, 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 \fpz en fonction de la technologie CMOS. Les résultdtenus (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 perturbasiasceptibles de se propager dans le
substrat d’un circuit intégré. Dans les circuitst®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 impdriévaluer '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 plukigr@ 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 numérique a tendance a
augmenter.

Plus particulierement, dans le cadre de ce tradmithése, 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 deptioe 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 aesdlution 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 avonsifidenbhe 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 travaheékeet

[I. Etat de I'art et comparaison

Les études de portabilité en technologies CMOSoné zas trés répandues dans la littérature.
En effet, la miniaturisation ne montrait pas demonégatifs 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 tmwonqu’'a partir des nceuds
submicroniques (gim) soit a partir de la fin des années 80 [86 Ivailcertains 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 eff@@&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 daqade nceud technologique. Le facteur
NFmin caractérise la limite inférieure du plancher deitbthermique d'un transistor en
microélectronique. Le facteug Fontre la contribution du bruit en 1/f a la puissatotale du
bruit. Le facteur Vb3 indique I'amplitude & 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 I'unité [41
Elmasry].

[91 Pekarik] a étudié I'évolution des caractériség 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 0.2pm | 0.18&m | 0.13mm | 90nm | 65nm
Voo (V) 2.5 1.8 15 1.2 1.2
Max gm (uS/ipm) 335 500 720 1060,  140(
Qus (uS/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 noeuds technologiques @ra%et 65nm, on note une dégradation de 60% du gain e
tension qui passe de 15.2 a 6.1. Cette chute dieifieffet 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 €éfégsjuences 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 linéariiésqunt des grandeurs critiques pour la
conception de circuits RF comme les LNA et lesltzgeurs.

Sur la figure 2.26, le facteur de bruit pour unnsigtor NMOS adapté en entrée a une
impédance de 5Q a 2 GHz a été simulée [42 Woerlee] pour les teldgies 250nm & 50nm.

4

NF 5o (dB)

1000

lis (LA/um)
Fig. 2.26 : NF a 50 et 2GHz pour des transistors NMOS en fonction depl(uA/pm)

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/um, on peut atteindre des facteurs de bruit de &5 d
seulement a partir des noeuds submicroniques avéersédeca de 100nm) et ce, dans des
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conditions d’adaptation d'impédance d’entrée &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.

10.0 p
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lgs (HA/um)
Fig. 2.27 : Mp3 pour des transistors NMOS en fonction ded (pA/pm)

Plusieurs points doivent étre noter en analysastcleurbes de la figure précédente : la
tendance pour le ¥ est claire, une dégradation de la linéarité appgrend on passe d’'un
nceud au nceud suivant. Par exemple, pour un calgadrain de 10QA/um, 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 400um, le Vipz S’‘améliore
considérablement et devient indépendant de la tdapie ; une singularité apparait dans les
courbes pour des courants de drain par unité deedarde 7 a 3QA/um selon le nceud
technologique. Cette singularité montre que lg;\¢hange rapidement pour de légeres
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 augmientake 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 CMQiSe&eminiaturisation offre une fréquence
de coupure plus grande, donc une fréquence deidonetment plus grande et un bruit
thermique réduit. Le courant DC de polarisationtp&ve réduit tout en gardant le méme
niveau de performance lors d’'un portage d'un noaudaud suivant [89 Yue]. Ce qui peut
conduire a une diminution de la consommation. Cdaet) la linéarité, le gain intrinseque et
le bruit 1/f des transistors des technologies CMOBMicroniques avancées se dégradent. Ce
qui conduit a une réduction des performances pedaioes applications.

55



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

260

== 250 nm
== 130 nm

200

150

f, (GHz)

1 10 100 1000
lgs (HAJum)

Fig. 2.28 : f pour des transistors NMOS en fonction ded (nA/pm)

L'importance des études précédentes réside dangrdaliction de [|'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 systéme ou
d’un circuit complexe.

Par exemple, un émetteur/récepteur CMOS qui intdgretotalité des fonctions RF,
analogiques et numériques sur la méme puce esstenge 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 ézhinologie 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 leetefidentifiés a 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. Ainsit [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 degréblocs 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 « systeme 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 conalgsiui 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 trés 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 aéwluit forcément a repenser la base de la
réception radio. L'idée de base des architectuastior échantillonnées est de séparer
I'opération d’échantillonnage de I'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 signalt@gours 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 dehorgédctre utile. Dans le cas de I'architecture
échantillonnée, ces filtres ne peuvent plus assumee 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 l'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 umatillonneur 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 utileeg€ 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 |) :

Vou(nTs) = 27 Vin (1)1 1) - €032

S

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

la porte d’intégratiorilys (). On dit que le systéme réalise simultanémaeeteonvolution 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 impulsionnellérs (t) et un échantillonneur.

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

HSinC(f ) = DFourie\rEVEfus(nTs)} = GE'TS XSian[fTs) (Eq.32)
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 piettide la fréquence d’échantillonnage £ 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 :
faqg =0443xFK  (EQ.33)
Le gain autour de la fréquence zéro est donné xang@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 8Be> 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 brouilleargenfréquence 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 trdugractement aux fréquences tkét
permettent donc d’'atténuer fortement tous ces beows ou « alias » avant leur repliement
sur le signal utile.
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Filtrage SinC ;
3F, 2F, Fs l Fe 2F 3F,
Filtrage SinC i
— — — — >
3F 2F Fs Fs 2F 3F
Echantillonnage ‘
3F 2F Fg

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

Pour comprendre comment la fonction SinC opérefailt comprendre la chronologie
physique des opérations successives réalisées sructure. L'intégration progressive des
charges d’entrée (courant d’entrée) sur la cap&gtgendant § crée la fonction de transfert
en SinC. Ensuite, c’est l'ouverture de l'interrupted’intégration qui détermine l'instant
d’échantillonnage donc I'instant de repliement dkss. 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 capacitgtielepliement 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 appeéthantillonneur a intégration de charges.
L'amplificateur de transconductance est indispelesadmur 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. Ommeegque 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 uniguement aux fréquences
multiples de la fréquence d’échantillonnage g¢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 28k Pour cela, il est nécessaire de
faire une estimation précise de I'atténuation femar 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 WMMAX. L'expression générale donnant
la valeur de I'atténuation du SinC dans une bareléacheur +B/2 autour du TN°® zéro est
donnée par I'équation suivante (annexe 1) :

1 1
A B= A = (Eq.35)
N*2 2NBFS+1 N2 2NBFS—1

Amplitude en dB

0.985 0.99 0.995 1.005 1.01 1.015 1.02
Fréquence nomalisée 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 :

A,\,’minzﬁ pour F>>B (Eq.3.6)
S

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 agddonctionner I'échantillonneur a intégration
de charges a tres haute fréquence. En effet, dardimiensionnement d’'un systéeme 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 intégratle charges, nous réalisons une fonction
simultanée de gain et d’échantillonnage avec fjsranti-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 systemesmppéile la conversion de fréquence. En
effet, un traitement numérique a la fréquence pereest pratiguement impossible dans les
systemes de communications actuels ou la fréquenmiteuse 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 fréqueacegtii 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 yge mélangeurs que nous pouvons regrouper
en deux grandes catégories : les mélangeurs actiellules de Gilbert et les mélangeurs
passifs [96 Razavi]. Dans le contexte de ce tradailthese et du développement des
architectures échantillonnées basées sur destsil€MOS passifs, un mélangeur passif est
plus adapté a la réalisation de la conversion élguience (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 chargesavec 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 diéégré 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 contimunadint 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 locgli 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@tites que le rble 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&l. ulsl 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
I'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 niveaypdissance 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 généealfiltrage 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 deawaadjacents imposés par la norme. En
revanche, le partage du filtrage entre domainedogisme 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 A00 m

Mélange

e
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Filtrage SinC

3F, 2F, Fs l Fs 2F 3F,
Filtrage SinC i
P — — <
3F, 2F, F F 2F, 3F,
Echantillonnage ‘
3F, 2F, Fq Fq 2F, 3F,

Fig. 3.9 : Opérations successives subies par lersdjutile

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)
I 11"

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

Une capacité, (g, est placée entre le mélangeur et la capacitéédiation 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 capacitéseront 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 zémafrds capacitéssGont connectées au
systeme pour garantir l'intégration continue dunalg La figure 3.11 représente un
échantillonneur a intégration de charges avec lasgment temporel de trois capacites &
fonctionnement est simple : a l'instant n, f& tapacité € intégre I'échantillon n, la®2*est
remise & zéro et 1a°%F 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.

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

Cs

Cym +Ce Qg (N-D+Qe(n)] (Eq.37)

Qs(n) =

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

Tio
«—> 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 pgmode 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 :
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- Qout(z) - 1_[3 - CS
Hz) Qe(z) 1-pz* avec B Cir +Cs
_ 1-B
)=
H(E) 1-Bx[cod2rfT) - jsin(2rfT)]

(Eq.38)

Nous reconnaissons dans Eq. 3.8 une fonction deféd d’un filtre d’ordre 1 (démonstration
dans 'annexe 1) 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 répoea fréquence du filtre & E 600MHz ainsi

réalisé pour trois valeurs différentes du rap%i?t, 47,235et11.75:

S

Filtrage en dB

Fréquence en MHz

Fig. 3.12 : Fonctions de filtrage IIR pour trois vdeurs du rapport C,r/Cs

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

R -p2-1
Fooupure = ?fTX aI’CCOEZI{3 2% ]

I:coupure_ o7, ?/B pourfTg <<l (EQq.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 a 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 & £ kFs comme montré sur la figure 3.13. Puisque la
fréquence RF est multiple de la fréquence d’échantiage (paragraphe I1I.C.), on a:[E
kFs] = nFs fréquences pour lesquelles le filtre IR a un girDdB.

Nous avons créé donc un pdle de filtrage « implandéns la structure de I'échantillonneur
(Fig. 3.10) grace a une seule capacitg, Qlacé entre le mélangeur et.QCe filtre
supplémentaire est passe-bas d'ordre 1 et possém@ntréquence 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 conséquenbuwveau 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) :

_Vout(f)_ 2C':'mTS : (1_6)
H giobalelf ) = == Sind(rfT Eq.310
global ( ) Vin (f) I CS Ind S)\/]_—ZBCOS(Z S)+[32 ( q )

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@utegre 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. Puisquenklangeur est commandé par un signal
carré, 'amplitude de la raie de frequencs fisigna] Vaut 24 (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|obale(f = 0)]= 20|0910L_[ Cr:ﬂ 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 cap@a€k. En général, les
gains dans les chaines de réception sont exprimésnetion de la puissance d’entrée sur le
LNA. Pour une adaptation 80a I'entrée, nous pouvons exprimer ainsi le gainrppport a

la puissance d’entrée en dBvdB, :

Godgy,_sas, = Coss ~13s (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 dgeghe de ces reconfigurabilités a 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 eérnigue. 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 élémeltgsl’'architecture) par des signaux
d’horloges reconfigurables numériquement par lecggeeur de bande de base. On pourra
imaginer un systéme a base de l'architecture éitlommée 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 (Fié)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 comnatiiics & 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 I'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 1IR ne dépend que @lelonc du rapport entres&t Ggr. 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 mise .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 aathie de réception ZIF, les contraintes de
conception pour réaliser la reconfiguration de leawni@ fréquence sont sur la partie RF
(notamment le LNA et le filtre de sélection de bajdur la synthése de fréquence ainsi que
sur la génération des signaux d’horloge du mélangBoeur le cas de l'architecture
échantillonnée, les contraintes du c6té RF et egattde fréquence sont transparentes car ne
concernent pas le traitement analogique tempseldiser 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 fréqguent de reconfigurabilité denddmds 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 emselle. Par conséquent, la
reconfiguration GSM / 4G sera certainement exigéeuit et moyen termes.

L'architecture échantillonnée est capable de régardr 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 ehatogites 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 récepio 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 I'architecchantillonnée dans laquelle le signal
GSM est convertie a la moitié de la fréequence 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 deuxiéme opératie sous échantillonnage avec filtrage
SinC intrinséque transpose le signal GSM a unauéréce 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 recgmfable 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&#étillonnage se fait directement aprés
I'amplification du signal par le LNA et le signahaogique 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 apahd pas donc que du gain du LNA)G

Au total, nous n'implémentons qu’un seul étageilti@fie 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 I'impact des capacités parasites sypedermances de I'architecture échantillonnée
basée uniqguement sur des transistors et des aapagdisés 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 précélieetiantillonnage 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 reptéssria structure de la figure 3.10 avec les
capacités parasites inhérentes. L'impédance die shrtLNTA doit étre grande pour assurer
une bonne alimentation en mode courant du syst&iteeest également représentée comme
capacité parasite. Nous pouvons par calcul depacit® 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 trosposantes parasites : la capacité parasite
avant le mélangeur (f; la capacité parasite apres le mélangeur enl@aralvec Gz (Coir)

et la capacité parasite en parallele ave¢@s). Nous allons maintenant étudier l'impact de
ces trois composantes sur les performances dedbd@chitecture 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 gemhéd® 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 desrimpéeurs 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 émdidmts 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 lasgek 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 aliadetc 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 caractéristiceeedircuits & 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 bai#ltdans la chaine. Pour cela, une étude de
I'impact a I'échelle systéme de linjection de ohpes 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.
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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 tempsa@mmutation 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 frontsaanierdgt 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 '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. Plusieurtusons 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 soluticimede 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 partiegsmpbints suivants :

» Etablir un modéle du transistor en régime linéadregec le moins d’approximations
possible, afin de calculer I'erreur d’injection avane bonne précision. Ce modele
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 traosigiOS.

* Quantifier I'impact de l'erreur d'injection a I'éele de plusieurs fonctions de
I'architecture échantillonnée : gain, filtragesiaapliement 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 élémeamrtale 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 blogur

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 duéd « 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) [NMOS]  (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 &
leurs bornes, une redistribution de la charge erasiage dans les capacités de recouvrement
(Cov) du transistor a lieu. Une deuxiéme tension digrkgéent s’ajouter a la premiére. Elle est
connue sous le nom de « Clock feedthrough ». Emijgre approximation, on estime [108
Razavi] cette deuxiéme erreur & :

C

AV =Vynx— _ (Eq. 42
DD C., +C, (Eq )

Tout au long de ce manuscrit nous adopterons umenclature unifi€e en regroupant sous le
nom d’injection de charges les deux phénomenesgdedds.
En conclusion, entreptlinstant ou commence la commutation ONX OFF, et § + t)
I'instant ou elle s’achéve, une certaine quantgéctarges @ 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’'uneigeE d’échantillonnage, la tension sur &€t
inférieure a la valeur de I'échantillon initialeaBs 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 magsiales parameétres du circuit en question.
En réalité, \; 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 apgkga la grille [78 ENZ].

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

Dans la littérature, il existe des méthodes d’eatiom 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 mathématiew,; 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

COV +
Vi =~ Mo 2 lerf| Vi B |- Lo (Vs +Vy-V,)
2B C, 2uC, ) C,

2 X _y W
erf(x):ﬁée Udt ,B:pcoxT Vyr =V,-Vs-V; (Eq. 4.4)

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 transistorg/da
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, épaisseuxytie, 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 pstimer I'erreur d’injection, elle
consiste a dériver un modele électrique équivallunttransistor (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(¥cs) qui sépare l'entrée de la sortie. Ce modele
posséde plusieurs avantages : il permet de vdfet'ée la capacité parasite en amont du
transistor ; il modélise précisément la commutatthn transistor grace a une résistance
variable en fonction de & Cependant, des simulations électriques ou calbellschémas
électriques sont nécessaires pour estimer I'erdéinfection et étudier ses variations en
fonction de la technologie et des paramétres awitir

Les deux modéles décrits précédemment permettequalgifier I'erreur d’injection de fagon
précise et de nous faire comprendre ses variaénrfenction 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 noésessgons 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 adiens un modele simple et précis, capable
de quantifier les différentes erreurs d'injectiortroduites par les structures a capacités
commutées de notre récepteur. Egalement, ce madgke utilisé dans des simulations
« préliminaires » pour en déduire I'impact de Edjion de charges sur les performances de
notre architecture de réception. Ces simulatiommptient 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 « sirggided ». Il est important pour nous
d’estimer I'ampleur de l'injection de charges sumeuwstructure différentielle car une bonne
majorité des récepteurs radio actuels est basée dear architectures complétement
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 dif =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 Ly = 0.1um et de largeur V= 10um.
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|
|||
|||—:»|

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

Les résultats obtenus montrent que I'erreur d’impecdans 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) :
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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 quenis 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 considérablementriéer 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 augmguo#nd les composants ont des petites tailles,
ce qui est souvent le cas dans les circuits a daseapacités commutéesn(l). Pour
guantifier I'effet de la disparité sur la robustestes 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 sontorgmfs sur la figure 4.5 : un écart-type de
53% de la valeur moyenne a été obtenu sur 1000atiions en Monte-Carlo :

280 -
140
0 = L 6=54.61V
-7r 1 - Tr-1Tnr- 11T 7T "1 7T 1"~ 7T °T17° 17 "~ T 1 71 T
-1.22mv -imv

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

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

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

L’injection de charges, comme nous venons de le, @@t un probleme inhérent a toute
structure analogique basée sur les interrupteurS M@., filtres a capacités commutées,
échantillonneur-bloqueur, convertisseurs analogmu®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 CMQOS, 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 qeé&dags différentiels sont moins sensibles
aux injections de charges (théoriquement et paulaiions électriques). Ainsi, l'utilisation de
structures différentielles est une technique deception directe qui permet de réduire
I'injection de charges et qui ne nécessite aucuomeptexité supplémentaire. Le seul point
critique est la disparité entre les deux voiespmvenient que le concepteur peut minimiser en
prenant de bons choix d'implémentation sur le dedsimasques.

Les interrupteurs CMOS

Les interrupteurs CMOS sont constitués de deusistars 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 dii 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] :

WN L NCOX (VDD ‘Vs _VTN ): WPL Pcox (Vs _‘VTPD (Eq . 4-6)

L’équation Eq. 4.6 nous montre que I'annulationlaeharge 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’anuler 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 légerement 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

85



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

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 dispositdummy » 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 modéles électriques de
conservation de charges, a la mauvaise estimatiomuemauvais 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 ciel@ichaque instant les valeurs des courants
et des tensions sur toutes les branches et tousdeslis du circuit. Pour cela, Eldo est bien
adapté aux simulations des circuits a capacitésmudges.

Dans le paragraphe suivant, nous montrons comnwarg 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 entrgrilee 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 34 [111 Van Zeghbroeck]. A faibles valeurs dgs\{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 électrique 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 l'architecture
échantillonnée de réception radio.

Dans cette perspective, nous avons bati un modak® tsur le composant prédéfini
« SwitchEldo » de la librairie de composamntgclib de Mentor Graphics. SwitchEldo est un
interrupteur électrique qui approxime la courbg\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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V14 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 paiteettre 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 @jime de fonctionnement linéaire du transistor
[102 Sheu]. Au final, I'interrupteur ressemble alau schéma de la figure 4.10 :

VG
|
== - 2l 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 : ¥ > Vg. lls représentent donc dans le modéle des capacité
programmables.

Notre modele est donc construit autour de cinqrpatees : ¥, Vi, Ron, Gov et G Les
parametres précédents dépendent du transistor que cherchons a modéliser. Leur
estimation nécessite une simulation de parameét&as 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, Vas =

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'étudetgime de petits signaux autour des points
de polarisation que nous avons définis. Nous aeotr®it les matrices de parameétres Y qui
correspondent aux simulations obtenues pour Idérdiftes valeurs degd/(de 0 & p). A
partir des courbes j{Vg) et grace a I'étude de [80 Jen], nous pouvons ideéda capacité
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totale vue par la grille &, la conductance de sortigsgla capacité totale drain-grillesg et
la capacité de jonctiondg :

Im(Y
Cep =- ((012) (Eq. 47)
Im(Y
CGG: ((oll)
Im(Y Im(Y
Cop =MV, (1)

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

Exemple: Pour illustrer une extraction compléte, nousravpris I'exemple d’un transistor
NMOS en technologie CMOS 90nm de dimensions L sttt 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
— Cso /
__CGD C:o><+2Cov
8 fF
’/””
’/
. COV ”/’/
/ f”’
3fF m—m/m—m—m—m————m———————r—— 7T
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®gionduction, une partie linéaire puis un
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2°™ plancher aR;% 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 gt
et le point (\f, 0). Le détail de la méthode d’extraction estéspnté sur la figure 4.13 :

- Ron | =
20 mS /?_7
10 mS
0mS
ov 0.6V 1.2v

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

0 0<Vg <Vy
Ops =10V +B Vi <VgsVy+Vy  (Eq. 49)
Ron Vi +Vy <Vg <Vpp

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

Rc_n11 = 'V\|/aX(9Ds)

Vy=aR,  (Eq. 410)
Vi =-Ba *

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 diineteurs pour nos simulations : le
transistor, I'interrupteur purement résistif, lémtupteur résistif avec capacités de jonctions et
I'interrupteur du modele 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 modele 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 longuepsI[0.1um et de largeur W= 10um.

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
AVin (MV) 0.1 0.08| 0.06] 0.07, 0.05
Précision (%) 1.74 | 152 1.13| 143 1.0%
Tab. 4.1 : Estimation de I'erreur d’injection avecnotre propre modele 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
AVin (MV) 0.1 | 0.07] 0.08 0.08 0.0f
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 pmde
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 pitsd® 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 a 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 dams partie constituée de capacités
commutées : le mélangeur et les deux filtres remtés 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 (lIR) 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 I'injection de chargas 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 d@ 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 eatlriler 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 faiblebtades : 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 {Fcorrespond a la fréquence de fonctionnementlte 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. ¢day ces derniers sont choisis selon la
relation suivante : = K. + 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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VATV F34s = 8MHz
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g —
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Tgmy = 104S Fg = 625MHz Ner = 6250 F, = 2.5GHz
= dF;=[0.2 05 1 2 25 4 5 8 10 20] MHz

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 flection 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 capaciteggCet 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 :

0_0__ fgdB = 8MHZ
] Bruit < -90dBc

-20.0

-4n.0

-Lon.0—

-te2nn

-140.0

‘...l....|....|....—___——Gv"..|....|....|....|..‘“HH‘HH|....|....|

LOMEG  20MEC  4omEs  eomes  aoles SU00QOMECkp, 1F40MEG 1snmﬁjlsnMEG 20.0MEG  22.0MEG  24.0MEG  26.0MEG  25.0MEG  30.0M
requency (Hz

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 f4s (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 $tns 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 aies sur la fonction de transfert du filtre IR
de sélection de canal. Sur le tableau 4.3, onquagt '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) :

s(t)=3(t)Chyr ()= 9f)=Hr (f) Eq.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&int 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 OdBc. 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 @&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 & cause des atténuations
des filtres IR et anti-repliement. Pour quantifiergain effectif du signal il faut intégrer la
fonction de transfert globale sur toute la bandd]0Or, dans le cadre de I'exemple que nous
avons pris, la fréquence de coupure du filtre lIRutv 10MHz et la fréquence
d’échantillonnage vaut 640MHz. Dans ces conditifms correspondent a la réalisation de
notre récepteur au chapitre 5), I'atténuation cémules deux filtres a 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 :

Vg (200kHz)

V2
G =20xl0g,o| —"R3=——-"|-10xlog,o| — | (EQ.412
dBVrms/dBm 910[ \/E :l 910{8X50X10_3i| ( q )

le facteur 8 vient du produit 4x2 qui corresponié &nsion effective qui arrive sur I'entrée
adaptée 5Q 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 lussatfaiblement 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 asseZe&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 conmontaté 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 = 0dm et W = 1@um et une capacité, Gle valeur 1pF.
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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’intelutadion d’ordre 3 de I'ordre de 82dB
pour un niveau de sortie de -20dB\tréte). A partir de cela nous déduisons le point
d’interception d’ordre 3 en sortie QGiiBV, :

OIP,dBV, =V +

Vout _IMB
—— (Eq. 414
5 (Eq. 414

= OIP,dBV,, = lIP,dBV, = +21dBV,

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

Pour savoir quelle est I'évolution de cette norédirité 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 ddabléau 4.6 :

Technologie (nm) 90 65 45
IMD3 (dB) 81.9 80.5 78.2
Vout (dBV)) -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 provientfaigade 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 umgression approchée de la fonction erf(x)
pour simplifier I'expression mathématique de l'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)=1{ 2x x2) . (Eq. 4.15)
—|1-— sl x<<1
NAL 3
Cov + > B 3
V -V, -V C
Vig = - TZ {(VDD ~V, -Vq)- (Voo 6UcmL 1) J_ 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 probléemes d’établissements diéitlons dans

le S&H. Il existe donc un compromis et par conséqume taille optimale (W) qui garanti
une diminution de l'erreur d’injection sans dégtamta 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 deRlue 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
|égérement 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 l'injection des charges se fait en majoété
I'entrée, ce qui réduit indirectement I'erreur d$échantillon 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@apacités 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 (To), ce qui réduit le factely (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 factefiiet contribue encore plus a la réduction de I'ercBimjection.

Pour mieux évaluer I'évolution de l'injection deathges 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 l'erreur
d’injection. Le portage du circuit est assez singildoit respecter les contraintes suivantes :

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

v' Garder un temps d’établissement{B ) constant d’'une technologie a une autre
v" Diminuer les temps de commutation des signaux tbher

v Diminuer les dynamiques du signal d’entrée et les@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 (mVpyp) 400 | 300 | 200

Temps de descente (ps) 40 30 20
Longueur du transistor (um) | 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 (9,06 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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50Q. 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 s#mps 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 et@itude d’entrée réduite (Tab. 4.7).

En conclusion, le portage du S&H montre une |ég@renution 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 snkitie 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 lintpde 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,sdnute, le plus touché avec 0.2dB de filtrage
en moins sur environ 9dB de filtrage théorique.des, 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 leffet 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 performancetfiorale I'architecture échantillonnée en

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

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

» Suivre I'évolution des performances radio de l'#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 dotarchitecture 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 enlglétachapitre 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&égeience 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 sourcgmdsesites dans un circuit intégre :

» Les parasites des transistongrincipalement les capacités des jonctions duSMies
capacités de recouvrement et les capacités latévale fringe ».

» Les parasites de l'implémentation physigue de désaaitiles: souvent ce sont des
capacités entre les différents niveaux de métadtdaant la capacité et la masse.

» Les parasites liés au routage sur le dessin deurasgouvent 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(fiangew). €lles sont «single-ended » ;la capacité parasi
différentielle a la sortie du mélangeurigges) ; la capacité parasite degd(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 (g (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 cobauns 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 éledriqle 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 strugitéanélangeur, elle vaut :

C Ci.: C
C = HCLN A +Cigner + ;arJ 0 nazuson}( ;ar *+Ciigne2 + C j’mé|angeurj (Eq. 416)

Nous remarquons d’aprés Eq.4.16 quee€t la composante qui a la plus grande amplitude
parmi les trois composantes parasites identifidetasstructure 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 élan 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.=NxF (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 sugdepde modifier les fonctions de filtrage
de l'architecture échantillonnée. D’autre parizr 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 factes 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, leékangeur 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 :

Q(k)+(C,-C, -Cyr —C3-Cqq) V(k-1)=C,V(k) kDO[(n-6),..,n] (Eq.419
En posant :
Ciot =C1 +C, +C3+Cyg +Cyq
aCi =C;-C, -Cyr —C53-C
BCiot =C1 —C, -Cyr

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-a8z8 B-a jore
H z)= E avecz=e 2 (Eq.42)
globale( ) l—GZ_l 1—07[32_8
AA IIR

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

Cas particulier
Dans le cas idéal ou toutes les composantes pgasitt nulles, nous avons :

C
o=-1letp=—— TR = Eq.422
B Cin +Csig Bir (EQ )

Par conséquent :

Hgion |e(Z):1_Z_8 g Pr avec0<PByr <1 (Eq.423
o 1+z7 1-Brz”°

AA IR

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

-8
S

2nf <

g _| et

;8=|e _ giart AT, _ jerfT, _ -1

L’équation Eq. 4.23 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 : si® 0, z> 1 et Hyopae> 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 2N Z—2N B -a
H z)= E (Eq.429)
globale( ) 1-a Z_l 1—G2N_1BZ_2N
AA IR

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

= 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
,,,,,,,, | c#0 |
| C2#0
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, ______| cs#0 L
m R R T e S —
o) | | | R
2 -
3 L Y~ S - |
o)) [l — !
g o
2 2‘.5 3

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

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 oraté&tbuées
des valeurs assez fréquentes en conception RF adbgéque et assez cohérentes avec
I'application de réception radio :

Cir = 185F , Cy, = OJpF , C; =50fF , C, =100F , C; = 02xCy, (EQ.425

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 dpue 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.
vers le haut) a ££ 0 (resp. a €#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 dit & une
redistribution de charges dans la structure, efiéaucun concepteur ne pourra controler (elle
dépend de l'amplitude du signal d’entrée). Nousnaveégalement calculé, en utilisant
I'équation Eq. 4.21, le gain deybbadz) dans le cas o€ 0 : 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 réceptaatior 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. 4.26 : Le filtre IIR de sélection de canal dasle cas idéal et avec G 0
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comparaison entre les deux courbes de la figur@ #@ntre que la fréquence de coupure du
filtre IIR 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 reytsteme, 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, qualitatrgna 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&sEon) et développée au sein de notre
équipe) qui permet de remédier & ce probleme ewnsag 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 basgx{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&oa une recopie quasi-parfaite de la
structure différentielle, nous avons implémenté xdeswiveurs 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 \ Cr 3 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@siment 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), leactttRF 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 plliguepde 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) =8V(k)
d est le coefficient de suivi, il dépend du gain lkeoucle ouverte des amplificateurs
opérationnels utilisés et représente I'imperfeciemotre correction (0 &< 1).

ILLJ_LC

} pourkO[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 utilesrCGet 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 ¢z 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)+[3C, +C, +Cr[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 capacité,&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)+(8C, +C, +Cyg +C3+Cqg)V(k-1)=C,V(k) kDO[(n-7),...,(n-1)] (Eq.429
En posant :
Ciot =C1+C, +C3+Cg +Cy4
0Ci =0C; +C, +Cyg +C5+C
BCiot =0C; +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 :

1-a'z® . a-B jaree
H z)= E avecz=e 2 (Eq.430
global ( ) 1-q Z_2 1‘(]3 Bz_g
AA IIR

L’équation Eg. 4.30 montre que si la correctiorshigas parfaited&l) les capacités parasites
agissent toujours sur les filtres de 1IR et AA, snaitravers de nouveaux coefficieatst .

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

(C,+C,+Cir)

a=letf3=
b (C1+C2+CIIR)+(C3+C

(Eq.43)

sig

1-z8 _1-B
H(z) = B avecO<pB<1 43
&)= 25 B<l (Eq.432

L’équation Eq. 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
a=letB=—"TR = Eq.43
B Cin +Csig Bir (Eq.433

Par conséquent :

Hyiob Ie(Z):l_ 2 E 1B avecO0<Bg <1 (Eq.434)
o 1-27% 1-Br 2

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

T
jert = i _ _
> o iant AT, _ jeniTy _ -1

z78%=|e

L’équation Eq. 4.34 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 : si® 0, z> 1 et Hyopae > 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-p
H z)= E (Eq.439
globale( ) 1-q 2_2 1-q N-1 BZ_ZN

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

Hglobale dB

Fréguence normalisée par rapport a Fs

Fig. 4.31 : Impact du coefficientd sur la correction des effets parasites
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Frég

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

Fig. 4.32

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

opéra

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

ntaFs

guence normalisée par rappo

Fré

. Impact du coefficientd sur la correction des effets parasites sur le file IIR

Fig. 4.33

Nos simulations actuelles servent donc de basegéefication 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 & = 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 5SMHZz)

et 'atténuation du filtre AA dans une bande del&@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 §cO®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 ihaer

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 coefficienté 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 Heafie 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 fréquenceuwmios 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 représentéasiigure 4.34 : une capacité variable ou
programmable a été placée avant le mélangeur podélser la composante;ONous nous
concentrons sur Cpuisque les deux autres composantes ont des dféstscoup moins
importants. Pour faire des comparaisons directeas ravons adopté les conditions et les
valeurs adoptées du paragraphe précédent.

/

I I I I
apl 1
500 g’a 17T CIIR__ CsigTCsigTCsigTCsigT
A B
(Vo) L \

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

\ T

Fig. 4.34 : Le circuit de simulation de I'effet dezapacités 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). Ntes 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 étudidiimi@rmédiaire de la capacité variable. C
Nous utilisons la simulation « Transient » de Eddo laquelle nous appliquons un passage en
fréquence grace a une FFT dont nous choisissorggudement les paramétres. Le choix de
la simulation temporelle est motivé par le caractéhantillonné de I'architecture étudiée : en
effet, le grand nombre d’horloges carrées que ntilisons pour commander les interrupteurs
du circuit nous oblige a augmenter le nombre d’laricues 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 éetsp 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 ddmgas idéal (c.a.d.,G 0) et dans le cas ou
C, = 50fF. Dans le cas dii= 0.99, les chiffres obtenues correspondent eraarteau 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 45kHmgdact de G est clair quand = 0.9 :

¥l

=]

0.0+

-10.0- f 3g8 = BMHz
20,0 6 =0.99
-30.0] Bruit < -70dBc

-40.0 4

—SD.D—_

-60.0
-70.0—
-60.04 /\'\

-90.0_]

NMWWM’HMNMMM Ll

f—SdB = 7.3MHz
200 6 =0.90
-30.0_: Bruit < -70dBc

- o MMMMWMW Ww\mww

DU LN B e o e |
0.0MEG 2.0MEG 4.0MEG B.OMEG 5.0MEG IUUMEG IZUMEG 14 UMEG 16, UM'E'G 15, UMEG 20 UMEG 22 UMEG 24, UMEG 26, UMEG 28, UMEG 30, UME
Fragquency (Hz)

Fig. 4.35 : Le filtre de sélection de canal en préace de parasites et dans le cas idéal
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“a0] A 500kHz — 58.3dB
Idéal
Bruit < -100dBc

-200 A so0kHz = 57.5dB
6=0.99
Bruit < -100dBc

iEE: A 500kHz — 34.8dB
6=0.90
Bruit < -100dBc

L B e e L e e e AR B e e B
0.0MEG 5.0MEG 10.0MEG 15.0MEG 20.0MEG 25.0MEG 30.0MEG 35.0MEG 40.0MEG 45.0MES
Frequency (Hz)

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

La simulation montre une perte de plus de 20dBlatage AA, un décalage de plus de 2MHz
de la fréquence de coupure du filtre IIR 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 correctiéoh i(npacte I'efficacité de la solution au
niveau du gain, du filtrage AA et du filtrage lIRuantitativement, les simulations électriques
(6 = 0.9) montrent une dégradation légérement supéria celle calculée au paragraphe
précédent : une dégradation de 12 dB pour leefiWA comparé a 20dB (simulation
électrique) et un décalage de 1.7MHz comparé a BABNsimulation 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 toctibnnement 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 ladbtmfie 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 coefficientsn et B que nous avons utilisés dans les equations 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&eient & 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 poumbtatagmenter sa surface physique sur le
dessin de masques. En réalité, ce gain en dersitge rchiffre pas facilement d'un nceud
submicronique a un autre car il dépend de beaudeufacteurs 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 clpEyzar 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 pasietre réduit suivant cette perspective.

Dans les équations Eq. 4.24 et 4.35, on peut dienileufacteur N pour augmenter les valeurs
des termes" et o®" et réduire ainsi I'effet des parasites quelles soient les valeurs des
coefficients o et B a la base. Concretement, il faudra alors augmelatefréquence
d’échantillonnage &pour la méme application radiofFOr, les circuits CMOS profitent
bien de I'évolution de la technologie en termesvidesse de fonctionnement, ce qui permet
d’envisager en toute rigueur cette voie. En ce,dernson 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 fonctRifisanalogiques et numériques sur la
méme puce. Par conséquent, plus de lignes de domseat de routage & tous les niveaux de
métaux dans une surface totale de plus en plusteéslont 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'archite 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 capacigssiies. 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 agemagud 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 paseles performances de l'architecture
échantillonnée quel que soit le noeud technologayaaceé 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
probléeme et son efficacité a été démontrée parsaeslations 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’'alimentatiornpfy 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-avis de I'évolution de la technologie
CMOS.

A. Contexte et importance de I'étude

Pour les applications analogiques échantillonnéeg 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’étabimsts des échantillons. L'expression
mathématique duRest donnée par la relation suivante :

Kn
- W
p'nCox T(VDD _Vin _VT)

Kp
Ron = (PMO$

- W
p-pCox T (Vin - VT)

R, = (NMOS) (Eq.436)

D’aprés I'équation Eg. 4.36, on remarque queded@pend de '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 radichesée principalement sur des structures de
capacités commutées qui réalisent les fonctionsmntes : 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 nondtirgerrupteurs MOS et de capacités
nécessaires pour implémenter une chaine échangéiéore réception radio. Considérons,
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pour cela, le cas d'un récepteur a huit voies ddatement (pour le filtre AA) qui doit
adresser trois canaux de largeurs différentes. Moosidérons, par ailleurs, que la structure
du récepteur est entierement différentielle (Fig7%

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&vipermettent de s’affranchir de
certains problémes liés a la réduction de la tendialimentation. Nous allons voir quelles
techniques sont facilement implémentables danadele 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’entréeaitce 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 » etdiw son impact sur les performances du
circuit.

La derniére technique consiste a utiliser des rmpgeurs 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-V+t » 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)l 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 lIR.

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 dessjiasaexpliquée au paragraphe II.D. Les
transistors, les capacités et les horloges ondigténsionnés 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 [larchitecture
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 diexo

Filtre AA

T I
O~ Pomoooe- oo Bruit < -120dBc

3

dBVpeak,diFF

5

|

|

|

|

|

|
7\7 I
S |
SRR |
10 15 20
MHz

Fig. 4.38 : Le filtre AA en 65nm et a tension d’athentation nominale
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Les signaux qui ont servi au calcul de la fonctiertransfert du filtre 1IR (resp. filtre AA) ont
été placés aux frequences suivantes de 0.5, 15,245, 8, 10 et 20MHz (resp. 0.5, 1, 2.5, 5,
12.5 25MHz).

La fréquence d’échantillonnage de la FFT a étésthgiour réduire au maximum le bruit de
calcul. La tension d’alimentation nominale du no8Gdm est 1.2V, nous représentons sur les
figures 4.38 et 4.39 les spectres de sortie nosémldes filtres IIR et AA dans le cagpv/=
1.2V. Avant normalisation, nous avons mesuré un ghibal de 38 dBVrms/dBm.

Le lobe de la fonction sinus cardinal ainsi quefrdéquence de coupure du filtre IIR
apparaissent de maniére assez claire sur les $igud8 et 4.39.

On remargue que le niveau de bruit est tres fableles deux spectres (<-100dBc) ce qui
permet de bien séparer les signaux utiles, desawigad’intermodulation et du bruit de la
chaine de réception en général.

Filtre IR

********************** ~~1 Bruit<-100dBc |1

dBVpeak,diff

Fig. 4.39 : Le filtre IIR en 65nm et a tension d’amentation nominale

A partir de ce résultat et de la précision que reugs pu avoir, nous avons simulé le méme
circuit a différentes tension d'alimentation allalet 1.2V a 0.7V, soit sur une plage de 500mV
(40% de \bp nominale). Les résultats, normalisés par rapportcas \bp = 1.2V, sont
regroupés dans le tableau 4.9.

Voo (V) 1.2 1.1 1.0 0.9 0.8 0.7
Gain normalisé (dB) 0.00 | -0.05| -0.18 -0.52 -1.50 -2.20
Att sinc normalisée a 500kHz (dB), 0.00 | -0.00| -0.03] -0.1] -0.25 -3.40
Att ;g normalisée a 20MHz (dB)| 0.00 | -0.01| -0.02] -0.03 -0.10 -1.60

Tab. 4.9 : Impact de la tension d’alimentation suf’architecture échantillonnée en 65nm

L’atténuation du filtre AA a 500kHz de la fréquengerteuse caractérise la « profondeur »
des zéros de la fonction sinus cardinal qui réddiddtre anti-repliement. A ¥p = 1.2V, elle
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vaut 59.3dB. L'atténuation du filtre IIR & 20MHz raatérise la réjection des canaux
adjacents, a M = 1.2V elle vaut 21.2dB.

Nous déduisons des résultats du tableau 4.9, que ges tensions d’alimentation allant
jusqu’a 0.8V et en gardant toujours la méme teadgie| les performances de I'architecture
échantillonnée en termes de gain, de filtrage dectén de canal et de filtrage anti-
repliement restent quasiment intacts. Seul le gaivbp = 0.8V, connait une perte de 1.5dB
gu'on peut commencer a sentir sur une chaine deptiéo radio. Notons que dans ces
simulations, nous avons gardé constant le mode eomén 200mV, ce qui montre une
robustesse non négligeable du circuit vis-a-vi¥ ge

A partir de 0.7V de tension d’alimentation, lestpsraugmentent sur les trois grandeurs : on
perd 2.2dB de gain, 3.4dB d’atténuation du filtrA dans une bande de +500kHz et 1.6dB
d’atténuation du filtre IIR & 20MHz. La simulatian Vpp = 0.7V nous montre la limite a
partir de laquelle le portage « non-intelligentw direct de I'architecture échantillonnée
commence a impacter les performances a tensiolimdrgation réduites.

C. Conclusion

L’étude précédente montre clairement la robustdeskarchitecture échantillonnée vis-a-vis
de la baisse des tensions d’alimentation. Les sitiams électriques sur un récepteur
échantillonné dimensionné en CMOS 65nm ont montrémng pouvait réduire la tension
d’alimentation jusqu’a 60% de sa valeur nominaldydamique et mode commun constants,
sans pour autant affecter les performances radio.

En conclusion, la limite de 60% de I'exemple étugiéurra certainement étre poussée plus
bas encore avec un portage « intelligent » du Byst@ui prend en compte I'évolution des
parameétres du transistor d’'un nceud technologiquen aautre et les réglages de modes
communs et de dynamique d’entrée.

V. Effet de la fuite de grille

La fuite par effet « Tunnel » est un phénoméne perg quantique qui se manifeste lorsque
des porteurs, arrivant a [linterface Silicium-Oxydtu transistor MOS, franchissent
directement la barriere de potentiel sans acquére énergie supplémentaire. Une étude
détaillée de son importance ainsi que de son éwvalgn fonction de la technologie a été
présentée au paragraphe 1.B.3 du chapitre 2. Datie partie, nous nous intéressons a
I'impact qu’il peut avoir sur les performances radie I'architecture échantillonnée. Les
résultats et les conclusions de I'étude que noamisavnenée au chapitre 2 nous sont trés
utiles.

Nous allons maintenant rappeler ces conclusioasiehsité de courant de fuite de grillg) (J
(exprimée en Alcft) dépend exponentiellement de I'épaisseur de I'exydh,), ce qui
explique les augmentations importantes genjfonction de la technologie. La fuite de grile
I'état « ON » est 10 fois plus grande qu’'a I'étaDkF » et elle est 2.5 a 3 fois plus faible
pour les transistors PMOS que NMOS ; Les mesursesdarants de fuite de grille dans les
technologies CMOS avanceées (données de ST Mictoahics, TSMC et IBM) montrent des
valeurs de 2.5mA/mfen technologie 32nm (Tab. 2.1) ; D'un point de \@lectrique, la
grille du transistor est parcourue par un coura@tdd son impédance d’entrée contient une
composante résistive dont I'effet n'apparait quisssous d’'une fréquence caractéristique
(fgated qui est de 'ordre de quelques dizaines de MHa%mm (Fig. 2.16).

Nous allons maintenant étudier I'impact du courdetfuite de grille sur les performances
radio de I'architecture échantillonnée.
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Afin d'estimer les courants parasites dus a laefule grille, nous avons réalisé des
simulations sur des interrupteurs MOS de dimensdifiérentes. Nous avons considéré un
premier transistor de longueur minimale et de largum et un deuxiéme de dimensions
beaucoup plus grandes avec L sui0et W = 10@m. Ces deux transistors ont été simulés en
CMOS 90,65 et 45nm et a chaque fois les mémes twomslide charge ont été utilisées pour
rendre la comparaison pertinente. La charge estrésistance de 10kce qui correspond a
une capacité de 0.1pF commutée a 1GHz de frégublmeeextrapolation en CMOS 32nm a
éte faite en se basant sur les chiffres du tableau2.1.

Les courants de fuite de grillesflet de drain @) ont été extraits par simulation, le tableau
4.10 résume tous les résultats obtenus :

Techno (nm)

Transistor NMOS 90 65 45 32 (extrap.)
Ip (MA) | 32.37 32.32 32.25 32.25
L min » W = 20um Ic (nA) 0.02 0.04 0.2 0.5
Ip/lg (%) | 6x10° | 1.24x10' | 6.2x10" | 1.55x10°
Ip (MA) | 28.63 27.3 23.9 23.9
L =10um, W =10Qum | Ig (nA) 34 62 320 800
Ip/lg (%) | 0.12 0.22 1.34 3.34

Tab. 4.10 : Impact de la fuite de grille sur le fontionnement de I'interrupteur MOS

Dans le tableau précédent, nous avons estimé fa parcourant due a la fuite de grille en
calculant le rapport des courangset I,. Nous remarquons qu’entre les technologies CMOS
90 et 32nm ce rapport varie d'un facteur d’enviBfh ce qui correspond a un changement
non-négligeable. Dans le cas du transistor de dinga Lyi,x20um, la valeur du courant de
fuite est de I'ordre de 0.5nA au pire-cas (32nman® le cas du transistor de dimensions
10umx10Qum, la valeur peut atteindre @A&. Cependant, pour les applications
échantillonnées qui nous intéressent dans le caelree travail de thése, le transistor est
souvent dimensionné a la longueur minimale de ¢artelogie et a la plus petite largeur
possible, ce qui nous raméne a des valeurs de rdsude fuite de 0.5nA. Pour mieux
comprendre et comparer cette valeur aux courantpajuront exister dans une architecture
échantillonnée de réception radio, nous considéfememple concret suivant : supposons
gue le signal d’entrée est de I'ordre d’'une dizaleamicrovolts (-90dR sous 5@), et que le
gain de transconductance est de l'ordre de 50nmeScplrant d'intégration sera d’environ
0.51A. Dans ce cas, la fuite d'un transistor NMOS asht®logie 32nm de dimensiong,k.et

W = 2Qum sera de 0.5nA, soit 0.1% de la plus petite vapssible du courant utile.
L’'exemple précédent semble confirmer la robustdsskéarchitecture échantillonnée a la fuite
de grille.

Pour étayer cette conclusion, nous avons simulétriacture de la figure 4.37 avec des
transistors de la technologie 45nm. Nous avonsuales fonctions de filtrage et de gain et a
chaque fois deux simulation sont réalisées : Uffeatec le modele compact du transistor et
une 2M¢fois en annulant le courant de fuite de grillesiencarte du modéle. L’objectif est de
quantifier 'impact de la fuite de grille sur lesrnictions de I'architecture échantillonnée. Tous
les résultats obtenus n’ont pas permis de quantifie différence entre les deux simulations,
méme avec des grandes précisions de calcul. Nos®pe que ce résultat montre réellement
la robustesse quasi-parfaite de I'architecture dillannée vis-a-vis de la fuite de grille (au
moins jusqu’au nceud technologique CMOS 45nm.
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V. Conclusion générale

Dans ce chapitre nous avons étudié plusieurs défelsologiques liés a la portabilité et nous
avons pu quantifier limpact de chacun dentre esxr les performances au niveau
« systeme » de l'architecture échantillonnée deptéan radio.

Nous avons montré que linjection de charges a aecel & diminuer en fonction de
I'évolution de la technologie CMOS, et son impaat s performances radio de la solution
étudiée reste limité (méme si visible en simul3gtidn conclusion, & long-terme, l'injection
de charges ne pourra pas limiter la portabilit€atehitecture échantillonnée.

L’étude que nous avons faite a montré que les d#&saont tendance a plafonner sur une
limite et que donc on ne pourra plus gagner begudors d'un portage d'un circuit en
technologie avancée. De plus, nous avons montrél'igugact des capacités parasites sur
I'architecture échantillonnée était conséquent eturp structure de correction doit
absolument faire partie du systéme pour obtenbradees performances radio. En ce sens, les
capacités parasites ne pourront pas bloquer laalpbré de cette solution a condition
d’'implémenter la correction.

La réduction des tensions d’alimentation a aussiffartie de notre étude, les simulations
nous ont conduit a la conclusion suivante : I'aetture échantillonnée est bien robuste vis-a-
vis de la baisse depy méme sans redimensionnement du circuit dans led nGAIOS
suivant. Cette robustesse augmente considérabldanpottabilité de cette solution.

La fuite de grille augmente considérablement erction de I'évolution de la technologie
CMOS, cependant les mesures des courants de titell@s montrent une grande marge de
seécurité en amplitude par rapport aux courantesutila nature échantillonnée de la solution
permet de réduire les tailles des composants MQE&mentés ce qui conduit a des ordres de
grandeurs négligeables pour les courants de fNibels croyons fortement que la fuite de
grille n'affectera pas la portabilité de I'architere échantillonnée.

Le seul effet sur lequel nous n'avons pas pu thavaest la pollution numérique, c.a.d
I'impact du bruit des circuits numériques couplé lgasubstrat. Sachant que I'évolution de la
technologie CMOS va dans le sens d’une augmentdgdfintégration ce bruit a tendance a
augmenter. Il pourra devenir un point limitant lartabilité de la solution. Nous pensons
fortement qu’'une étude sur l'impact de ce bruit $architecture échantillonnée est
importante.

En conclusion, nous pouvons estimer positivement plartabilité de [I'architecture
échantillonnée en fonction de la technologie CMQO8pendant, I'optimisation du portage et
du redimensionnement de la solution & chaque pastag nceud CMOS au nceud suivant est
indispensable pour maintenir la portabilité.

Dans le chapitre suivant, nous présentons le ppdage chaine de réception compléete basée
sur l'architecture échantillonnée. Le dimensionnengt les problématiques liés a I'opération
de portage y sont expliqués.
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|. Introduction

L'objectif principal de ce travail de these est mgpondre a la question de portabilité de
I'architecture échantillonnée de réception radiourPcela, il est indispensable pour nous de
réaliser le portage d’'un récepteur échantillonnéndiceud technologique au noeud suivant,
afin de se confronter concretement aux problemesdeeption liés a I'opération de portage.
Dans le cas idéal d’'une solution parfaitement fidetde transfert souhaité se fait de maniére
directe sans avoir besoin de retravailler les btmsstitutifs de la chaine : on imagine ainsi,
gue des simulations « systeme » suffiront, pourdealle circuit avant de I'envoyer en
fabrication. Cependant, dans le cas réel, les @eges sont souvent amenés a adapter les
blocs aux nouvelles conditions, afin d’obtenir gesformances au moins égales a celles
obtenues sur la technologie d’avant.

Dans ce paragraphe, nous allons réaliser le podage chaine de réception complete (Fig.
5.1), basée sur l'architecture échantillonnée,adeethnologie CMOS 65 a 45nm. Ce travalil
nous aidera a savoir quels sont les points criigiess a la portabilité de l'architecture
échantillonnée.

{ ADC [
{ADC[ ]

Fig. 5.1 : Schéma détaillé du récepteur a transférele la technologie CMOS 65 a 45nm

I FEM

VY. V.
o/
3

909

\
y

Dans les paragraphes suivants, nous allons expuserbjectifs, notre méthodologie de
portage et de conception ainsi que la réalisatid@semesures obtenues.

[I. Objectifs

La conception et la réalisation d’'une chaine deption dépend énormément de I'application
visée. Dans ce paragraphe, nous souhaitons spéeifiggrimétre de I'application en termes
de standards, de bandes RF et de largeurs de canaux

A. Le Wi-Fiou IEEE 802.11

La norme IEEE 802.11 appelée souvent « Wi-Fi » @&gs Fidelity) contient toutes les
spécifications radio et autres nécessaires a lisaian d'un émetteur/récepteur pour un
systeme sans fils de connectivité de données deecdistance. La spécificité du Wi-Fi est
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gu'il est aussi bien spécifié pour utiliser la teicjue d’étalement de spectre (802.11b) que
I'OFDM (802.11a/g/n). La norme prévoit I'utilisatiode canaux de largeur 5, 10 et 20MHz
dans trois bandes RF différentes [27 IEEE] : ladesbasse allant de 2.4 a 2.5GHz et les deux
bandes hautes allant de 4.9 a 5.3GHz et de 5&GHz.

Dans le cadre de ce travail de thése réalisé chdlicEoelectronics, nous étions amenés a
faire le portage, la conception et la réalisatiamdécepteur échantillonné visant le standard
802.11g/n dans la bande 2.4-2.5GHz avec une ladgoanal de 20MHz.

B. Le « mobile WiMAX » ou IEEE 802.16e

La norme IEEE 802.16e appelée souvent « mobile WAMA (mobile Wireless
Interopeability for Microwave Access) contient tesitles spécifications radio et autres
nécessaires a la réalisation d'un émetteur/récemeur un systéme radio mobile d&"a
génération. Ce standard de communication, bask sechnique OFDM, prévoit l'utilisation
de 16 largeurs de canaux différentes allant de & 28MHz dans trois bandes RF [28 Gray] :
les bandes basses allant de 2.3 a 2.4GHz et de2A5Hz, puis la bande haute allant de 3.3
a 3.8GHz. Le «mobile WIMAX » est aussi bien spécipour un fonctionnement TDD
(« Time Division Duplex ») que FDD (« Frequency Bign duplex »).

Dans le cadre de ce travail de thése réalisé chdlickoelectronics, nous étions amenés a
faire le portage, la conception et la réalisatiamdécepteur échantillonné visant le standard
802.16e TDD dans la bande 2.5-2.7GHz avec des gat@largeur 5 et 10MHz.

[1l. Dimensionnement du récepteur et simulations « Bysste

A. Les spécifications de la norme

Pour concevoir une chaine de réception radio,dmre chose a faire est de savoir quelles
sont les contraintes qu’elle doit subir dans desditmons de fonctionnement réelles.
L’ensemble de ces contraintes physiques de la eotadiio est appelé « spécifications de la
norme » et doit étre étudié en premier par les egtecirs de systémes RF. Ces spécifications
concernent les niveaux de puissance du signal, uéldbande RF, la largeur du canal de
communication, les niveaux de puissances et lelagedréquentiel des signaux brouilleurs,
le type de modulation utilisé et les taux d’errdainaire (BER) & obtenir en sortie du
démodulateur. Dans les deux parties suivantes, alboss détailler les spécifications de la
norme pour les deux standards de communications Sianque nous ciblons pour notre
chaine de réception.

1. Le Wi-Fi

La premiére spécification et certainement la plnpdrtante en conception radio est la

sensibilité : elle correspond a un cas de fonceoment ou le signal utile se propage seul sur
le canal hertzien sans présence de signaux brnaslleEn général, la norme spécifie les

niveaux de puissance a I'antenne pour lesquelleB&dR doivent étre respectés en sortie du
démodulateur numérique.

En télécommunications, il existe une relation ligmtcapacité numérique d’'un canal de

transmission (C) au rapport signal a bruit (SNR¥eriie de ce dernier :

C=BxLog,[1+SNR] (Eq.5.0)

12¢



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

avec C en bps (bit/s), B la largeur spectrale chalcde communication en Hz et SNR en dB.
D’aprés le théoréme de Shannon et de Hartley (Hq, B existe une relation simple liant le
BER et le SNR. Le role d'un concepteur RF est ddire les chiffres de BER fournis par la
norme en valeurs de SNR exprimés en dB a I'entnédéthodulateur (sortie de son circuit).
Le tableau 5.1 donne les niveaux de sensibilitér poutes les modulations prévues par la
norme 802.11 [115 IEEE] avec les chiffres de SNRespecter a I'entrée du démodulateur
numérique :

Modulation | Sensibilité (dBm) | SNR (dB) | Dynamique (dB
BPSK %2 -82 4.1 62
BPSK ¥ -81 5.1 61
QPSK %5 -79 7.1 59
QPSK % -77 9.1 57

16-QAM Y2 -74 12.1 54

16-QAM ¥ -70 15.1 50

64-QAM %3 -66 19.1 46

64-QAM % -65 21.1 45

Tab. 5.1 : Les niveaux de sensibilité et les valeside SNR de la norme IEEE 802.11g/n

La sensibilité représente la performance d’'un systde communication a faibles puissances
d’entrée. Une autre spécification est définie plesr fortes puissances : c’est le niveau de
puissance maximal du signal & I'antenne de récefffia.). En Wi-Fi, ce niveau peut aller
jusqu'a 1@W ou -20dBm pour un SNR en sortie de 21.1dB. Aipdtt niveau de sensibilité
et du $ax Nous pouvons déduire la dynamique totale d’'unadiwVi-Fi (Tab. 5.1) :

DR =S, —Sensi (Eq.5.2)

Un signal OFDM est construit sur une base de frége orthogonales. En émission, la
modulation est générée numériqguement par une siRfpleinverse [25 Bahai]. En réception
la démodulation est réalisée par FFT. Le tabledudsume les parametres de la modulation
OFDM du signal Wi-Fi dans le cas du canal de lar@&MHz.

Bande passante nominale (MHz) 20

Fréquence d’échantillonnage (MHz) 20

Taille FFT 64

Nombre de sous-porteuses utiles 52

Nombre total de sous-porteuses 64
Distance entre deux sous-porteuses (kHz) 312.5

Tab. 5.2 : Paramétres de la modulation OFDM en Wi-F20MHz

Dans un signal IEEE 802.11g/n, toutes les souepses sont allouées a un seul utilisateur, il
n'existe pas de multiplexage entre utilisateurdesunéme canal de communication.

En général, la norme dun standard de communicatiomné spécifie des cas de
fonctionnement ou l'antenne du récepteur recoitsignal utile avec un ou plusieurs
brouilleurs. La norme IEEE 802.11 définit deux typde brouilleurs : les canaux adjacents
notés [N+1] et les canaux « alternate » notés][(¥ig. 5.2.).

Les canaux adjacents sont les signaux les plushesodu signal utile alors que les canaux
« alternate » se juxtaposent ensuite I'un a laglétlI'autre. En cas de présence de brouilleurs,
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le niveau du signal utile est 3dB au-dessus de=anix de sensibilités données dans le tableau
5.1 [115 IEEE], les canaux adjacents sont a -63d®nes canaux « alternate » sont a -
47dBm. Dans le cas de notre implémentation, lesasig adjacents (resp. les « alternate ») se
trouvent a 20MHz (resp. 40, 60, 80... MHz) du sigut#e.

-47dBm

N+2 N+3 N+4 E

Fig. 5.2 : Profil des brouilleurs en IEEE 802.11

La norme prévoit au total quatre types de scénatmrouilleurs (Fig. 5.3) : [signal +
adjacent] / [signal + « alternate »] / [signaldiaent + « alternate »] / [signal + « alternate »
+ « alternate »)].

-47dBm

-63dBm

Sensi + 3d Sensi + 3dB

Sensi + 3dB

Sensi + 3d

Fig. 5.3 : Scénarios de brouilleurs en IEEE 802.11

La figure 5.2 nous montre que le dimensionnemeriltla analogique de sélection de canal
dépendra directement du canal « alternate » [NttRést le plus proche du signal utile.

D’autre part, la contrainte de linéarité d’ordre® un récepteur Wi-Fi dépendra des canaux
« alternate » [N+2] et [N+4] car des sous-porteymas/ent se recombiner donnant naissance
a des raies d’intermodulation au niveau du canka. ut

2. Le « mobile WIMAX »

A la différence de Wi-Fi, le « mobile WiIMAX » utde 'OFDMA qui est une technique de

saut de fréquences permettant de multiplexer des-gorteuses venant de plusieurs
utilisateurs sur le méme canal. Le détail de dettbnique de modulation ainsi que le signal
802.16e [116 Fili] sont représentés sur la figurke:3a porteuse RF ou sous-porteuse DC se
situe au milieu du signal OFDM et ne contient agcunformation utile. Des sous-porteuses
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de garde sont utilisées pour délimiter le signaMAK au début et a la fin et ne contiennent
pas des données utiles. Des sous-porteuses pdategour réle d'aider le récepteur a se
synchroniser avec la transmission et lui permettmtfaire une estimation du canal de
propagation.

Sous-porteuses
Sous-porteuseg Sous-porteuses g Sous-porteuseg Sous-porteuses

pilotes ) ) ) )
de données B| de données A de données C| de données B
[---11 1 1---1,
Sous-porteuses Porteuse Sous-porteuses
de garde RF de garde

Fig. 5.4 : Détail du signal OFDMA de la norme IEEEB02.16e

Le tableau 5.3 montre les paramétres de la modual@FDMA de la norme IEEE 802.16e
pour des canaux de largeur 5 et 10MHz :

Canal 1 2
Bande passante nominale (MHz) 5 10
Fréquence d’échantillonnage (MHz) 5.6 11.2
Taille FFT 512 1024
Nombre de sous-porteuses utiles 432 864
Nombre total de sous-porteuses 457 914
Distance entre deux sous-porteuses (kHz) 10.94 | 10.94

Tab. 5.3 : Parameétres de la modulation OFDM en « nmmle WiMAX » 5 et 10MHz

Mise a part cette légére disparité entre les detandsrds de communication, les
spécifications techniques du « mobile WiMAX » sdéfinies a I'image de celles du Wi-Fi.

Modulation | Sensibilité BW = 5MHz (dBm) | SNR (dB) | Dyramique (dB)
BPSK Y -91 5.8 61
BPSK ¥ -87.5 9.2 57.5
QPSK %, -85.2 11.5 55.2
QPSK % -81.1 15.6 51.1

16-QAM %2 -80 16.7 50

16-QAM ¥ -80 19.8 50

64-QAM %3 -75.9 20.9 45.9

64-QAM ¥ -74 22.8 44

Tab. 5.4 : Les niveaux de sensibilité et les valeside SNR de la norme 802.16e

Commencons d’abord par les niveaux de sensibilitésevaleurs de SNR pour les canaux de
largeur 5MHz (Tab. 5.4). Pour les canaux de larg@Hz, on retrouve les mémes chiffres
de SNR a respecter mais a des niveaux de serssiBdi au-dessus.

Le niveau du signal maximal en entrée est @@ bu -30dBm, ce qui donne une dynamique
totale de 61dB similaire a celle du Wi-Fi pour l&me modulation (BPSKY2).

Tout comme la norme 802.11, le « mobile WiIMAX » yoi¢ des scénarios de brouilleurs
dont les niveaux de puissances sont définis sfiglae 5.5. Le profil et les scénarios des
brouilleurs sont définis pour deux modulations emént : 64-QAM% et 16-QAM%.. Les
signaux [N+1] (resp. [N+i]) sont a 4 ou 11dB (rea23 ou 30dB) du signal utile. Dans le cas
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d’'un canal WIMAX de 5MHz de largeur (resp. 10MHIBs canaux adjacents se trouvent a 5,
10, 15, 20... MHz (resp. 10, 20, 30, 40... MHz) du sigstile.

Sig + 23dB Sig + 30dB

64-QAM % 16-QAM %

Sig + 11d

Sensi + 3d

Fig. 5.5 : Profil des brouilleurs en IEEE 802.16e

B. Les spécifications de la chaine de réception

Aprés avoir étudié les spécifications de sensdilide dynamique et des scénarios de
brouilleurs liées aux normes IEEE 802.11g/n et B&2. nous pouvons commencer le
dimensionnement de la chaine de réception en témiedCMOS 45nm.

1. Les spécifications globales et le convertisseuloaigue-numérigue

Le choix des spécifications de 'ADC est I'élémelat base dans le dimensionnement d’'une
chaine de réception. En effet, la pleine échelleahwertisseur (FS) définit le gain maximum
du récepteur (g et sa dynamique (DR) ou la difféerence entre Enpher de bruit et la FS
deéfinit le taux de filtrage analogique a implémente

Dans une perspective dimplémentation en technelo@MOS avancée, I'ADC de
I'architecture échantillonnée doit étre dimensiorp@ur que sa pleine échelle soit faible
comparée a M. En CMOS 45nm, la tension d’alimentation est dév1seulement et nous
préférons, pour des raisons liées a la portakdé@é’architecture échantillonnée, travailler
avec une FS de 500rg)uir (Créte a créte différentielle) seulement. Nousisiesons donc
cette valeur comme spécification de la pleine deltl convertisseur.

La spécification de dynamique est directementdiédacteur de bruit global de la chaine de
réception et a la contribution relative du bruit clnvertisseur analogique-numérique. En
utilisant le diagramme de la figure 5.6, nous aloalculer les spécificationsG\NF et DR.

Le bruit thermique a I'antenne {N) est donné par la relation suivante :

N1y (dBm) =10x Loglo{lig_?} (Eq.53
avec k la constante universelle de Boltzmann efed@ielvin, T la température en Kelvin et
B la largeur du canal en Hz.

Sur la figure 5.1, on trouve en amont du LNA lererff-End Module » (FEM) qui est
constitué de filtres passe-bande et d’interrupt®Kgpour séparer I'émission de la réception.
A l'entrée du LNA, le signal est défini au nivea@ sensibilité minimum par la norme moins
5.1dB pour prendre en compte les pertes d’'insedio®EM (IL) que nous allons donner au
paragraphe B.3.
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sensi—IL + G

SNR

I\ITH + c':‘0 + NI:global
Ny + Gy + NF

Nty + Go

sensi—IL

N T

Fig. 5.6 : Diagramme de calcul du gain maximum duécepteur en 802.16e

Nous commencons notre dimensionnement par le calaufacteur de bruit global du
récepteur (Nfoba) qui prend en compte la contribution en bruit thigue de tous les blocs.
Nous considérons le cas de la modulation BPSKY2 srokile WIMAX » qui est le plus
difficile car le signal utile est a -91dBm (Tab4p.D’apres le diagramme de la figure 5.6 et
en supposant toujours que le FEM fait au pire-cagbb de pertes, nous pouvons écrire la
relation suivante :

sens—IL +Gg = Ny + Gy + NFy5p, + SNR
= NFjopa =sensi=IL —Np; —=SNR (Eq.54)
NFgiopal = 51dB

Le gain G s’applique en entrée aussi bien au signal qu'ait kbt on se retrouve en sortie
avec des niveaux translatés. Cependant, la chainécdption (NF) ainsi que le convertisseur
analogique-numeérique @Nc) vont contribuer a 'augmentation du niveau deitben sortie.

En général, le facteur de bruit de I'ADC est beapcpluis faible que celui de la chaine, mais
au final c’est au concepteur « systeme » de dédidgrartitionnement de bruit entre les deux.
Nous fixons alors une spécification de 0.4dB adigrddation du Nfrpa due a '’ADC, ce qui
correspond a un niveau de bruit du convertissedB18u-dessous de celui du reste de la
chaine (Fig. 5.6). Nous pouvons alors écrire :

Ny +Gg + NF= N o +1CdB
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L’équation Eg. 5.5 montre qu’il existe une relatiirecte liant le gain maximal d’'une chaine
de réception au bruit absolu du convertisseur, moget le NEona €t la contribution de
I’ADC a ce dernier. Pour cela, nous avons fixéspé&cifications précédentes :

G, =35dBV,./dB,, (EQ.56)

Ayant fixé Napc et FS, nous pouvons déduire la dynamique du ctisseur en dB :
DR=FS-Npc (EQ.5.7)

La figure 5.7 montre que cette dynamique vaut &,3tk qui correspond & un nombre
effectif de bits (ENOB) d’environ 10 :

-—-- -I FS = -15dBV,

DR =10x6.02 + 1.7
=62dB

Fig. 5.7 : Les spécifications de 'ADC dans la chaé de réception

2. Le plan de fréquence et le filtrage

Le plan de fréquence

L'un des points les plus importants de I'architeeté@chantillonnée est le plan de fréquence. I
s’agit principalement du choix de la fréquence bastillonnage Fs qui dépend de beaucoup
de paramétres : en effet, les équations Eq. 3.63Bq Eqg. 3.11 et Eq. 4.17 représentent les
contraintes qui pésent sur le choix de Fs dansalirecde notre application. Nous les

regroupons ici dans I'équation 5.8 :

pour K >>B

2NFs
F = M pourfTg <<1 (EQq.5.8)

coupure ™ 21'[\/@

2G. T
G, =20log,, =—mS
Oy glO{n C }

s
Fc=NxFs

Nous adressons la bande RF allant de 2.4 a 2.7Ghaus savons que la fréquence porteuse
doit étre un multiple de Fs pour assurer une baomeersion en ZIF. De plus, augmenter Fs
réduira le filtrage IR a rapport,&/Cs constant ainsi que le gain global de la chainas ma
améliorera l'atténuation des signaux « alias ». danvertisseur analogique-numérique
fonctionne également &Fcar il n’y a pas d’étage de décimation entrefile®s a capacités
commutées et I'ADC, ce qui entraine une augmentat® sa consommation. En conclusion,
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les équations de Eq. 5.8 nous montrent claireme'iitexiste un compromis sur le choix de
Fs et que ce compromis est aussi dépendant deegeequi fournir la technologie CMOS.

Nous allons fixer le plan de fréquence en se basamiin point important : toute réduction de
gain et de filtrage (due a 'augmentation de Fssiibs grace a I'évolution de la technologie)
peut étre compensée par une réduction de la tgll€s. La tendance de conception et de
portage de [larchitecture échantillonnée est clairgé faut travailler a fréquence
d’échantillonnage élevée, ce qui s’adapte biegwolution de la technologie CMOS.
L’architecture échantillonnée possede la particidlade ne pas pouvoir profiter du filtre de
sélection de canal pour atténuer les signaux 8 alien raison de la périodicité de la fonction
de transfert de ce dernier (Fig. 3.13). Pour fleespécification d’anti-repliement nous avons
considéré qu’un signal alias doit revenir en basheldase 16dB au-dessous du niveau de bruit
final afin de ne pas dégrader ce dernier (-0.1@®nsidérons le cas du canal utile WiMAX
5MHz et calculons la spécification de filtrage d«mlias » Atfi:

Paiias T Galias ~ At pgm ~ Altgjne = Ny + G + NI:global -16dB (Eq5.9)
= Altgjoe = (Palias —Arem ) +117dB

avec Giss et Arem le gain de la chaine et I'atténuation du FEM drémuence du signal
« alias » et Anc I'atténuation du filtre AA. D’apres I'équation E§.9, Atti,. dépend de la
puissance de I'« alias » et de la spécificatiorF&8M. Supposons, a titre d’exemple, que le
FEM est capable de nous donner 40dB d’atténuatiopire-cas et que le signal alias est a -
30dBm (ce qui est tres probable). Dans ce casinAWut 47dB. D’aprés les équations Eg.
5.8, nous calculons la fréquence d’échantillonnageimum capable d’assurer une telle
atténuation et nous trouvons des valeurs de Femdizd des centaines de MégaHertz.

Pour cela, nous fixons la spécification de la fedtpe d’échantillonnage au quart de Fc soit
alors entre 600 — 675MHz (la moitié donne 1.25GH=zdence a laquelle nous trouverons
trés peu de convertisseur analogique-numériquebtajgie fonctionner avec la DR que nous
avons spécifié avec une consommation modérée). tle deéquence de fonctionnement,
I'atténuation minimale en bord de bande au preméeo du filtre anti-repliement est donnée
dans le tableau 5.5 :

WIMAX 5MHz | WIMAX 10MHz  |Wi-Fi 20MHz
Tab. 5.5 : Atténuation du filtre anti-repliement enfonction du standard et du canal

En pratique, un signal « alias » sera atténué dagarsurtout sa porteuse RF qui tombe en
plein milieu du zéro de la fonction sinus cardidbfaut donc calculer I'atténuation intégrée
autour d'un zéro de la fonction sinus cardinal dane largeur de bande égale a celle du
signal utile.

Le filtre IR

Ayant fixé notre fréquence d’échantillonnage, nopsuvons en se basant sur nos
spécifications de gain et de dynamique d’ADC cacuh spécification de filtrage IIR
nécessaire. Prenons le cas du WiMAX avec un nigadjacent 30dB au-dessus de celui du
signal et calculons avec 'ADC que nous venonspieifier le niveau maximal de brouilleur
gue nous pouvons tolérer sans saturation.

Considérons le diagramme de la figure 5.8 qui rte le scénario Signal + [N+2] dans le
cas d'un canal WiMAX modulé 16-QAM¥: :
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Pyea—IL

Fig. 5.8 : Diagramme de calcul du filtrage analogige du récepteur en 802.16e
D’aprés le diagramme nous déterminons la spédibicate filtrage avec la relation suivante :

PN+2,Max - ”— + GO - Fmin = FSp - PAPR
= Fuin = Pnsamax —IL +Go —-FS, + PAPR  (Eq.510)

Le PAPR est le «peak to average power ratio »etd correspond au rapport entre la
puissance maximale et la puissance moyenne d’umalsimodulé. Pour un signal OFDM
ayant Ny sous-porteuses, le PAPR vaut [25 Bahai] :

PAPR=10x Log,(,/Ng,) (Eq.511)

Pour les trois canaux OFDM visés, nous pouvonsidérer un PAPR approximatif de 10dB.
En général, le récepteur reste a gain maximal serplage de 20 & 25dB aucun pas de gain
n'est activé dans cette zone qu’on appelle commenéma zone de sensibilité. Nous fixons
arbitrairement la limite en puissance du signahti&e dans cette partie a -69dBm. Ce qui
permet donc de déduire le niveau maximal de bewilldans le scénario précédent (qui
correspond au pire-cas) a:Pvax = -39dBm. Moyennant cette valeur, nous calculdaprés

Eq. 5.10 la spécification de filtrage analogique :

F., =14dB (Eq.512)

Nous dimensionnons donc le filtre IIR afin qu'ilmte une atténuation d’au moins 14dB au
niveau du canal adjacent [N+2]. La relation quillsténuation a une fréquence donnée, a la
fréquence de coupure du filtre [IR est donnée 'gguhtion suivante (annexe 1) :

_ 2
P \/lAﬁ\tt €451

[

coupure
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En utilisant les équations Eq. 3.8 et Eq. 5.13 smalculons la valeur de(rapport entre fg

et Gs) nécessaire pour assurer la spécification dadiirque nous venons de calculer.

A Fs = 640MHz, nous trouvorfs= 50 soit une capacitégcinquante fois plus grande que la
capacité signal £ Afin de réaliser le méme filtrage pour les canaxet 20MHz, il suffit de
diviser par 2 et 4 ce qui donne les valeurs 25 et 12.5pF.

En conclusion, la taille du filtre IR est plus goee pour le canal de plus faible largeur et la
capacité IIR peut étre 50 fois plus grande queajaacité . Nous fixons, pour des raisons
liés a la taille et au gain, les valeurs dea@.1pF et (% a 5pF.

Le filtre de sélection de canal de I'architectuohantillonnée est un filtre de premier ordre
(paragraphe 1.D du chapitre 3). Pour arriver artéaiténuation spécifiée précédemment
(14dB a [N+2]), sa fréquence de coupure doit étssea faible, ce qui implique une
atténuation du signal dans sa bande propre. Uéauattion en bord de bande peut atteindre
jusqu’a 4dB ! Cette coupure dans la bande dégm@&NR et crée une perte non négligeable
du signal. Afin de remédier a ce probléme, nouséisatis une méthode de correction
numérique (propriété de STM/ST-Ericsson) de cetteffdésirable.

3. Le « front-end » RF

Le « front-end » RF est le premier bloc qui re¢®isignal en provenance de I'antenne. Il est
généralement composé de filtres de sélection ddeyatiinterrupteurs RF, d’amplificateurs
faible bruit et de mélangeurs. En général, lesefilet les interrupteurs RF sont regroupés dans
un seul module appelé « front-end module » (FEM).p@ut résumer le rdle du « front-end »
RF dans une chaine de réception par: la réjedim brouilleurs hors bande RF utile,
l'aiguillage du signal sur le récepteur au bon mopméTDD), I'amplification et la
transposition de fréquence du signal utile.

Le FEM

Bien que nous ayons décidé d’'implémenter les bddlasit du LNA jusqu’a 'ADC seulement
(Fig. 5.1), les spécifications du FEM reste indisgables au bon dimensionnement de la
chaine de réception. Plus particulierement, deardgurs du FEM sont les plus importantes :
les pertes d’insertion (IL) qui contribuent a l&ttiation du signal utile et I'atténuation hors-
bande (Attg) qui nous permet de chiffrer le niveau de réjacties brouilleurs lointains.
Nous avons choisi un FEM dont les spécifications rpus concernent (d’apres la fiche
technigue du produit fourni par le constructeuntsegroupées dans le tableau 5.6 :

FEM IL (dB) | Att g (dB)
Meilleur-cas 3 55
Typique 4 50
Pire-cas 5.1 36

Tab. 5.6 : Spécifications du FEM choisi

Le FEM est constitué de filtres a ondes de sur{&#eN) et n'est pas assemblé avec notre
circuit. Pour cela, il ne fait pas partie de I'&udk portabilité de I'architecture échantillonnée.

Le LNA
Le LNA est le premier bloc électriqgue de la chaileeréception, son entrée est connectée

directement a la sortie du FEM qui lui présente impédance de %R Dans le cadre de
I'application visée, le LNA doit donc étre adapte entrée a 50 sur toute la bande 2.4 —
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2.7GHz. Nous considérons qu'un coefficient de réfle (S;) de -10dB maximum est
indispensable pour assurer I'adaptation d'impédaneenous réalisons grace a un réseau de
composants passifs sur la carte de test.

Pour qu’il soit adapté a I'architecture échantitiée, le LNA doit fonctionner comme un
amplificateur de transconductance avec une impédalec sortie nettement supérieure a
'impédance de charge. En fait, la charge vue @&NA a travers le mélangeur est constituée
de la capacité f en parallele avec la capacités Ga lintérieur d'une période
d’échantillonnage). En gros, le LNA charge une idgriice équivalente qui est inférieure a
100 a 2.5GHz. Pour cela, il suffit d’assurer la comdlitsuivante :

‘ZOUt,LNA ‘ > lox ‘Zcharge‘ (Eq -5.14)
= ‘Zout,LNA‘ >1kQ
Le gain de transconductance maximum du LNA{Jest dimensionné suivant les équations

Eq. 5.6, Eqg. 3.11 et Eqg. 3.12. Nous appliguonsjust facteur %2 sur I'équation Eq. 3.11 due
a l'utilisation de la technique de correction dapacités parasites expliqguée au chapitre 4 :

20x Logm[j:méx j ~13=35dBV, . /dB,, (Eq.515)
Sv~S

= G, =50MS

Ce gain doit étre réalisable sur toute la bande-24 GHz et correspond au gain pire-cas.
Une autre spécification liée au gain du LNA espdént de compression a 1dB,(E). Cette
valeur décrit le comportement du LNA a fortes paiges du signal d’entrée et est liée a la
spécification de non-linéarité d’ordre 3 modélipée le point d’interception en entrée @JP
Pour définir le Pyg de notre LNA, nous avons considéré le cas le ptugraignant qui est
celui de la norme Wi-Fi avec un niveau de signakimam 10dB plus haut que celui du
WIMAX (paragraphe 11.A.2). En effet, il faut que I&NA puisse tenir des puissances d’entrée
de l'ordre de -20dBm avant la compression de daaur I'llPs, nous ne définissons pas de
spécification stricte a priori car elle est dédude nos simulations « systeme » que nous
exposons dans la partie C.

Nous avons fixé la spécification du facteur de toglobal de la chaine de réception a 5.1dB
(Eq. 5.4). Dans ce chiffre, se cumulent toutesclastributions de bruit thermique et 1/f des
différents blocs constitutifs du récepteur. Le LN#t 'unique bloc de gain dans le systeme,
ce qui fait de lui le contributeur majeur en bruia spécification du facteur de bruit du LNA
(NF_na) correspond a la valeur maximum de Nf dans la bande 2.4 — 2.7GHz et nous
I'avons fixé a 3dB.

Le tableau 5.7 récapitule les spécifications du LNA

LNA | S11(dB) | Gm (MS) | Zou (k) | NF (dB) | Pigs (dBm)
Pire-cas -10 50 1 3 -20
Tab. 5.7 : Les spécifications du LNA

4. Le suiveur de tension

Le suiveur de tension est un amplificateur opénai@ rebouclé en entrée, il est utilisé dans
I'architecture échantillonnée pour corriger I'effids capacités parasites (paragraphe II.D du
chapitre 4). Son réle est de recopier la tensidiérdintielle sur la capacité IR (¥) et la
forcer (a travers le mélangeur) sur les capaciéasites de la partie RF.
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Dans cette partie, nous cherchons a fixer les Spdtebns de ce bloc au niveau « systéme ».
D’aprés nos résultats de simulations (paragrapBedii chapitre 4), I'erreur de recopie sur la
tension ne doit pas dépasser 1% :

Voge =V
—PRETIR 1< 001 (Eq.516)

IR
avec \, rela tension sur la capacité parasite de la pafieRVr la tension sur (.

En annexe IV, nous avons établi une relation li@amfain en boucle ouverte de I'amplificateur
et I'erreur de recopie et nous savons que ce gatrétte au minimum de 40dB pour garantir
la spécification fixée (Eq. 5.16).

Le suiveur de tension fonctionne a basses fréqeencais il doit assurer une recopie
uniforme (& gain constant) sur toutes les sousepeds du signal OFDM. Le canal le plus
large en bande est le 802.11g/n, c’est donc leakigMi-Fi qui fixe la spécification sur la
bande de I'amplificateur qui vaut alors 10MHz (méiu canal RF en ZIF).

Le suiveur de tension est un systéme rebouclé euti manifester des oscillations. Pour cela,
il est important de vérifier sa stabilité dansdesditions de fonctionnement du récepteur.
D’autre part, une simple étude qualitative montree de bruit et les non-linéarités de
I'amplificateur se retrouvent amplifiés d’'un facteM qui correspond au rapport entre la
fréquence d’échantillonnage et la fréquence poeteus chaque recopie de la tensiofk,V
tout bruit en sortie de 'amplificateur se retrowswe la capacité parasite RF,JQui, au court

de la phase suivante d’intégration du courantrdasfert sur les capacités utilegr@t Gs.
Dans notre cas, le bruit ainsi que les produitaatelinéarités en provenance d’autres canaux
adjacents sont amplifiés d’'un facteur 4 soit 128Bus allons fixer les spécifications de bruit
et de non-linéarité de I'amplificateur au prochg@aragraphe en utilisant nos simulations
« systeme ».

Le tableau 5.8 récapitule les spécifications dephficateur dans la bande qui nous intéresse
0 — 10MHz (moitié du canal RF en Wi-Fi) :

Suiveur | G, (dB) | BP (MHz) Stabilité
Pire-cas 40 10 Inconditionnelle
Tab. 5.8 : Les spécifications du suiveur de tension

5. Bilan
Les variations de performance liées au procédéabechtion ainsi que les variations de
température et de tension d’alimentation liés avilmnnement de fonctionnement du circuit
affectent énormément ses performances. Pour celagohcepteur « systeme » fixe des
spécifications que le concepteur «circuit» doiaragtir dans des conditions de
fonctionnement extrémes. Pour cela, toutes nosifg@ions (Tab. 5.9) doivent étre
respectées quel que soit les conditions de fonudiorent du circuit.

RX Spécification
LNA Si1(dB) | Gn(MS) | Zu (k) | NF (dB) | Rgs (dBm)
-10 50 1 3 -20
Suiveur Go (dB) | BP (MH2z) Stabilité
40 10 Inconditionnelle
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FEM IL (dB) | Attyg (dB)
5.1 36
ADC FS (mVpp,diﬁ) DR (dB)
500 62
Cir (pF) WIMAX 5MHz | WIMAX 10MHz | Wi-Fi 20MHz
5 2.5 1.25
Cs (fF) 100
NF (dB) 5.1
Fs (MHz) 600 — 675
Bande RF (GHz) 24-27
Canal (MHz) 5/10/20
Standard IEEE 802.11g/n & 802.16e

Tab. 5.9 : Les spécifications globales du récepteur
C. Simulations

1. Méthodologie des simulations « systeme »

Aprés avoir spécifié nos blocs, nous allons faies dimulations « systeme » qui vont nous
permettre de valider la capacité de notre chaineréeption a respecter toutes les
spécifications des deux normes IEEE 802.16e et18@M. Pour cela, nous faisons une
simulation globale du récepteur en utilisant lesffids de performances obtenues en
simulations électriques sur chaque bloc. L'orgaamgme de la figure 5.9 explique notre
méthodologie de validation. La simulation globakt éasée sur des fonctions C++ qui
calculent le rapport signal a bruit a la sortieclaque bloc de la chaine de réception. Chaque
bloc est décrit par ses spécifications a l'intéride ces fonctions, i.e., le LNA est décrit par
six parameétres qui sont S, Gy , Zout » NF, Rgs , IIP3]. Le signal d’entrée est un signal
composite formé de 4 canaux OFDM modélisés soumpee par sous-porteuse : le signal
utile et les canaux [N+1], [N+2] et [N+4]. En sextinous récupérons le SNR global ainsi que
le SNR sur chacune des sous-porteuses. La premiésere nous permet de valider notre
chaine de réception par rapport aux spécificatid@sSNR données par la norme. Des
fonctions spéciales ont été développées pour @ltes produits d’'intermodulations d’ordre
2 et 3 qui se replient au niveau du canal utiles @actions nous ont permis de fixer les
spécifications d’lIP3 sur tous les blocs du récepte

Bloc 1

Simulation
Systéme

&

Bloc N

(Do

Fig. 5.9 : Méthodologie de validation et de simul&in systeme
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Notre simulation globale nous permet égalemenbl#istoutes les contributions de bruit et de
non-linéarité dans le récepteur, ce qui nous ddampossibilité d’'optimiser une ou plusieurs
spécifications et gagner en performance. Nous septéns sur le schéma 5.10 le cas de non-
linéarité d’ordre 3 pour un signal utile pollué piux canaux brouilleurs :

1= 0L -1 { { ,
Signal utile N+2 N+4
Fig. 5.10 : Impact des non-linéarités d’ordre 3 das un scénario de brouilleurs

2. « Corners » de fonctionnement

La définition des cas de fonctionnement extrémepadois trompeuse : en effet, un pire-cas
donné (Technologie, 36, T) pour une grandeur donnée ne correspond pasrfent a celui
des autres grandeurs. Une méthode assez agressipermet de valider un récepteur est de
cumuler tous les pires cas liés & chaque spédditate bloc en un seul pire cas virtuel pour
faire ensuite les simulations « systéme ».

Dans ce travail, nous avons adopté une approcfé@atite qui consiste a simuler chaque cas
extréme a part au niveau « systéme » et de ledevalin par un. Voici un exemple de
casextréme : M = 1V, T = 100°C et Techno = &3 la technologie fait varier les
caractéristiques des composants a 3 fois I'écad;tya tension d’alimentation diminue de
10% et la température passe a 100°C. La tempérpaureaussi baisser a -30°C, la tension
d’alimentation peut augmenter a 1.2V et le décalkdgda technologie peut aller ac:3Au
total, on peut se retrouver avec des cas croigguc peut faire augmenter davantage la
complexité de la simulation « systéme » mais perateimoins de savoir quelles sont les
performances de la solution dans des conditiorfert@ionnement réelles.

Nous allons maintenant montrer des résultats dellations « systéme » que nous avons
réalisé dans des cas extrémes de technologiengetature et de tension d’alimentation. Les
simulations sont faites cas par cas (sensibild@gcents, etc.) sur toute la plage de dynamique
d’entrée du signal utile. Par exemple, pour le \Mi€s SNR de sortie sont calculés pour des
signaux d’entrée de puissance variable allant d&dB& jusqu’'a -20dBm. Les cas a
considérer sont le cas de sensibilité, et les quasis de brouilleurs déja expliqués au
paragraphe Ill.A.

Les figures 5.11 et 5.12 montrent les résultatermls pour les scénarios de sensibilité et de
brouilleurs dans le casp¥ = 1V, T = 100°C et Techno =63

Toutes nos courbes de simulation montrent que MR Salculés (courbes bleu) sont au-
dessus des masques de spécifications (courbesig®) rdéfinis par les normes et ce sur toute
la dynamique de puissance du signal utile. Cedtedsiconfirment donc la validation de ce
récepteur radio basé sur l'architecture échantibenpour adresser les standards Wi-Fi et
« mobile WIiMAX ».
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Fig. 5.12 : Validation des scénarios pire-cas poue IEEE 802.11g/n
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V. Conception de la chaine de réception

A. L’'approche du portage

L'architecture échantillonnée de réception radiofipg au maximum de I'évolution de la
technologie en termes de baisse des tensions diafation et d’augmentation de la fréquence
de fonctionnement (Chapitre 4). La grande majatitéraitement analogique du signal se fait
grace a des interrupteurs MOS et des capacités. detay la premiére tendance de portage
d’une telle architecture est le dimensionnementtdessistors MOS a la longueur minimum
Lmin. De cette fagon, I'interrupteur commutera de muasplus rapidement, ce qui permet de
faire fonctionner le récepteur a des fréquenceshd#tillonnage de plus en plus élevées. De
plus, la diminution de la longueur compense l'augtation de la résistance a I'état « ON »
due a la baisse des tensions d’alimentation. Dwneac6té, la diminution des largeurs des
transistors (bien que limitant sur legNR permet de réduire aussi bien I'erreur d’injectipre

les capacités parasites. On peut donc résumeretetanices de portage de l'architecture
échantillonnée dans le tableau 5.10 :

Tendances de portage| L | W | Fs | Vpp Cs
Injection de charges l ! ! 1
Capacités parasites | | | |

Temps d’établissement| | 1 | 1 l

Bruit thermique kT/C i

Fuite de grille l l

Tab. 5.10 : Les tendances de portage de I'architage échantillonnée

Le tableau précédent liste les effets liés au gertt a I'évolution de la technologie CMOS
(parasites, injection, etc.) en fonction des ppaoix parametres de conception (L, W, etc.).
Les tendances montrées correspondent a des dae@énérales a suivre pour effectuer un
portage « intelligent » d’un récepteur échantilmtune technologie CMOS a la technologie
suivante. Pour un paramétre donné, les tendantaives a chaque effet parasite peuvent
parfois étre contradictoires, i.e.g € W. Dans ces cas, le concepteur doit privilégatle qui
correspond a la plus faible dégradation de perfooma I'échelle du systéme. Par exemple,
on peut imaginer que la capacité d’échantillonn@gee soit pas diminuer d’'une technologie
CMOS a la suivante pour garder le bruit thermigli®Cka des valeurs raisonnables méme si
les temps d’établissements seront indirectemennantgs. Un autre exemple de compromis
sera celui de la fréquence d’échantillonnage elidection de charges dont I'effet sur la
solution est limité (paragraphe | du chapitre 4ptt€ description étant générale, nous
expliquerons en détails, dans les parties suivatgesdées directrices de la conception et du
portage (bloc par bloc) de la chaine de réceptianrmpus avons réalisée.

B. Le « front-end »RF

1. Le LNA

Sur la figure 5.13, nous représentons le circuitLdNA utilisé : c’est une structure de
transconductance différentielle & deux étages. fdmier étage de gain réalisé par les couples
de transistors [IMM;] et [M3-M,] et un second étage de « cascode », réalisé paolegles

de transistors [MM7] et [Me-Mg], pour augmenter I'impédance de sortie du LNA. Les

141



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

capacités Cet G, font le couplage du signal RF aux PMOS d’entréeeMM;. Egalement,
des résistances permettent de polariser les gdéssMOS d’entrée et un circuit de contre-
réaction est utilisé pour contrdler le mode comrnon représenté sur la figure 5.13).

Vg

VmC VmC
M3

30x8

21 Cy Cy 0.08

4

M
M 20x8
67x2 6 M —e o—
Vp ._qE M5 I 0.15 jb_. Vp F entrée 0.08
—
V

<

[y

out Iout

Vine— 20 M|_.8 Vv
n l: M, 0.15 ;I n Vine

mc

|\ J
e N
V, V, ' Etage de gain
- ),
Y

Etage de sortie
Fig. 5.13 : Circuit du LNA utilisé dans le récepteu

Pour comprendre quelles sont les problématiquess ligu portage d'un LNA adapté a
I'architecture échantillonnée, nous allons reprenlds spécifications du tableau Tab. 5.7.
L'impédance de sortie (4) doit étre de quelques kiloOhms pour assurer um bo
fonctionnement en mode courant du systéme. Ceéeifgration oblige a utiliser des étages
de « cascode », ce qui réduit la dynamique deesartensions d’alimentation de plus en plus
faibles. En regardant le circuit de la figure 5.48us voyons que quatre tensions de saturation
en plus de la dynamique « single-ended » crétét@ clu signal doivent coexister entrgpV

et la masse. Avec une tension d'alimentation de/leh CMOS 45nm et une pésar
d’environ 150mV on remarque qu’il ne reste que 4UQkRinge SOit 800M\V4, gifr, UN chiffre

qui a tendance a diminuer a 600pp¥ en CMOS 32nm. A la sortie du LNA, la dynamique
du signal RF est a son maximum car aucun filtrdgeencore été fait et nous savons que le
niveau de puissance des brouilleurs peut allerujaseB0dBm (WiMAX) ce qui risque de
causer des problemes de portabilité.

La conception et les simulations de validation NALont été réalisées dans des conditions de
fonctionnement extrémes, nous regroupons les edsuibtenus dans le tableau 5.11 :

LNA S11(dB) | G (MS) | Zoyt (k) | NF (dB) | Pigs (dBm)
Spécification -10 50 1 3 -20
Simulation typique -11 78 0.68 1.8 -21.2
Simulation pire-cas -7 53 0.46 2.35 -26.7

Tab. 5.11 : Les spécifications du LNA
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Le tableau 5.11 montre que I'impédance de sortid NA peut au pire-cas baisser a des
valeurs de 500 soit cinq fois plus grande seulement que I'impé&egagquivalente de la
charge (10Q environ). Le systeme pourra certainement marcaes probléme mais il faut
étre conscient qu’une partie du gain de notre ehain sera pas injecté dans le reste de la
chaine.

Quant au §, notre méthode d’adaptation d’impédance utiliseréseau de composants
passifs sur la carte de test. Cette méthode peatianadir une bonne adaptation a la fréquence
centrale de la bande RF (< -14dB) mais sur une datite (< 300MHz). C’est bien ce qui
explique le $; a -7dB en bord de bande. La consommation du LNAe44 mA.

2. Le mélangeur

Dans le contexte de développement d’architectueegception radio facilement portables, un
meélangeur passif a base de quatre interrupteurs BED& bon choix a faire pour réaliser la
conversion de fréquence. Le circuit de la figuré45montre le mélangeur que nous avons
congu pour notre chaine de réception :

BB BB,

p

Lo—~—IC - 1

RF, RF,

Fig. 5.14 : Circuit du mélangeur utilisé dans le réepteur

Le circuit est constitué de quatre transistors NMfdSaiguillent le courant RF en sortie du
LNA grace aux signaux d’horloge qui commandent dewrilles. Les interrupteurs
fonctionnent deux a deux car la structure est difféelle et sont commandés par des signaux
carrés. Le choix des NMOS est lié a la portabdid’architecture échantillonnée, en effet ces
transistors permettent de fonctionner avec des smodexmuns faibles (Fig. 2.6) et gardent
une bonne linéarité et une faible résistance atlI'€tON » (Rn) & des dynamiques de signal
appropriées. Toutes ces caractéristiques sont dimpertance non négligeable dans le cadre
de I'évolution de la technologie CMOS, ce qui jfistie choix des mélangeurs passifs a
transistors NMOS pour la conversion de fréquences dlarchitecture échantillonnée.

D'aprés le tableau 5.10, il est impossible de faireins de capacités parasites)(Gans
augmenter le By des transistors, ce qui crée un compromis ensreneximums tolérables de
Ron et de capacités parasites. La spécification stédstance a I'état « ON » est fixée par la
contrainte sur le temps d’établissement des édlmngtisur la capacité {pendant la phase de
conduction du mélangeur. A une fréquence porteas25GHz et & €= 0.1pF nous avons :

Tonmel
Ron XCg = %r (Eq.517)

= Ry = 2002
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Cependant, nous préférons garder une marge ennpianaleur 5Q.

Pour que la capacité parasite totale pré-mélangeutépasse pas 50fF (paragraphe I1I.C du
chapitre 4), nous avons fixé une spécification dafF1lsur les capacités parasites

(principalement de jonctions) des transistors dianmgeur.

Nous avons fait des simulations électriques d’exiva pour dimensionner correctement les

transistors du mélangeur suivants les spécificattue nous venons de fixer (Tab. 5.12).

L(um) | W(um) | G, (fF) | Ron (2)
Mélangeur 0.04 17 8 49
Spécification 10 50

Tab. 5.12 : Les spécifications du mélangeur

Pour converger vers ces valeurs, nous avons faitst@aulations de parameétres-Y avec le
simulateur Eldo (Fig. 5.15) et ensuite nous avdilisél les équations d’extraction suivantes :

C (Eq.519)

— Im(Y;,) + Im(Yyy)

Ron = R6(Y22)

0
I—@—Ii .

Fig. 5.15 : Circuits de simulation de la résistancet des capacités parasites du mélangeur

C. La partie analogique basse-fréguence

1. Lefiltre IR

Le filtre de sélection de canal représente le cdeufa reconfigurabilité de I'architecture
échantillonnée, la précision sur sa fréquence dpwe est pour cela trés importante. En
général, dans les chaines de réception radio,x@ndétte précision & moins de 5% pour
dimensionner correctement le filtre numérique decé®n de canal.

Dans un contexte de portabilité, il est importamiichiter au maximum la surface totale de la
chaine de réception. D’apres le tableau 5.9, lad&pdu filtre IR peut atteindre des valeurs
typiques de 5pF. Afin de réduire au maximum sdetaibus avons choisi d'implémenter une
structure Métal-Oxyde-Métal (MOM) de tres haute giEn développée chez
STMicroelectronics. Cette structure interdigitéencle a la fois I'effet latéral (dans un méme
niveau de metal) et vertical (entre les niveauxnuial). Pour le dessin de masques, nous
connectons chaque borne de la capacjtéatous les niveaux de métal allant §u au 7™°

et lors du passage d’'un niveau de métal a un autreffectue une rotation des doigts de 90°
pour créer l'effet vertical. Avec une telle strugtunous pouvons atteindre des densités
supérieures a ZfEmz. La figure 5.16 montre une coupe transversale,ge C
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Horizontal : M1/M3/M5 /M6

90°: M2/ M4 | M7
| |0 O O
| O O O |
| |0 O O +
| O O O |
= O O

Fig_.5.16:_Struare de base de la aoacité@

Notons que la largeur et 'espacement entre legtsl@ont de 0.G8n pour les niveaux de
métal allant de 1 a 5 et de @ pour les deux derniers niveaux (M6 et M7).

Nous savons que la fréquence de coupure de cee fili@pend de la fréquence
d’échantillonnage et du rapport entre les capadigs et G (Eq. 5.8). Pour réaliser la
reconfigurabilité et garantir une précision de 3#is implémentons la capacitgzG 'aide
d’'un banc capacitif en paralléle commandé par énie sl'interrupteurs MOS (Fig. 5.17).

! O a g !
1 |
1 1
Entrée 1 Cps== 2Cs— === 128G ! Sortie
1 |
[ |
1 1
1 _“:I a _“:I &7 —II:I 1
N |
C:IIR = aOcpas"' g X 2Cpas+ -ty ><:I-Zscpas

Fig. 5.17 : Implémentation de la capacité (g dans le récepteur

Le calcul et le dimensionnement de ce banc cap#Eilfy. 5.19) est fait en se basant sur les
équations Eq. 3.8, Eq. 5.13 et la spécificatiofiltage (paragraphe I1I.B.1 et annexe |).

fN+2 = 49X I:coupure (Eq -5-19)

C. =C L_;
" S 2T[Fc0upure 2
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La plus petite capacité du filtre IIR (&) doit assurer 14 dB de filtrage du signal adjacent
[N+2] dans le cas extréme suivant : réception dsigmal Wi-Fi de largeur 20MHz situé au
plus bas de la bande RF (2.5GHz) dans un cas dativarde technologie qui diminue la
valeur de @ de 25% (décalage typique des technologies CMOS8c#es). Elle est donnée
par la relation suivante :

fN+2,max = 49x I:coupuremax

I:Smin 1
C.in=Cspin| ——————=| (Eq.520
min Sm|n|:2_m: 2 ( q )

coupuremax

= Cmin = 085p|:

Le pas capacitif du banci& (Cpag fixe la précision du filtre, il doit donc nous rpeettre
d’affiner Gnin @ moins de 5%. Il est donné par la relation su&an

Cpas = 005xCry,  (Eq.520)
= Cpas = 40fF

La plus grande capacité §&) doit assurer 14 dB de filtrage du signal adja¢r?] dans le
cas extréme suivant : réception d’un signal WiMAXldrgeur 5SMHz situé au plus haut de la
bande RF (2.7GHz) dans un cas de variation de tdopie qui augmente la valeur de @e
25%. Elle est donnée par la relation suivante :

fN+2,min = 49x% I:coupuremin

21k,

coupuremin

F 1
c:ma\x = c:S,max|:smax _Z:I (Eq -5-22)
—C,., = 66pF

QuickCap est un logiciel d’extraction de capac#éstechnologies CMOS. Il est utilisé pour
estimer la valeur effective d’'une structure capaeié partir de son dessin de masques. Aprés
avoir fixé sa valeur maximum et sa structure physignous avons utilisé QuickCap pour
estimer les parasites liés a la capacitg, €t grace a des extractions successives, nous avon
convergé vers les dimensions finales du banc ctifpabde plus, afin d’assurer un bon
appariement entre les éléments capacitifs du bames avons dessiné un motif unitaire en
forme de carré de surface|8” qui est recopié & chaque fois.

Fig. 5.18 : Dessin de masques du banc capacitififC
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Au final, ce filtre mesure 13im x33.8im (Fig. 5.18) et consomme trés peu de courant car i
est basé sur un partage de charges complétemesit. (s simple reconfiguration, sa trés
petite surface et sa consommation quasi-négligeaident I'architecture échantillonnée
robuste vis-a-vis de I'évolution de la technoloGi&OS.

2. Le suiveur de tension

L'amplificateur opérationnel utilisé dans l'architare échantillonnée pour réaliser la
correction des capacités parasites doit avoir um dg 40dB dans une bande de 10MHz (Tab.
5.9). Pour assurer une recopie transparente atidanement du systeme, il ne doit pas, par
ailleurs, affecter I'état électrique des capacidites Gr et Gs. Le transistor de I'étage
d’entrée de I'amplificateur doit avoir une taillss&z importante pour réaliser le gain en
boucle ouverte et il est connecté a I'une des Idela capacité du filtre [IR. D’'un autre
cOté, nous savons que la fuite de grille en tedgiel CMOS 45nm est cinq fois plus
importante qu'en 65nm (Tab. 2.1), pour cela lequés de voir un courant DC affecter les
charges de la partie basse fréquence doivent@tsd@rés sérieusement.

D’autre part, le bruit et les non-linéarités géeér@ar le suiveur de tension sont recopiées et
amplifiés sur les capacités utiles. Il est doncartgmt de les réduire au maximum.

A cause de toutes ces contraintes, nous avons &étidhplémenter une structure
d’amplificateur de type « folded-cascode » a trstoss PMOS. Cette structure nous permet
d’avoir de tres forts gains en boucle ouverte patredteindre 80dB [117 Gray book] tout en
offrant une bonne dynamique de sortie et permeleégmt de réduire le courant de fuite de
grille et le bruit 1/f (les transistors de I'étade gain sont en PMOS).

D’autre part, nous avons rajouté un étage de gaisoerce-commune avant de reboucler la
sortie sur I'entrée pour augmenter le gain davanteigassurer une grande dynamique de
sortie. Au final, entre la tension d’alimentatioh la masse nous n’avons plus que deux
transistors (Eq. 5.23) :

DRyt =Vpp =2%Vpgsar  (EG 523

Cette architecture d’amplificateur opérationneldsjpte beaucoup a la baisse des tensions
d’alimentation et elle est de ce fait assez facdetportable d’'une technologie a la suivante.

Comme tout systéme a boucle de contre-réactiosyileur de tension peut devenir instable
s'il 'y a pas une marge de phase suffisante (@apart a -180°) a gain unitaire (critere de
stabilité de Nyquist). Pour garantir cette condifides techniqgues de compensation ont été
développées par les concepteurs de circuits doptuks connue est celle de I'introduction
d’un pole de filtrage pour « casser » la bandeateglificateur [118 Gray book]. Nous avons
implémenté alors une compensation a base d’unicRersérie entre la sortie et I'entrée du
2°M° étage de gain. Grace a ce réseau, nous devongrasae marge de phase supérieure a
45° a gain unitaire de I'amplificateur.

Nous avons introduit, par ailleurs, un étage déies@n drain-commun qui offre une bonne
linéarité et aussi une impédance de sortie as#ige faour assurer un gain quasi-constant en
sortie. Pour générer les polarisations & V, nous avons utilisé une structure a base de
miroirs de courant référencés par une simple gsist connectée a la tension d’alimentation.
La structure finale du suiveur de tension est rgmmé&e sur la figure 5.19.

Des simulations électriques sur cette architectdi@nplificateur dans des conditions
extrémes de technologie, de tension d’alimentatiotle température ont permis de valider les
spécifications du tableau 5.8.
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Fig. 5.19 : Circuit de I'amplificateur suiveur de tension utilisé dans le récepteur

Sur la figure 5.20 nous donnons le résultat de Isitimun pire-cas pour le gain et la stabilité.
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Fig. 5.20 : Résultat de simulation de gain et deattilité du suiveur en pire-cas
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La simulation du gain en boucle ouverte et de dhilté est la simulation AC avec Eldo que
nous avons faite aux valeurs extrémes et interrirédialu mode commun d’entrée pour
estimer le comportement réel de I'amplificateur.uslaemarquons qu’'a 0dB de gain en
boucle ouverte, la phase vaut -124.44° soit aloesmarge de phase de 55.56° au pire-cas.

A 10MHz de fréquence, le gain en boucle ouvertg) (@& vaut plus que 26dB, ce qui est
insuffisant pour respecter la spécification. Lesditions de simulation de ce pire-cas sont
trop agressives, elles correspondent a une variat® technologie d’amplitude ¢3 une
diminution de 5% de la tension d’alimentation et wempérature de -30°C. L'erreur de
recopie vaut 4.7%, 2.1% et 1.2% sur les sous-pseteles plus hautes en fréquence du canal
Wi-Fi, WIMAX 10 et WiIMAX 5MHz respectivement.

Nous avons également extrait la non-linéarité d®r8 en mesurant un BBV car le
suiveur fonctionne en tension. La courbe de larédgu21 montre la performance d'Ipire-
cas en considérant deux canaux adjacents [N+1N€R][& puissance maximum dont le
produit d’intermodulation d’ordre 3 retombe surcknal utile. Une distorsion de 92.2dB a été
mesurée, ce qui nous permet d’extraire gtiIBVms en utilisant la relation suivante :

IP30BV, s = OIPydBV, s
Vou@BV, = IM 50, dBV,
2

OIP,dBV, g = Vo BV, s + (Eq.524)

= OIPdBV,, = +18dBV,,
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Fig. 5.21 : Résultat de simulation de I'lIR du suiveur en scénario pire-cas d’adjacents

Les simulations sur le bruit ont été réaliséeslpatombinaison de deux simulations avec
Eldo : AC + Noise. Nous avons extrait le bruit thegue a 10MHz ainsi que la fréquence
« corner » qui représente le bruit 1/f. Il est imaot de séparer les bruits basse et haute
fréquences car nous travaillons avec des signaid\ORrge-bande. L'impact de chacun des
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bruits sur les sous-porteuse n’étant pas le ménen deurs positions spectrales, cette
séparation nous permet d’affiner la conceptionateeramplificateur en optimisant I'un et pas
I'autre par exemple. Ainsi, deux pire-cas se priesgrpour le bruit :

pire casthermique Nty = 69nV/VHz F. e =986kHz (Eq.525)
pire casF e : Nty =52nV/VHz Fypne = 124MHz

Chacun de ces pire-cas a été simulé a part dasgmialation « systéeme » pour Vvérifier
I'impact sur le SNR global. Le tableau 5.13 résueseperformances simulées du suiveur :

PII’e-caS q)marqe (0) GO'DC (dB) GO,lOMHZ (dB) NTH (nV/\/HZ) ”P3 (dBVrms)
Suiveur 55.6 64 26 6.9 +18
Tab. 5.13 : Les performances globales du suiveur dension

Nous réalisons une chaine de réception entieredau@cvoies | et Q, nous avons donc besoin
de quatre amplificateurs opérationnels « singlesdnd afin de compenser correctement les
effets des capacités parasites. Les quatre angpéifics consomment 4.5mA.

D. Le convertisseur analogique-numeérique

Les spécifications du convertisseur analogique-migué ont été définies en premier dans le
paragraphe lll. B : la chaine de réception doitcfamner avec un convertisseur ayant une
pleine échelle de -15dB¥s (500m\Vj, gif) €t une dynamique de 62dB (ENOB de 10 bits). Par
souci de portabilité et d’adaptation aux principles!'architecture échantillonnée basée sur
des circuits CMOS passifs, nous avons choisi uveisseur a approximations successives
(SAR). La particularité de ce convertisseur esilagst formé principalement d’'un systéme
passif de capacités commutées et d’'un seul bldk: detpréamplificateur du comparateur de
décision. Son schéma conceptuel est représentg Bgure 5.22 :

CMOS passif : analogique / numérique
CMOS actif : analogique

N bits
—> S&H ' —> Registreq—+—>
S

/] Nbits
DAC
N

Fig. 5.22 : Schéma conceptuel du SAR

Le SAR est généralement connu pour sa simplicitéest moyennes résolutions, sauf que
I'évolution de la technologie CMOS et l'augmentatides vitesses de commutation du
transistor MOS, permet de le faire fonctionner a fiéquences élevées. Ainsi, on peut gagner
en résolution en profitant du facteur de sur-éddanbage. Son principal inconvénient (le
nombre de cycles pour une seule conversion comgspa nombre de bits théoriques) est
surmonté en utilisant un entrelacement temporglaseurs unités de SAR en parallele.

Dans le cadre de l'architecture échantillonnée,sneavons que le filtre anti-repliement est
réalisé par un entrelacement de plusieurs capaCiés la fois. La particularité de notre
approche de conception a été d'utiliser le prerdtage du SAR (le S&H) pour réaliser le
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filtre anti-repliement de 'architecture échantilliée en intégrant les capacitésdectement
dans la structure du convertisseur. Le schéma filguiee 5.23 détaille ce principe :

S Fitle AL
= | Ts S&H |
" 2 |
h | ] :
Vre(t) / ! / 1
RF G mélangeur J_ : I J_ 1 (- |
: reset Cs i 1l Ampli,
Cir | T L Vv I
L 11 on
= ! - - 1| I
! L |
X ¥ :
: Ty Ven
N I EEETEEE :
T
! 1
! 1
! 1
! 1
! I

On voit bien gu’une optimisation en complexité et ®urface a ainsi été réalisée avec un
convertisseur SAR entrelacé, ce qui donne plusodialpilité a I'architecture échantillonnée.
Pour garantir un ENOB de 10, nous avons implémeng&structure a 12 unités : huit unités
pour faire une conversion théorique de 8 bits, uniéé supplémentaire pour permettre au
convertisseur d’écrire le mot binaire sur le registe sortie, une autre pour faire la remise a
zéro de la capacité d’échantillonnage, @ne unité pour calibrer le préamplificateur du
comparateur et une derniere pour la phase d'iniégrdu courant en provenance de la partie
RF sur la capacité £ Au total il y a 12 voies d’entrelacement qui fdaonent chacune a la
fréquence 12 mais le convertisseur lui fonctionneragsbit entre 600 et 675 MHz.

La capacité de I'ADC est de faible valeur et neeséie pas I'utilisation d’'une structure a
haute densité comme la capacitg.dPour cela, sa structure utilise uniquement lteieéral
interdigité a chaque niveau de métal en allantrémper au cinquieéme.

Dans la bande de Nyquist ([0 </B), les simulations électriques sur I'ADC donnemt
ENOB de 7.4 bits dans des conditions de fonctiorargraxtrémes. En considérant le gain dd
au facteur de sur-échantillonnage nous auronsrieor®de bits effectif dans la bande utile :

F
ENOB,ange = ENOByyquist +10% LOglO(;j (Eq.526)

= ENOByy4o= 74+ 25 = 99bits  WiFi
= ENOBy 4o = 74+ 25=104bits WIMAX 10MHz
= ENOB, g = 74+ 25=109bits WIMAX 5MHz

La spécification de 10bits est donc respectée feairtrois largeurs de canaux visés. Le
convertisseur occupe une surface de 0.22etrmonsomme 16mA.
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E. La couronne des plots

1. La couronne

La couronne des plots est la partie qui lie lewfrau monde extérieur : en effet, les broches
d’'un botitier sont généralement connectés aux esi@édies d’'un circuit par l'intermédiaire
de fils trés fins en or ou platine (pour avoir uiable résistivité) appelés les «fils de
bonding ». Ces fils ne sont pas directement coéseati circuit mais a un plot qui permet de
faire l'interface entre les deux. Son role printipat de protéger le circuit des éventuelles
décharges électrostatiques (ESD) qu’il peut endamerours du procédé de fabrication. Nous
avons utilisé les plots standards de STMicroeledtsopour réaliser nos plots d’entrée/sortie
analogiques et RF. Cependant, les signaux en stetiBADC sont échantillonnés a une
fréquence entre 600 et 675MHz. Les plots numérigdesla bibliothéque standard de
STMicroelectronics fonctionnent jusqu'a des fréquesnde I'ordre de 100MHz seulement.
Pour remédier a ce probléme deux solutions sonisageables : concevoir un bloc de
décimation qui réduit la fréquence d’échantillonma@gla sortie du convertisseur ou concevoir
des plots spécifiqgues a nous avec des buffers riguedr intégrés. Nous avons opté pour la
2°M®solution, le paragraphe suivant détaille la cotioepdu buffer numérique de sortie.

2. Le buffer numérique de sortie

Le buffer numérique doit fournir une image assdelé des bits en sortie du convertisseur. Le
schéma de la figure 5.24 montre le circuit de satioh qui a été utilisé pour prendre en
compte I'environnement réel de fonctionnement dificou

}' }' w Boitier >
_Cp=C +C

800MHz p,carte

sonde

Fig. 5.24 : Circuit de simulation du buffer numérique de sortie

Une source de signal échantillonné a 800MHz ediséri en entrée pour émuler le signal
numérique en provenance de '’ADC. Pour le mettrdoeme avant d’attaquer le buffer, le
signal passe a travers les derniers étages de I'a@Gtitués d’'une série d’inverseurs. En
sortie, nous avons utilisé un modéle de boitieé mmcipalement sur une modélisation RLC
des fils de « bonding » et un élément capacitif petimet de modéliser les capacités des
lignes de routage sur la carte de test (que noamsadpproximativement mesurées) et la
capacité de la sonde qui détecte le signal poawdger a I'analyseur logique. Le buffer lui-
méme est constitué d’'une suite d’inverseurs bignedsionnés pour garantir une bonne
lecture du signal sur la capacitg &la fréquence maximale de 800MHz.

Le schéma électrique complet du buffer avec le dsmmmnement des transistors est
représenté sur la figure 5.25. Les simulations tétpees, dans des cas extrémes de
technologie, de température et de tension d’aliatent ont montré une lecture bien stable et
robuste du signal numérique de sortie.

Tous les transistors (P et NMOS) sont dimensiormésmi, de la technologie soit 0.(m.
Une résistance de 80a été rajoutée a la sortie du buffer (Fig. 5.26urpréduire les
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éventuelles oscillations dues au battement entdesnéfléchies et incidentes. En effet, elle
permet d’adapter I'impédance de sortie du bufféf@ impédance caractéristique des lignes
et des appareils de mesures utilisés. Deux dioelgsatection contre les ESD ont également
été prévues.

VDD

[€ 325 |—<1 13 |—<1 52 |—<1I: 72 # .
Entré AM—> Sorti
- [, 125 I—| 5 I—| 20 I—||; 28 é o

L

Fig. 5.25 : Circuit électriq_ue du buffer numériquede sortie

F. La génération des signaux d’horloge

Nous avons besoin de cing signaux de base seulgroantéaliser notre chaine de réception
radio : quatre signaux déphasés a la fréquenceys@tpour commander les transistors des
mélangeurs des deux voies | et Q, notés,.DDI,, LOQ, et LOQ,; un signal a la fréquence
porteuse divisé par quatre qui correspond a lauége d’échantillonnage et commande tous
les transistors des structures a base de capacitémutées. Ce signal sert également de
référence a la génération des phases interneADE!’

La réalisation d'une synthése de fréquence compktec oscillateur VCO et boucle a
verrouillage de phases intégrés (comme c’est ledaas une chaine de réception), n’entrait
pas dans le cadre de ce travail de thése. Poyrrasla avons utilisé une référence d’horloge
externe & 5.2GHz a partir de laquelle nous avonghétisé les cing signaux précédents. La
synthése de ces signaux a été réalisée graceimples diviseurs par 2 et des déphaseurs de
90 et 180°.

Sur le dessin de masques, les lignes de routageajuiectent le circuit de génération
d’horloges aux différents blocs & commander soniel’ importance cruciale. En effet,
I'acheminement des signaux de phases opposéesndadur des lignes de routage et les
niveaux de métal choisis peuvent avoir un impaar@e sur la qualité des signaux de
commandes (résistances, délais, couplages).

Afin de vérifier le bon fonctionnement de notre éeation d’horloges, nous avons réalisé des
simulations avec PLS (Post Layout Simulator) quimpettent de prendre en compte les effets
parasites d’interconnexion et de routage. Avecimaukation PLS et I'option d’extraction
RCmax nous avons pu vérifier que toutes les phgsesnous générons sont de bonnes
gualités a I'entrée des blocs a commander.

G. Les simulations d’'intégration du circuit et bilan

Plusieurs simulations électriques sont nécessairesfois le circuit assemblé, afin de valider
I'aspect fonctionnel avant I'envoi en fabricatiddous avons effectué une série de simulations
globales sur le circuit complet (du LNA jusqu’a D) et nous avons obtenues les bonnes
valeurs de gain, de filtrage, de tensions DC etatessommation.

Sur la figure suivante nous représentons le schéamplet du dessin de masques de notre
circuit de réception :
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Fig. 5.26 : Dessin de masques complet du circuit déception

Plusieurs points sont importants a noter sur ceidede masques (propriété de STM/ST-
Ericsson) : La surface occupée par le LNA, les ngdars, les suiveurs de tensions et les
filtres de sélection de canal (la totalité de laipeRF et analogique) est sensiblement égale a
celle occupée par 'ADC. Cette tendance corresymen a la vision future de I'intégration en
technologie CMOS ou l'on pousse le traitement nuqguér de l'information au plus prés
possible de I'antenne. D’autre part, la génératien signaux d’horloge qui commandent le
circuit occupe une surface quasi-négligeable (a®enh bleu).

Avant de passer a la derniére partie de ce chapitne présenter les résultats de mesure du
circuit, nous donnons dans le tableau 5.14 la ggade travail utilisée pour réaliser le
portage de ce circulit :

Systéme | Conception Dessin de masques Total Durée
Ressource 1 3 2 5 3 mois
Tab. 5.14 : Bilan de la quantité de travail

En conception, la partie analogique basse-fréquarété réalisée par la personne qui a fait le
dimensionnement au niveau systeme de la chainéadgtion. Au total, sur une durée de 3
mois uniquement 5 personnes étaient impliquée®ia ptmps ce qui conduit a une quantité
de travail de 15 homme/mois. Sur les 5 personnpquoées, une seule avait la connaissance
du fonctionnement de l'architecture échantillonn@msi, lors d’'un portage en 32nm nous
sommes confiants que la méme quantité de traviditasu
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V. Mesures

Dans ce paragraphe, nous allons détailler toutegtlpes de test du circuit que nous avons
réalisé en CMOS 45nm ainsi que les résultats deiress

A. La carte de test et le banc de mesure

Nous nous sommes servis de la carte de test duitgm@cédent réalisé en CMOS 65nm sur
laguelle nous avons effectué de simples modifioatigorincipalement liées a des niveaux de
tensions) pour valider notre circuit. En effet, acehous permet de garder le méme
environnement de test et donne plus de pertinemagra comparaison. Nous montrons sur la
figure 5.27 la carte de test utilisée au laboratoimn y trouve tous les systémes de génération
des modes communs et des références de tensiotgnkens d’alimentation dont le 1.1V
pour le fonctionnement du circuit et le 5V pountérface de contréle, le réseau d’adaptation
d'impédance en entrée et une sonde 10-bits paulelir bits en sortie du circuit.

¥

= Contrdle
Réseau
£ d’adaptation Circuit
Sortie 8-bits
T > ‘u . .ﬂ_'_.li
OL A o m &
RFp
VDD
[ 7 s
' : : o
Sorties ' —_ Voo
analogiques Polarisation

Fig. 5.27 : Le circuit de la carte de test utilisée

Le banc de mesure est représenté sur la figure B.28ntient les appareils suivants : deux
genérateurs RF, le premier a 5GHz correspond analsite référence de l'oscillateur local et
le 2™ a 2.5GHz correspond a la porteuse RF ; un cougjeupermet de fournir un signal

différentiel a partir d’'un signal « single-endedun filtre de fréquence de coupure 3GHz qui
permet d’'atténuer toutes les harmoniques du sidiesitrée ; un analyseur de réseaux pour
mesurer I'adaptation d’impédance en entrée ; utyaear logique sur lequel nous traitons les
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données numériques ; un petit logiciel pour anallesedonnées en provenance de I'analyseur
logique et réaliser des calculs de rapports sigrmlit SNR.

50Q
oL —)
Générateur Bf=—>] Filtre |=>
Sorties
numeériques I/Q
RF, A
Générateur A | \ . f
|—> /0° | B f Analyseur
Filtre |->1=<_ I | [circuit|! f Iog)i/qug
180° AA| —
j f
RF, l
Fig. 5.28 : Le banc de mesure utilisé au laboratogr
B. Le gain

1. Adaptation de I'impédance d’entrée

L’'adaptation d'impédance est la premiére grandeumeésurer dans un circuit RF, elle
représente le point de départ de la caractérisatione chaine de réception. Nous avons
utilisé, pour ce but, un analyseur de réseaux reiffiiel. Aprés calibration de I'appareil par
des charges %B court-circuit et circuit ouvert, nous avons prdééa la mesure du;S
différentiel. Cette mesure a été faite, sans et dwecoupleur (Fig. 5.28), et en utilisant le
méme réseau d'adaptation que nous avons spécifi@nemation. Les résultats des deux
mesures sont représentés sur la figure 5.29. Nourssabbtenu un $d’au plus -8dB sur une
bande de largeur 250MHz autour de la fréquenceralen2.35GHz. Cette adaptation
d'impédance ne correspond pas tout a fait a ngiéeiication (-10dB sur la bande 2.4 —
2.7GHz) mais nous a permis de mesurer notre cisauis beaucoup de pertes par réflexion a
I'entrée. En effet, ayant visé de faire toute |jp@ddion d’'impédance par I'intermédiaire d’'un
réseau de composants passifs & I'extérieur duigirus savons que nous ne trouverons pas
d’excellents niveaux de;$

0.o0 =1: 2344000 GHz  $£.8379dE
st RS e L]

Jy I L e
-l NEVEAVAVAS S
/ VIV

500 H avec coupleur
\\ / 511 < -8dB
2 2.25 <f<2.5GHz

-3.00

\W\]
-100.00 ),

v

Fig. 5.29 : Mesure du & différentiel a 'analyseur de réseaux

-12.00
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Le réseau d'adaptation est constitué d’'une indeetade 1nH en série, d’'une capacité en
parallele de 0.75pF et d’'une capacité série deFl.1p

2. Mesure du gain global du récepteur

Nous commencons notre caractérisation par la mesurgain global de notre chaine de
réception. Ce gain a été défini par I'équation Eql5 et dépend de la fréquence
d’échantillonnage §et de la valeur de la capacitg. Glous réalisons notre mesure g E
2.34GHz ou on a le maximum d’adaptation, ce quisnoonduit a = F,/4 = 585MHz.
Cependant, la valeur exacte de &3t inconnue : en effet, elle correspond a lawatke la
capacité d’échantillonnage de 'ADC en plus desnéwelles capacités parasites. De plus,
nous ne savons pas dans quel cas de variationcbrolegie se trouve notre circuit. Pour
cela, nous avons prévu des structures de capd@@ds sur la méme plaque que notre circuit.
La mesure sous pointes de ces structures a montdgcalage de +25% par rapport aux
valeurs typigues. Nous savons donc qgedut au moins 100x1.25 = 125fF.

Partant de cette valeur, nous avons mesuré ledgagircuit en utilisant les données en sortie
de I'analyseur logique et le logiciel de traitemdrd sortie numérique est calculée en dRV
alors que I'entrée est en giet correspond a la puissance du générateur suellagl faut
appliquer un facteur de correction de 2.3dB lié pertes dans le coupleur.

La mesure a été réalisé a plusieurs niveaux degnige du signal d’entrée et &F585MHz,

les résultats sont regroupés sur la figure 5.30.

34

d BV ims

32

28

26

24

dBn,

=75 -70 -65 -60 55 -50 -45

Fig. 5.30 : Mesure du gain global du récepteur erohction de la puissance d’entrée

Le gain global (@) est stable et vaut environ 30.5dBYdB,. A partir de I'équation Eq. 5.15
nous déduisons la valeur du gain de transconduet@md NA :

G,+13
G, =TCF10 20 (Eq.527)
= G,, =345mS

Nous savons que ce gain n’est pas suffisant, ismeanque 3.2dB pour tenir la spécification
gue nous nous sommes fixé (Tab. 5.7). Par contnes m’avons aucune information sur le
niveau de la capacité parasite a l'entrée de I'AD@ peut contribuer directement a
'augmentation de € et donc a la chute du gain global. De méme noasvoms pas
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d’informations sur I'état du gain intrinséque dartsistor MOS en 45nm. Ces deux points
peuvent expliquer la différence que nous avons.

3. Politique de gain

Dans une chaine de réception radio, la politiqugale permet d’ajuster le gain du récepteur
pour réduire les non-linéarités a trés fortes @umsss d'entrée et pour ne pas saturer le
convertisseur analogique-numérique. Nous avons upr@our notre circuit, deux pas
d’atténuation de 11 et 21dB sur le LNA et six pas 3tB chacun sur la partie basse-
fréquence : en effet, une résistance a été impltaamtre la capacité,get la capacité §

son role consiste a aiguiller une partie du courantbaisser par conséquent le gain
d’intégration.

Nous avons fait des mesures de la politique de dmimotre récepteur, la procédure consiste a
mesurer le signal de sortie a gain maximal, puiiqper un pas d’atténuation et remesurer a
nouveau le signal de sortie. La difféerence nousmpérde savoir quelle atténuation a
réellement lieu a l'intérieur du circuit. Les résis sont résumés dans le tableau 5.15 :

Pgénérateur = -60dBm , ks = 585MHz , Pertes = 2.3dB , Signal = -33.3dBM
Att iheorique (dB) 11 21 3 6 9 12 15 18
Signal (dBViys) | -43.4 | -52.6| -35.7] -38.3 -41.8 -45]1 -47/2 -50.4
Att mesuree (dB) 10.8 20 3.1 5.7 9.2 12.5 146  17/8
Tab. 5.15 : Mesure de la politique de gain du récegur

L'attenuation mesurée correspond bien a celle viséeriquement, la valeur la plus éloignée
est celle du 2" pas sur le LNA. On perd 1dB d’atténuation sur 2jmBvus, soit 1% en
précision. Nous concluons que la politique de gaimécepteur fonctionne bien.

C. Le bruit

Le bruit est I'un des facteurs les plus importasié®s une chaine de réception. Quand un
circuit de réception est mesuré dans un objectdatdfication de produit, le premier élément
a tester est le facteur de bruit & la sensibilité.

Nous voulons mesurer de maniere séparée les aatndrils en bruit thermique et 1/f de notre
circuit pour mieux comprendre les limitations der¢hitecture échantillonnée. Pour cela, nous
avons réalisé I'expérience suivante : un signal d@Fpuissance -82.8dBen sortie du
générateur et -85.1¢Ba I'entrée du circuit est balayée en fréquencé0kHz a 4.9MHz par
pas de 200kHz autour de la fréquence porteuse Pi344 chaque point de fréquence, le
rapport signal a bruit en sortie est calculé s bande de 200kHz seulement. Nous savons
que le bruit thermique en entrée exprimé ep dBt donné par la relation suivante :

(Eq.528

N TH =10x Loglo(iw_?”u(m)

Pour déterminer le « facteur de bruit bande étrgiteous appliquons la relation suivante :

NFbandeétroite = (Pgénérateur_ I:)ertecoupleur) - NTH —-SN Rout,0_> 200kHz (Eq -529)

Les résultats obtenus sont représentés sur laefiuBl et montrent bien la contribution
séparée des bruits thermique et 1/f.
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Le facteur de bruit part de 5.5dB a 100kHz et clutpartie de 2MHz environ pour se
stabiliser autour de la valeur 3.5dB.

64 dB

MHz

01 03 05 07 13 15 17 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39 41 43 45 47 49

Fig. 5.31 : Mesure du facteur de bruit bande-étro# de 0 a 5MHz
Maintenant, il est intéressant de calculer le factee bruit complet du circuit (NF). Pour cela,
nous avons intégré tous les niveaux de bruit mesprécédemment de 100kHz a 5MHz et
nous calculons le NF du récepteur par la relatiovesite :

ke Tx10MHz
NF= (Pgénérateur_ Pertecoupleur) —10x LOglo(Blo_g,j —SNRyyto_smr, (EQ-530)

= NF=394dB

Ce facteur de bruit est inférieur a la spécificatile 5.1dB que nous avons fixée, nous
pouvons donc conclure que la performance en beurtadre circuit est solide.

D. Le filtre analogique de sélection de canal

1. Calibration de la capacité IIR

Le filtre IIR a été implémenté grace a un banc capgarfaitement reconfigurable ayant une
précision inférieure a 5% sur la valeur de la feftpe de coupure.

La 1°® étape dans la validation de la fonction de tramsfe filtre 1IR est de savoir quelle est
I'état de notre circuit en termes de décalage teldyigue et de parasites. Les mesures sous-
pointes de nos structures de capacités MOI)X©nt montré un décalage de +30% sur les
valeurs typiques. Nous savons maintenant que lésscthéoriques qui programment la bonne
valeur de Gr pour une largeur de canal donnée ne sont plublesldG a augmenté de
+25% et Gr de +30%). Pour cela, nous avons procédé a umerat@n : elle consiste a
mettre le code « zéro » qui n'active aucune ca@atit le banc fg et mesurer la réponse en
fréequence du filtre. Nous nous attendons, d’apres simulations « systéme » a une
atténuation de 3dB a 10MHz et nous obtenons ur@mution de 8.5dB. Or, le décalage
technologique ne peut pas expliquer a lui seukseltat, ce qui conduit a I'nypothese d’'une
forte capacité parasite (1.5pF) en paralléle avygc Suite a plusieurs mesures, nous avons pu
extraire la relation qui lie le code de programmrat la capacité effective dans le circuit :
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CiR effective = LBPF+ (1+ Atechngx C,, (Eq.531)

A partir de la calibration nous sommes maintenapgbles de mesurer la fonction de filtrage
en se basant sur nos nouveaux codes de programniiato5.31).

2. Mesure de la fonction de transfert et de la recoméibilité

Nous avons mesuré la fonction de transfert diefillR en balayant la fréquence d’'un signal
RF de 100kHz a 20MHz a partir de 2.34GHz. Les tamilobtenus montrent la bonne
reconfigurabilité et la validité des codes de l'étjon Eq. 5.31. Sur la figure 5.32, nous
représentons les fonctions de filtrage qui corredpat aux deux canaux WIMAX (5 et
10MHz). Avec les nouveaux codes, nous obtenonsatt@muation d’environ 15dB sur le
canal adjacent [N+2] dans les deux cas. Malheumeeist a cause de la capacité parasite
inattendue de 1.5pF, le filtre IIR coupera beauctvop bas pour pouvoir adresser le canal
Wi-Fi (Cyrwiri = 1.25pF typique d’apres le tableau 5.9) que rmvasis donc perdu.

dB ———
15.3dB a
5.00 20MHz
-10.00 \
-15.00
-20.00 %
15dB a
10MHz MHz
-25.00
01 16 31 46 6.1 76 91 106 121 136 151 166 181 196

Fig. 5.32 : Mesure de la fonction de transfert duiltre 1IR pour les deux canaux WiMAX

E. Le filtre anti-repliement

Le filtre anti-repliement est le cceur de l'architee échantillonnée, il garanti que I'opération
d’échantillonnage se fera avec le minimum de repdiet de spectre possible. Pour mesurer ce
filtre correctement, nous avons envoyé a l'entraecilcuit un signal utile de puissance -
60dB, et de fréquence .F= 2.34GHz et un signal «alias » de puissance B40Oet de
fréquence variable s = R — Fs £Af. Le parametre\f représente la fréequence a laquelle se
replie le signal « alias » et nous permet de les¥physiquement du signal utile. Pour bien
visualiser le zéro de la fonction sinus cardindil,varie de 100kHz a 50MHz.

Par ailleurs, le niveau de puissance de I'« aliast»20dB au-dessus de celui du signal utile
pour compenser la chute de gain du LNA a la frégadgias

La figure 5.33 montre que le filtre anti-repliemeist capable de fournir 57.5dB d’atténuation
dans une bande de 300kHz autour de Stréfo. Cette valeur est supérieure a la spécificatio
(50dB environ) que nous avons fixé au paragrapte. .

Nous pouvons donc conclure guavec un « Front-EnddiNe » typique, l'architecture
échantillonnée est capable de réaliser une opérdtéchantillonnage directe sur le signal RF
sans repliement de spectre.
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Fig. 5.33 : Mesure de la fonction de transfert duiltre anti-repliement a Fyjas = Fc — Fs
F. Lalinéarité

Les normes Wi-Fi et WIMAX sont basées sur des matthris OFDM ou des informations
différentes sont portées par des sous-porteusesrtappnt au méme signal. Dans ce cas,
plusieurs scénarios de non-linéarité d’ordre 3 patige présenter : I'auto-pollution du signal
par lui-méme, la pollution du signal par deux canadjacents ou « alternates » de trés fortes
puissances (Fig. 5.16). Nous montrons sur la figud le scénario d’auto-pollution du signal
par lui-méme :

[ e

Signal utile
Fig. 5.34 : Auto-pollution du signal due aux non-héarités d’ordre 3

En WIMAX, les canaux adjacents [N+2] et [N+4] s@@dB au-dessus du signal utile (16-

QAM 34). Cependant, ils subissent a la sortie duamgdur la réponse en fréquence du filtre
[IR qui les atténue de 15 et 21dB respectivemeimsiAa tres faibles puissances (resp. fortes
puissances) c’est le scénario de la figure 5.1€p(rigure 5.34) qui est le plus contraignant. I

est donc clair qu'a partir d’environ -50dBm de paisce d’entrée, le scénario d’auto-

pollution du signal est le plus contraignant en-tinéarité.

Pour cela, nous avons décidé de faire le testattimbdulation suivant :

SignalN+2]: K =1MHz
Signa]N+4]: F, =12MHz (Eq.532
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Nous avons utilisé un générateur RF qui fait lamende deux signaux pour générer les des
sous-porteuses du test d’intermodulation a Fc + 2MtFc + 1.2MHz (F= 2.34GHz).

Chaque sous-porteuse est a -46dBm a la sortie dérgéur soit -48.3dBm a I'entrée du
circuit (2.3dB de pertes dans le coupleur). Noumawextrait le point d’interception d’ordre 3
en entrée (I1IP3) a gain maximal du récepteur. loglpit d'intermodulation d’ordre 3 (Ibu)
mesuré vaut -71.8dB¥s pour un signal de sortie de puissance -17.8gBVAinsi, la
distorsion d’intermodulation (IMD3) est de 54dB @owm et I'llP3 peut étre extrait par
I'équation Eq. 5.33:

-IM

P
IIP3 — F)in + out 3,0Ut (Eq533

= 1IP, =—21.3B,,

La mesure précédente correspond au pire-cas diogiulation du WiMAX et nous avons
trouvé une valeur d’llIP3 de -21.3dBm, ce qui eshparable par exemple a la spécification
du standard GSM fixée a -18dBm.

G. Comparaison et bilan du portage

La caractérisation que nous venons de faire daparkegraphe précédent n’est pas suffisante
pour permettre a un circuit-prototype de passestade de produit. Or, I'objectif de notre
travail est de réaliser le portage d'un réceptenr GMOS 45nm et de comparer ses
performances par rapport a celles du circuit diogg Dans cette partie, nous allons faire le
bilan de I'opération de portage réalisée en serttasa les résultats de mesures du paragraphe
précédent afin de quantifier réellement la portabde I'architecture échantillonnée.

1. Bilan
Nous avons caractérisé le circuit de réceptions&ain CMOS 65nm avant de faire le portage
en 45nm [119 Montaudon]. Nous montrons le bilan paratif de I'opération de portage sur
le tableau 5.16.

Techno (nm) 65 45 | Comparaisor
S11 (dB) <-10| <-8 -
RF BW (MHz) 200 | 245 +
Gain (dBVms) 30 | 305 =
NF (dB) 4.8 3.9 +
IIP 3 a gain maximal (dB,) | -27 | -21.3 +
Vb (V) 1.2 1.1 +
Surface (mnf) 0.7 | 0.45 +
Consommation (mW) 58 55 +

Tab. 5.16 : Bilan comparatif de 'opération de porage

Mise a part I'adaptation d'impédance en entréeyahclairement que les performances de la
chaine de réception qui a été portée en CMOS 4smnsupérieures a celles de la chaine
d’origine en CMOS 65nm.

En conclusion, le bilan comparatif précédent apfuithese de portabilité de l'architecture
échantillonnée.
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2. Comparaison a 'état de I'art

L’étude que nous menons dans le cadre de ce tidwaiiese sur I'architecture échantillonnée
de réception radio nécessite une comparaison déspances obtenues a I'état de l'art. Le
tableau 5.17 compare la solution que nous propoaod®utres solutions visant la méme
application [120 Simon], [Huang 121] :

Comparaison a I'état de l'art
Ce travalil [120 Simon] [121 Huang]
Technologie CMOS 45nm CMOS 0.13m + MIM | CMOS 0.13um
Standard 802.16e & 802.11g/n 802.11b/g 802.16
Canal 5/10/20MHz 20MHz 2.5 20MHz
Bande 2.4 —-27GHz 2.4 —2.5GHz 2.5-2.7GHz
Vbp 1.1V 1.5V 1.2V
NF 3.9dB 3.5dB 4.6dB
Consommation | 55mW (RX + ADC) 66mW (RX + PLL) 50mW (RX)
Surface 0.45mnf (RX + ADC) | 6.7mnf (TX+RX+PLL) | 5.7mnf (RX)

Tab. 5.17 : Comparaison a I'état de I'art

Notre circuit-prototype est au méme niveau queal’@e l'art en termes de performances
radio mais est nettement supérieur en termesrégcsuet de consommation.

VI. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons réalisé le portaga dircuit de réception radio pour les
standards Wi-Fi et «mobile WIMAX » de la technabbgCMOS 65 a 45nm. Le
dimensionnement du systeme ainsi que le détaikfésifications ont été expliqué étape par
étape. L’approche que nous avons adoptée pourrtagay les simulations « systeme » ainsi
que les résultats de mesures obtenus ont clairedénontré la portabilité de I'architecture
échantillonnée de réception radio.
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Chapitre 6
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Dans le contexte actuel de développement de sokitiadio, la tendance principale
est d'intégrer les fonctions RF, analogiques et énimoes sur le méme substrat en utilisant la
technologie CMOS. Dans ce travail de thése, nous sommes fixé I'objectif d’étudier une
nouvelle solution de réception radio a la fois wenate et particuliére. Cette solution repose
sur le principe d’échantillonnage direct du sigR&l par des techniques a base de capacités
commutées. Le traitement de l'information se faind en temps-discret tout au long du
chemin de réception en utilisant des interrupt®@sS et des capacités uniquement.

A cause de la nature temps-discret du traitemesigial et des composants mise en jeu pour
son implémentation, cette architecture est ditehagtillonnée ». Elle est I'une des plus
prometteuses solutions de réception radio pouvaintesla tendance actuelle en intégration
radio. Pour cela, nous avons mené, tout au longealenanuscrit, une étude qui vise a
guantifier sa portabilité et sa robustesse vissade I'évolution de la technologie CMOS.

Au premier chapitre nous avons défini la notionpidetabilité et expliqué les motivations
derriere une étude de portabilité sous ses delectspechnique et économique.

Ensuite le deuxieme chapitre a été consacré antiftmation des criteres de portabilité :
réduction de la tension d’alimentation, les effé¢scanal court liée a la miniaturisation du
transistor, le bruit, les capacités parasitesnksatité et la pollution numérique.

La présentation détaillée de la solution radio éeich été realisé au chapitre 3, ainsi nous
avons expliqué le principe de fonctionnement dechidecture échantillonnée en partant du
nouveau concept d'échantillonnage RF. Les filtreba&e de capacités commutées qui
réalisent la sélection analogique du canal et iFe@gliement ont été construit ainsi que la
réalisation du gain sur une structure passive. iEsues différents aspects de
reconfigurabilité d’'une solution radio ont été agpés sur I'architecture échantillonnée et les
points critiques identifiés.

Le chapitre 4 était consacré aux différents effetsasites et criteres de portabilité identifiés
au chapitre 2 : nous avons étudié I'injection darghbs, les capacités parasites, la réduction
des tensions d’alimentation et la fuite de griNtre travail consistait a suivre I'évolution de
ces effets en fonction de la technologie CMOS, pessmodéliser a I'échelle du transistor
pour arriver a quantifier leur impact sur les perfances de la solution radio. Pour cela, des
grandeurs telles que le filtrage de sélection dealcd’échantillonnage et le filtrage anti-
repliement, le mélange en fréquence et le gairttEntonsidérés.

Le probleme de I'injection de charges a été étadié¢létails, son importance dans les circuits
échantillonnés a été mise en évidence et les snkitie compensation les plus répandues ont
eté présentées. De plus, nous avons construit poogge modele d’évaluation de I'erreur
d’injection, son utilité ainsi que sa différencer papport aux modeles les plus connus en
littérature ont été montrées. D’autre part, nos cteions sur |'évolution de l'erreur
d’injection en fonction de la technologie CMOS nrent que celle-ci a tendance a diminuer
legérement quand on passe d’un nceud technologigueosud suivant. Nous avons étudié
eégalement l'impact de l'erreur d’injection sur Ipsrformances au niveau « systéme » de
I'architecture échantillonnée de réception radies résultats ont montré que le gain et les
filtres a capacités commutées sont légérement itépaat les spectres de sortie n’ont montré
aucune non-linéarité supplémentaire due a l'inggcte charges.

Une étude détaillée de l'impact des capacités pasasur les performances au niveau
« systeme » de l'architecture échantillonnée dep#an radio a été menée. L'étude, a la fois
gualitative et quantitative, étayée par des sinarat électriques montre que notre solution
est considérablement impactée par les capacitésifes en termes de gain et de filtrage. Une
solution a été proposée a ce probleme et son eitiica été démontrée par des simulations
électriques de la structure. Cependant, la solytroposée nécessite I'ajout d’'une boucle de
contre-réaction a composants actifs augmentant @irconsommation de la partie bande de
base.
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De plus, nous avons montré clairement par une étadeobustesse de l'architecture
échantillonnée vis-a-vis de la baisse des tengiaisBnentation qui accompagne I'évolution
de la technologie CMOS. Les simulations électriqees un récepteur échantillonné
dimensionné en CMOS 65nm ont montré qu'on pouwailuire la tension d’alimentation
jusqu’a 60% de sa valeur nominale, a dynamique elemcommun constants, sans pour
autant affecter les performances radio. En caoodage « intelligent » du systéme (qui prend
en compte I'évolution des parameétres du transbtom nceud technologique a un autre et les
réglages de modes communs et de dynamique d’eniadahite de 60% de I'exemple étudié
pourra certainement étre poussée plus bas encore.

La fuite de grille augmente considérablement erction de I'évolution de la technologie
CMOS, cependant les mesures actuelles des cowaritste montrent une grande marge en
amplitude par rapport aux courants utiles. Noushav@alisé des simulations électriques sur
une solution échantillonnée dimensionnée pour upgliGation bien déterminée et les
résultats obtenus confirment cette marge. De pgusiature échantillonnée de la solution
permet de réduire les tailles des composants MQifeimentés ce qui conduit & des ordres de
grandeurs négligeables pour les courants de fAitesi, la fuite de grille par effet Tunnel
n'affectera pas la portabilité de I'architecturdaatillonnée.

Le tableau suivant résume les conclusions de éaitie :

Evolution en fonction de la technologie| Impact sula solution

Injection de charges ! Faible
Capacités parasites = Important
Tension d'alimentation ! Faible
Fuite de grille 1 Faible
Pollution numeérique 1 N’a pas été étudié

Au chapitre 5, nous avons fait I'exercice de pagtdine chaine de réception radio basée sur
I'architecture échantillonnée de la technologie C865nm a 45nm. Les tendances dans
'approche de conception et de portage ont été igubs en détails ainsi que le
dimensionnement complet de ce récepteur. Le cirauété testé et mesuré pour valider
'opération de portage que nous avons réalisée.réssltats obtenus ne montrent aucune
dégradation de performance liée a la technologie;aatraire, un bilan comparatif entre les
deux circuits met en avant celui qui a été port€BOS 45nm que ce soit en termes de bruit,
de non-linéarité, de surface ou de consommation.

Malgré les bons résultats obtenus, nous pensotenfent que la robustesse de cette solution
vis-a-vis de I'évolution de la technologie CMOS, peut pas étre tranchée si I'impact de
I'intégration avec la partie numérique n’est paglét. En particulier, la pollution numérique
couplée par le substrat du semi-conducteur ougsaiignes de masse et d’alimentation est un
point indispensable pour la validation de la pdtii#bde I'architecture échantillonnée dans le
contexte actuel de la conception radio.

En conclusion, la méthodologie que nous avons @&sdopbur étudier la portabilité de la
solution radio peut s’appliquer a d’autres case EHBt en effet indépendante de la solution, de
I'application visée et de la nature du circuit erestion. La seule particularité de cette étude
réside dans sa limitation a la technologie CMOS.
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Calcul de I'éguation caractéristique de I'échantilbnneur a intégration de charges

Considérons I'échantillonneur a intégration de gharreprésenté sur la figure suivante :

T
<_’I—S| sgration de ch
77777777777777777 Integ ration de c arges

l lecture
V(0 D ou® /

reset jl_ j—: Cs Voul(t=nTy)

L’amplificateur de transconductance convertit lasien d’entrée en courant de sortie :

lou(t) =G X Vi (t)

L’interrupteur d’intégration commandé par une hgdode durée Jassure I'accumulation
d’'une quantité de chargesfsur la capacité £

A la fin de chaque périodesTon vient « lire » la tension sur la capacité €ette tension
correspond a la quantité de changgdgrée. Pendant la période de lecture, une aafacité

Cs intégre le courant d’entrée pour garantir une &iipn continue d’échantillons. La
tension de sortie est en temps discret, (échamtile chaqueg) :

nTg nTg
V() = QM) 2 2T =G [y, (Dt
Cs  Cspan, Cs (o

En manipulant I'’équation précédente, on peut laeténa sous la forme suivante :

G

Vout(nTS) :?
S

Va0, -t

avecllrg(t) la fonction « porte » de durée @éfinie et d’amplitude unité. On reconnait dans
I'équation précédente la convolution entrig(ly et une porte de durégT

Vaul))= 22V )], 0

Fonction de transfert du filtre SinC
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G,,
Vout( ? ( |_|
G, T .
= DFourier{\/out (nT )} B/in (f )X SInC(TIfTS)
S
g () = Eone Vf;t)(”Ts)} = GgTs xSinq(riT)
|n S
Calcul du gain autour de la fréquence du SinC
. G T... .
Gy =Lim[Hg,(f)] = =25 Lim[sinq{nfT)]
S
GO — GmTS
CS

Calcul de la fréguence de coupure a 3dB du sinus rchnal

La frequence de coupure du filtre SinC est défael’équation suivante :
20x log,[sinc(nf, . Ts)] = -3
sinc(mf, . Ts) = 0.708

Pourx =nf , ;T ona:

2 X4

sinc(x)=1-2 + X
6 12C

x?  x*

1-Z-+2_=0708
6 12C

La fréquence de coupure est une solution réellgiposle I'équation de P®degré

X?-20X +35=0 avecX = x?
Solutions :

X, =18=x,= 425=1f, = 135x K
X,=194=x,=139=1f, = 0443xF

D’ou la solution :

fas =f, = 0.443x K

Calcul de I'atténuation en bord de bande du sinusardinal
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L’atténuation du filtre SinC autour de son Niemeozéans une bande de largeur B/2 est

i
] (el |

En utilisant la relation trigpnométrique sin(a+b3iraxcosb + sinbxcosa on :

donnée par I'équation suivante :

+sin T[ETS ><n§TS
_ 2 2
AN,tg_ B : B
NFSiE ToXxsin T[ETS
B
2 1
A =2
Ve NRxD 2Ny
2 B

1 1

A =— = etA ,=— =

BT ONR L e TN
B B

F
Si—=>>1, on peut supposer que l'atténuation est symétrdue valeur :
B
Ay =——
N,min ZNFS

Calcul de la fonction de transfert du filtre 1IR
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Notons Qu{n) la charge emmagasinée par une capacité CGnstant n, @(n) la charge
emmagasinée par & et Q(n) la charge introduite par le LNTA dans le sysem
Initialement, les deux capacitésrCet Gs ne contiennent pas de charge, elles accumulent
ensuite pendant Ts une charge totajgp@rtagée selon les valeurs respectives de chatmme
capacités :

C nTg

Qout(n) = T‘ics X QE (n) avec QE(n) = (n::[)'lrs()Ut(t) Lait

A la fin de la période d’intégration,s@st déconnectée du systéme et une autre capigcist s
prend le relais. Ainsi, au début de la période tdgnation suivante le systéme contient une
charge initiale z(n-1) sur Gg.

La charge @) introduite dans le systéeme et celle emmagasd#e Gr (pendant la
période précédente) sont partagées entgee€Gs, d’ou ainsi au bilan de charges suivant:

Qout (n) = (1_ B) [ﬁQ”R (n _1) + QE (n)] avec B = C¢

CIIR +CS

A la fin de l'instant (n-1) on retrouve la mémeg&m sur les deux capacitégrCt G (elles
sont en paralléle), ce qui nous permet d’écrire :

QIIR (n _1) — Qout (n _1)
CIIR Cs

Si on remplace la valeur dg§Jn-1) dans I'équation de charge, on aura :
Quut (N) =PIQ,, (N=1) + A-B) [Qe ()

= Q@ =Pz +(-B) ()

Soit alors la fonction de transfert(dz) / Q:=(z) suivante :

Qout — CS - 1- B
QE CIIR + Cs - CIIR z* 1- Bz_l
=  H(z)= 1- B_l avec B= _Cie
1-Bz Cir +Cs

De I'équation précédente on peut passer a I'équakiotransfert en fréquence en partant du
principe que :

7 = @ 12MTs
_ (1-B)
H(f)= =pe P
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1-B8
= )= s odanT,) - jsineriT,)

)= 1-B | 1-p
11— Bx[cod2rfT,) - jsin(2rfT)]| J1-2Bcod2riT,) + @

Nous allons montrer que la fonction H(f) est unection de transfert d’un filtre d’ordre 1
pour fTs<< 1:

cod2rfT)=1- (Z"szs)z =1-212f 2T
D'ou :
H(E) = Sl 1-P
J1-2pjL-2mef 22|+ B2 \(L- ) + 4B °T?
H(r) = 1 _ 1
\/1+ apref?z |, f7
(1-p) (1-p)’
ABTCTZ
1 1-
H(f) = = avec Ry, = p— [j/ﬁ
e |
Fcoupure

L’equation précedente ressemble a celle d’un fdtoedre 1 de fréquence de coupueg,fure

Calcul de la fréquence de coupure du filtre IIR das le cas général

17t
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La frequence de coupure a 3dB du filtre IR estrieéfpar I'’équation suivante :

(L-p) _
20log,, =-dB
09, L/l— 2B COE(ZTIfsdBTS)+ [32

Avec 20Iogl{§} = -3dB ona:

(L-p)°
1- 2[3 COiZT[f3dBTS) + [32

-1
2

1-2B+p% = % - BCOS(ZT[fsdBTs)

coupure

— 2_
= F -ixarcco M OfT
T 203

17¢
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Calcul de la relation qui lie I'atténuation du filtre IR a la fréquence

Nous savons que la fonction de transfert du flifRepeut se mettre sous la forme suivante :

1 1-B
H(f) = Foo= —
| ( )I f > avec coupure 2T[TS /—B
1+
(Fcoupure]

|H(f) | vaut 1 a tres basses fréquences et diminue enidonde f, elle représente donc
I'atténuation du filtre IR que nous notons désomAtt. En isolant I'atténuation dans
I'équation précédente, nous arrivons a :

F

coupure

2
Att? = 1 > = 12—1= f
1 ( f J Att I:coupure
+

f V1-Att?

= =
F Att

coupure

Nous déduisons le rapport entre la frequence deweudu filtre IR et la fréquence pour
laquelle nous souhaitons avoir 14dB de filtrage¢#pcation de filtrage sur le canal [N+2]) :

-14

Att=102 =02 =

coupure

=49
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Calcul du gain fondamental d’'un mélangeur passif &orloge carrée

Soit le mélangeur passif représenté fonctionnelfgraer la figure suivante :

OL(t)

Ser() Soutl®) = Sre()xOL(Y)

Le signal OL(t) est un signal carré dont le speptet étre déduit en utilisant le
développement en série de Fourier de la fonctiortea

OL(t):%EEsin(ZrthLt)+%sin(ZT[[SfOL]t)+%sin(ZT[[SfOL]t)+..}

La multiplication du signal OL(t) par le signal ssoidal d’entrée &(t) = sin(2tfret) conduit
au signal de sortie,Q(t) suivant :

Sout(t):SRF(t)XOL(t):% dsin(2re . t)xsin(2rf o, t) +.]

(1) =202 food2rtt ~fo, ) -codarfte +fo J] .

2
= Sw (t) = P E‘,OS(ZT[[f RF fOL]t)

En prenant le signal utile a la fréquence intermiéeiiz=foL, on a un gain de :

2A
G, =T _2

mélangeur — A
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Calcul de la fonction de transfert globale

La fonction de transfert globale traduisant la i@msle sortie ¥, en fonction de la tension
d’entrée \kr est constituée du gain du mélangeur, de la fona®transfert du filtre SinC et
de celle du filtre 1IR. Dans le domaine fréquentiels fonctions de transfert de plusieurs
filtres qui se succédent se multiplient donnansidigquation :

H globale(f ) = DFO“”‘”V{VO(?)("]TS)}
=28nleg o-p)
H Iobalef =_—_M =g T[fTS
g (f) m Cg ind( )\/1— 2Bcos(2T[fTS)+Bz

Le gain total a la fréquence zéro est donné pguédiéon suivante :

2
Hglobale(f :O):GO :;[ m-s
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ANNEXE 1l

Calcul de I'erreur d’injection dans le cas d’un S&H différentiel

Calcul de I'injection de charges dans un circuitrSéifférentiel, selon la méthode [2 Sheul],
représenté sur la figure suivante :

Rs v
L, —_— Cg
_\— O
1| -—|||
W, == C

L

Vg VDD_\—
Nous proposons de calculer I'erreur d’'injection slimtervalle [, to+ty] définit par :
Vini (t)=Vv_(t)-Vs
La tension d’entrée est donc supposée constante dans cet intervalesrges (§ =~ 20ps), ce
qui reste vrai pour des signaux d’entrée jusqu'dli@e fréquence. L'erreur d'injection a
lieu entre les instantg ét [ + t3] et a une valeur négative (interrupteurs NMOShes le

circuit équivalent précédent, nous pouvons écareildes nceuds sur les c6tés drain des deux
branches positives et négatives du circuit :

0

18C
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s+
iqg +CL

eoav +|:_(Cov +C°ijd(VG —vg)}zo

N |o
x

lg L gt

De linstant t' = /U a linstant §, I'injection de charges en provenance du canal&@a
mais celle due aux capacités de recouvrement eenéhon obtient alors :
C, =0Oetig=ig=0

On trouve :
dv _

dt
Vi (td): Vi (t)

Et donc [ reste constante entre t' gt €t donc aucune erreur due au « Clock Feedthreugh
n'apparait dans la structure.

181



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

ANNEXE I

Calcul de la fonction de transfert en fonction deparasites

Les horloges et les états du systéme sont repésssut la figure suivante :

g8

La conservation de la conservation charge €lecraqure les états 8 et 7 :

Fenétre d'intégration

Q(n-7)+[C,-C, -Cr|V(n-8)=C,,V(n-7)

La conservation de la charge électrique a l'intérg¥une fenétre d’intégration :

Qk)+(C,~C, ~Cyr ~C3-Cyg) V(k-1)=CiV(k) kD[(n-6),.... n]
En posant :
Ciot =C1 +C, +C5 +Cg +Cgq
aCi =C; —C;, —Cyr —=C3-Cgq
BCiot =C1-C, -Cyr
nous pouvons écrire les équations qui corresporalenétats successifs du systeme :

Etat8 - 7: Q(Cr:]_7)+BV(n—8):V(n—7)
tot

Etat7 — 6. Q(”_6)+0(v(n—7):v(n—6)
CtOi

etz -1 A" Y qv(n-2)=v(n-1)

tot

Etatl - O: Q) +aV(n-1)=V(n)

tot

En remplagant V(n-k) par son expression dans I'égnale I'état préceédent, nous obtenons :

Q(n)+aQ(n_1)+ L Q(n_6)+o(7 Q(n_7)+0(7BV(n—8):V(n)
CIOI CIOI CtOi CIOI
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Q

C(t;hcjm[élake(n—k)m?scmtv(n— )|=vin

En passant a la transformée en z et en calculdanhddion de transfert globale (la quantité de
charges en sortie sur {g+ Cs] sur la quantité de charges introduite par le LNAyus
obtenons :

Csi +C 7 3 )
(étot?’) LEOO(" z* Qlz)+a’BCiy 2 V(Z)} :( sig C3)V(Z)

jorg 1C
z=e 2
En considérant la formule de la somme géométriqueambres complexes dont le module
est inférieur a l'unité :

>

M1 4 Yk 1—GMZ_M
a7z =
k=0 1-az

nous déduisons I'expression définitive de la fantile transfert du systéeme :

_ (Csig +C3)V(Z) _1-08z78 B-a
H(z)= Q(z) C1-az?! 1-a’Bz?®
AA IR
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Calcul de la fonction de transfert corrigée en fontion des parasites

Les horloges et les états du nouveau systeme ejoritsentés sur la figure suivante :

Fenétre d’intégration

LR RN
8 6 4 2 0
Pour les états de numeéros pairs, nous pouvon® éesirelations suivantes :

V(k)=V(k-1)

Vi(k)=av(K) } pourkO[n-8,...,n|

d représente l'imperfection de notre correctidrk(1).

Pour les états de numeéros impairs, le principe adieservation de la charge électrique
s’applique.

La conservation de la charge électrique entretis 8 et 7 :

Q(n-7)+[8C, +C, +Cig]V(n-9)=C,,V(n-7)
La conservation de la charge électrique a l'intérg¥une fenétre d’intégration :

Qk)+(3C, +C, +Cyg +Cy + Csig) V(k-1)=Cy,V(K)

kO[(n-7),..., (n-1)]
En posant :
Ciot =C1 +C, +C3+Cg +Cyg

aCiy =0C; +C, +Cyg +C3 +Cyq
BCio =0C, +C; +Cyg
nous pouvons écrire les équations qui corresporalenétats successifs du systeme :

Etal9 ~ 8 V(n-8)=V(n-9)

Etat8 - 7: Qm_ﬂﬂwm—w:vm—ﬂ

Ctot

Etat7 -~ 6: V(n-6)=V(n-7)

et~ 5 A" %, qv(n-g)=Vv(n-5)
Ctot

Etat5 - 4: V(n-4)=V(n-5)

(
Etat4 - 3; Qm_$+avm—4=vm—$

Etat3 ~ 2. V(n-2)=V(n-3)

Etat2 - 1 Qm_g+avm—a=vm—n

Etatl - 0: V(n)=V(n-1)
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En remplagant V(n-k) par son expression dans I'égnale I'état préceédent, nous obtenons :
Q(n-1) +q Q(n _3)+0(2 Q(n-5) +ql Q(n-7) +a®BV(n-9)=V(n-1)
Cot Ciot Crot Ciot

En passant a la transformée en z et en calculafibrietion de transfert globale, nous
obtenons :
z - - - -
Q) [1+0(12 2+a’z* +a’z 6]+0(3[32 8v(2)=V(2)
tot

jorg 1C
z=e 2

En considérant la formule de la somme géométriquaambres complexes dont le module
est inférieur a l'unité :

M1 4 o\ k _1-aMz™M

sl =
k=0 l1-az

nous déduisons I'expression définitive de la famttie transfert de notre systeme (la quantité
de charges en sortie surs{G+ G| sur la quantité de charges introduites par le LNA

(Csig +C3)V(Z) _ 1-a%z® . a -B
Q(z) 1-az? 1-a®pz®
AA IR

H(z)=

18t
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ANNEXE IV

Calcul de I'erreur de recopie pour un amplificateur opérationnel rebouclé en entrée

Le schéma bloc de l'amplificateur opérationnel etdé en « suiveur de tension » est
représenté sur la figure suivante :

Vin T < G Vout

Nous désignons respectivement par ,Wo,: ete les tensions d’entrée, de sortie et d’erreur.
La sortie est d’abord amplifiee par le gain G eswte rebouclée sur I'entrée négative du
premier étage de l'amplificateur. Les équationsvanties décrivent le fonctionnement du
systeme :

€= Vin _Vout
Vou =Gxe

En remplacant par son expression dans f%i“?équation, nous pouvons calculer la fonction
de transfert de ce systéme qui est le coefficiergudvio :

Vout = G(Vin _Vout)
Vout = G

V, G+l

o=

Si I'amplificateur opérationnel a un gain en boucleverte assez grand, nous pouvons
considérer 'approximation suivante comme valabi@&eau « circuit » :

0=1 pour G>>1
Voui = Vin

Nous définissons I'erreur de recopie d’un suivesitehsion par I'expression suivante :
E=(1-3)x100

Ainsi si 'amplificateur opérationnel a un gain d60 (40dB), nous disons que l'erreur de
recopie est de 1%. Si le gain est de 1000 (60daB)dur est de 0.1%.

18¢€
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