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CHAPITRE 1 :

INTRODUCTION



Introduction

\

L’industrie des capteurs s’intéresse vivement 3 toutes les techmiques
permettant d’intégrer un maximum d’électronique de traitement dans un volume
restreint. En effet, pour la plupart des applications, la maitrise de 'encombrement est
un point de passage obligé pour la réalisation de capteurs dits ’intelligents’,
regroupant a la fois le capteur proprement dit et son électronique de traitement.

Les capteurs acoustiques n’échappent pas a cette régle. Dans le domaine
spécifique des applications en acoustique sous-marine (sonars), la tendance actuelle
est de fournir un transducteur équipé de son électronique de préamplification. Dans
une phase ultérieure, 'objectif sera d’y adjoindre, sous forme intégrée, un ensemble
de fonctions électroniques de traitement dont la sortie sera numérique de maniére 2
permettre une transmission de linformation sur fibre optique. Bon nombre
d’organismes dont 'TFREMER et 1a MARINE NATIONALE ou des sociétés telles
que THOMSON-SINTRA, sont donc directement intéressées par létude des
possibilités d’intégration de I’électronique associée aux capteurs en sonar.

Le capteur acoustique ou hydrophone est purement capacitif. Il est plongé
dans le milieu marin pour se mettre & ’écoute du bruit ambiant. Les ondes
acoustiques regues sont transformées par effet piézoélectrique en un signal
électrique. Suivant la nature de I'environnement, les signaux regus peuvent étre
d’amplitude trés variée et, pour éviter une saturation du systéme de réception, une
dynamique généralement supérieure & 100 dB est nécessaire. Les signaux écoutés
€tant souvent de faible amplitude, le niveau de bruit de I’électronique de traitement
doit &tre extrémement bas.

>N o —

Capteur

MUX

fig 1.1: chaine de traitement classique pour capteur sonar

La figure 1.1 donne le schéma classique d’une chaine de traitement de
signal pour hydrophone. Le couplage de ’électronique au capteur est réalisé a I'aide
d’un préamplificateur a trés haute impédance d’entrée. Sa position par rapport aux
différents gains de la chaine lui impose un niveau de bruit ramené a I'entrée
extrémement bas, de 'ordre de quelques nV//Hz & des fréquences basses variant de
quelques dizaines de Hertz & quelques KHz. Le signal préamplifié attaque ensuite
sous faible impédance un banc de filtres et subit un pré-traitement, par exemple un
multiplexage. Les signaux sont ensuite numérisés avant de subir un traitement
numeérique d’exploitation.
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Les réalisations actuelles sont généralement hybrides. Le préamplificateur
est réalisé a l'aide de circuits bipolaires BIFET monolithiques ou hybrides a
transistor JFET en entrée. Le filtrage est généralement confié a un circuit MOS 2
capacités commutées. Le multiplexage est discret tandis que la conversion A/D est
confiée 4 un autre circuit intégré. Dans certaines applications, toute cette
€lectronique est située au voisinage du capteur. Dans d’autres, seul le
préamplificateur est placé sur le capteur, le reste de I’électronique étant placé a
distance.

Un regard rapide sur les possibilités technologiques & ce jour permet
d’établir le tableau suivant, qui résume les choix technologiques préférables (*) pour
chacun des blocs précités:

Type de bloc MOS Bipolaire

préamplificateur
filtre continu de pré-échantillonnage
filtre échantillonné
traitement analogique
conversion A/D
traitement numérique
Coiit -

* (hybride BIFET)
*

L K S IR 3 R
*

Ce tableau montre de manitre évidente qu'une réalisation monolithique
performante de la chaine compléte est impossible & 'heure actuelle. En effet, la
technologie MOS ne permet pas d’atteindre les spécifications requises pour le
préamplificateur tandis que les technologies bipolaires actuelles sont peu adaptées a
la réalisation de filtres échantillonnés ou au calcul numérique. De plus, la technologie
MOS bénéficie d’un atout important du fait de son faible coit.

Le seul obstacle & une réalisation monolithique en technologie MOS est le
préamplificateur. Pour mieux comprendre les difficultés associées 2 une telle
réalisation, présentons quelques caractéristiques comparées entre le transistor MOS
et le transistor JFET que 'on utilise dans les équipements actuels.

Caractéristique JFET MOS
impédance d’entrée =GN o0
bruit en courant < pA/J/Hz =~
bruit en tension (thermique) En < En
bruit en 1/F << >>
intégrabilité hybride >>>
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S’il n’était pas couramment rejeté pour son fort niveau de bruit 1/F, le
transistor MOS serait un bon candidat pour la réalisation d’un préamplificateur
intégré.

Pour contrebalancer cette faiblesse, des méthodes dynamiques de
réduction de bruit ont déja été proposées [1]. Elles n’ont malheureusement pas été
validées pour le cas de sources capacitives telles que les capteurs acoustiques et
mériteraient d’étre approfondies. Dans notre cas, le cahier des charges des
applications en sonar nous impose de minimiser le nombre des signaux extérieurs au
circuit. L’apport d’'une horloge n’est donc pas souhaitable, surtout pour des
préamplificateurs intimement liés au capteur et situés a distance du reste de la chaine
de traitement. Il est par contre évident que dans le cas d’un circuit de traitement
incluant I'ensemble des éléments de la chaine, 'horloge est déja présente et des
méthodes dynamiques de réduction de bruit sont alors envisageables. Néammoins,
dans le cadre de ce travail, nous nous limiterons au cas des applications dites
“continues’ ne faisant pas appel a ces techniques.

Certains circuits ’continus’ CMOS & faible bruit ont également été
présentés dans le cadre d’applications diverses [2])[3]. Malheureusement, les
performances obtenues sont insuffisantes pour notre application.

Notre objectif, dans cette étude, est de pousser la technologie CMOS dans
ses limites afin d’évaluer le réel degré de faisabilité de circuits continus’ a trés faible
bruit. Pour cela, il faut, bien entendu, approfondir notre connaissance des
composants intégrables dans cette technologie et de leurs performances. Il faut
également évaluer les conditions d’optimisation du bruit, non seulement au niveau
méme du composant de base mais également a celui de 'architecture des montages
utilisés. Au deld du simple cadre des applications en sonar, cette étude devrait
permettre a tout concepteur de circuits CMOS analogiques, une appréhension rapide
des phénomenes physiques mis en jeu et des critéres d’optimisation du bruit dans les
circuits. Pour atteindre cet objectif, nous allons décomposer notre étude en quatre
grandes parties.

Le chapitre 2 sera consacré a une étude assez succinte du contexte des
circuits préamplificateurs pour sonars. Ceci nous permettra d’évaluer les contraintes
imposées par l'environnement sur les performances de [Iélectronique. Nous
définirons ainsi quelques ordres de grandeur utiles pour la suite. Deux configurations
de préamplificateurs classiques y seront rapidement présentées et évaluées.

Le chapitre 3, beaucoup plus conséquent, présentera une description
exhaustive des caractéristiques du transistor MOS pour des applications analogiques.
Devant le nombre impressionnant des publications traitant du comportement du
transistor MOS ou de sa modélisation, il nous a paru utile de développer ici une
synth&se originale simple et compléte sur ce sujet destinée aux concepteurs de circuits
analogiques. Au deld des aspects physiques qui seront décrits dans le détail, nous
insisterons sur les implications au niveau de la performance des circuits.
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En premier lieu, nous rappelerons les bases physiques qui régissent le
fonctionnement du transistor idéal. Nous aborderons alors le calcul du courant dans
les différents régimes de fonctionnement au travers d’'une approche simple mais peu
conventionnelle utilisant la référence des potentiels au substrat. Les caractéristiques
petit signal seront ensuite détaillées et analysées en termes de performances au sein
des circuits. Nous poursuivrons par une étude du bruit dans le transistor. Nous
détaillerons alors les bases physiques du bruit 1/F et proposerons une approche
originale de modélisation unifiée valide pour tous les régimes de fonctionnement.
Nous verrons enfin dans quelle mesure certaines imperfections et limitations du
composant MOS peuvent affecter ses caractéristiques analogiques.

Le chapitre 4 abordera ensuite 'optimisation du bruit dans le cadre de
préamplificateurs CMOS. Nous rappelerons certains résultats importants auparavant
proposés par E.VITTOZ [4] et qui permettent d’optimiser les performances
analogiques du transistor MOS dans les montages de base. Nous présenterons ensuite
une €tude approfondie sur I'optimisation de 'architecture des amplificateurs en vue
de réduire leur bruit. Nous nous pencherons également sur l'utilisation du transistor
bipolaire latéral compatible CMOS [5] dont les bonnes caractéristiques en matiére de
bruit seront un facteur déterminant pour la suite de notre étude. Nous aborderons
enfin un traitement original du cas plus spécifique de Pamplificateur CMOS pour
capteur capacitif en détaillant de mani¢re exhaustive les caractéristiques de
différentes structures d’étage d’entrée a faible bruit, allant du circuit le plus simple
jusqu’a des structures nouvelles plus complexes associant des transistors bipolaires
latéraux compatibles CMOS.

Le chapitre 5 présentera la concrétisation des différents aspects décrits
auparavant sur un plan théorique dans le cadre de la réalisation d’un prototype
opérationnel de préamplificateur CMOS pour hydrophones [6]. Ce circuit présente
certaines originalités tant au niveau de I'architecture de son étage d’entrée qu’a celui
de la compensation de certaines imperfections liées aux transistors bipolaires latéraux
[7]. Sa réalisation soignée permet également de rappeler et de vérifier I'efficacité de
certains principes d’implantation physique qui sont certes connus mais aussi bien
souvent négligés.

Forts d’'une expérience non seulement théorique mais également plus
pratique, nous pourrons enfin conclure sur la faisabilité de circuits préamplificateurs
CMOS a trés faible bruit.
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L’étude des possibilités de réalisation de chaines d’amplification intégrées a
trés faible bruit pour hydrophones fait intervenir de maniére importante les conditions de
couplage du capteur avec I'étage d’entrée du préamplificateur a concevoir. Une
connaissance de la structure physique de Uhydrophone et de ses caractéristiques
électriques est donc indispensable avant de pouvoir traiter des choix d’architecture de
circuit. De plus I'environnement du capteur et la nature des signaux acoustiques qu’il
traite conditionnent certaines spécifications importantes de la partie électronique.

Dans ce chapitre, nous n’allons pas traiter de maniére extensive du capteur et
de son environnement. Nous nous limiterons aux points essentiels qui conditionnent la
suite de notre étude.

Dans une premiére partie, nous aborderons succintement la structure générale
du capteur et définirons quelques-unes de ses données caractéristiques. Nous dériverons
par analogie électromécanique la forme de son schéma équivalent électrique en insistant
sur les composantes importantes en termes d’impédance et de bruit dans la bande de
fréquences utile.

Une deuxiéme partie nous permettra de définir les signaux traités par
I’hydrophone ainsi que la nature des bruits environnants dans le milieu marin. Certains
ordres de grandeur sur les performances requises dans la partie électronique seront ainsi
fixés (bruit, dynamique,...).

Une deriére partie traitera plus précisement du systéme couplé
hydrophone + préamplificateur. Une étude détaillée de ses caractéristiques et limitations
sera faite dans le cadre des deux montages utilisés classiquement dans les applications
discrétes ou hybrides actuelles : le préamplificateur de tension et le préamplificateur de
charge. Des conclusions importantes seront ainsi tirées quant au choix de structure
d’amplificateur pour une réalisation monolithique en technologie CMOS.
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2.1 CARACTERISTIQUES D’UN CAPTEUR
PIEZOELECTRIQUE (HYDROPHONE)

2.1.1 Structure générale d’un hydrophone et sensibilité

Un hydrophone classique est un capteur piézoélectrique qui génére une
force électromotrice (f.é.m) proportionnelle 2 la pression acoustique. Certains types
particuliers d’hydrophones sont sensibles & d’autres variables acoustiques, telles que
le gradient de pression. Par souci de simplicité, ils ne seront pas considérés dans la
suite de notre étude.

La structure de base du capteur est un morceau de matériau
piézoélectrique (céramique,...) muni d’électrodes sur lesquelles on recupére le signal
électrique. La forme et la nature de la céramique ainsi que le positionnement des
électrodes et des parties soumises a pression conditionnent les caractéristiques du
transducteur en termes de sensibilité, de directivité et de réponse en fréquence.

Dans un bon nombre d’applications, la taille de 'hydrophone est petite
devant la longueur d’onde acoustique dans la bande de fréquences utile. Dans ce cas,
la pression est appliquée uniformément sur toutes les parties actives du capteur et la
réponse ne dépend peu ou pas de I'angle d’incidence de l'onde acoustique. La
grandeur électrique servant & spécifier la sensibilité du capteur est alors souvent la
f.6.m mesurée aux bornes des électrodes en circuit ouvert. Parfois, il est souhaitable
que I’hydrophone soit directionnel, ce qui signifie que sa sensibilité dépend de I'angle
d’incidence de 'onde acoustique par rapport 3 une direction de référence qui
correspond, en général, a celle o sa sensibilité est maximale. Une telle
caractéristique est obtenue griace a des structures de capteur particuliéres qui sortent
du cadre de cette étude.

Pour la suite, notre choix se portera \
sur le cas simple de l'hydrophone sphérique, 5
largement utilisé au sein d’équipements réels. La
figure 2.1 montre la coupe d’un tel hydrophone. Il
se compose dune sphére creuse en matériau
céramique piézoélectrique dont les surfaces
interne et externe sont munies d’électrodes.
L’ensemble est moulé dans un matériau 93 mm
caoutchouté et la rigidité est assuré par le
support. La liaison avec I'extérieur est réalisée a
I’aide d’un céble blindé. La structure compléte est
bien siir étanche et supporte typiquement 100 atm —
de pression hydrostatique (environ 1000m de
profondeur).

§L—— —Low Noise Cable

Shielded Cable
Assembly

Positioning Beit

Bonded Chioroprene
Rubber

Piezoelectric
Ceramic

&——Acoustic Centre

351887

fig.2.1: Hydrophone Briiel&Kjaer
type 8105

Nous allons maintenant voir comment construire le modele électrique
équivalent a ce capteur.
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2.1.2 Schéma électrique équivalent de ’hydrophone

Le  schéma  électrique
équivalent dun hydrophone est
construit a l'aide d’équivalences
électromécaniques [2.1]. La figure 2.2a
montre le  schéma  électrique
équivalent typique d’un hydrophone
sphérique. La partie acoustique ou
branche motionelle est excitée par une
force F. Le schéma équivalent
électromécanique du capteur est
constitué d’'une masse symbolisée par

vitesse

QTUm

partie &lectrique branche motionelle

une inductance L, d’'une rigidité de fig.2.2a: schéma équivalent électromécanique d’un

céramique sous la forme d’une

hydrophone

capacité Cy, et d’'une résistance de rayonnement et de pertes mécaniques sous la
forme d’une résistance Rp,. Le courant qui circule dans cette branche représente la
vitesse vibratoire. La partie électrique est constituée de la capacité diélectrique de la
céramique C, placée en parallele sur la résistance R, qui représente les pertes
diélectriques dans la céramique. Les deux parties sont couplées par I'intermédiaire

d’un transformateur fictif dont le rapport de transformation N est dimensionné.

La figure 2.2b montre un schéma
similaire a celui de la figure 2.2a ne faisant
intervenir que des valeurs purement
électriques. L’excitation acoustique est
maintenant définie par une tension E
proportionnelle & la pression acoustique p.
Le facteur de proportionnalité S définit la
sensibilité en V/uPa. La partie acoustique
est représentée par une impédance
motionelle Zp. Yg correspond a
Iadmittance équivalente & la partie
électrique.

|

fig.2.2b: schéma €quivalent purement

électrique d’un hydrophone

Les équations suivantes permettent de relier les deux figures précédentes:

. 1
Zy =Ry +i (LMw-q{—w-)

avece R
m
MR
I‘n1
LM =E§
2

2.1)

2.2)

(2.3)

(2.4)
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Le schéma typique de la figure 2.2b est généralement valide au voisinage
de la premicre fréquence de résonance mécanique du capteur. Il est en général
souhaitable d’avoir une courbe de sensibilité de I'hydrophone en fonction de la
fréquence qui soit aussi plate que possible dans la bande utile. Ceci signifie que le
transducteur travaillera toujours bien en deca de sa fréquence de résonance
mécanique. Le schéma équivalent de la figure 2.2b reste néammoins valide. Aux
fréquences utiles, 'inductance Ly, sera sans effet. Il faut noter que dans le cas d’'un
hydrophone sphérique, ce schéma équivalent est le résultat quasi-exact du calcul
d’impédance équivalente au transducteur.

A titre d’exemple, la figure 2.3 donne la courbe de sensibilité en fonction
de la fréquence pour '’hydrophone de la figure 2.1. On y distingue en effet une
réponse plate jusqu’a 10KHz (-205 dB ref V/uPa). La gamme de fréquences utile
" s’étend donc de 0,1Hz & 10KHz. Au dela apparaissent des phénomeénes de diffraction
de l'onde acoustique par I'hydrophone et, au voisinage de 200KHz, la résonance
mécanique.

Briei & Kjmr l Maemyning Object:
0OoO0o0O0DEO0N0COCEGEN0OUCQEENCQ00EOQO00UCACUCO0CCC0000ad
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50 ——x—x AT o e 2 o e T oo e e T OO XX
—185d8 re V/uPa—T— | A o 1 t e Tt ¥ v
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—
£
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Y
T
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T
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ﬁg;2.3: Courbe de sensibilité du capteur Briel&Kjaer type 8105

La figure 2.4 donne le
diagramme de directivivité du
méme hydrophone dans les trois
directions. Hormis dans Ila
direction verticale ol le support
perturbe légerement les hautes
fréquences, la réponse est
omnidirectionnelle.

= N\
U=\

7 =SS
)
4 TR
iy | Y
M\gﬁ&w %‘% Il
X K
\ L

\\ \\Q“\\\ NS
Nk
%\\\\\Q\ fig.2.4: Diagramme de directivité du
capteur Briiel&Kjaer type 8105
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Nous allons maintenant apporter quelques précisions sur les expressions et
ordres de grandeur des valeurs des composants de la figure 2.2b.

En moyenne fréquence, si 'on considére que R, est grande devant
Pimpédance liée a C, et que la résistance Ry et I'inductance Ly sont négligeables, la
tension V récupérée aux bornes de C, est donnée par :

C
VarurM_E avec E=S 2.5
ot Cs ( p) (2.5)

On définit le coefficient de couplage de la céramique comme étant
| C
2 M
K=ty +C. 2.6)

La sensibilité a la réception Sy, est alors donnée par ’expression

%2}

E=—p 2.7

Pl =

qui donne
S, =Sk (2.8)
On peut alors définir la capacité équivalente Cy, de ’hydrophone mesurée
dans I'air
C

Ch=1-3=Cq*Cn 2.9)

Le schéma équivalent de Thévenin du
systtme complet dans la bande de fréquences
d’utilisation courante est donc celui de la figure 2.5.
En = Spp En dehors de cette bande, les éléments
négligés ci-dessus interviennent. II faut donc les
définir.

fig.2.5: schéma électrique
€quivalent d’'un hydrophone dans
la bande de fréquence utile

La résistance R, correspond aux pertes diélectriques de la céramique et
peut s’exprimer au travers d’un angle de perte:

R T 2.10)

070

Enfin, la résistance Ry regroupe la résistance de pertes mécaniques Rpy
et la résistance de rayonnement Ry, donnée par:

S
Ry =70 E‘%)zwz 2.11)

( p =impédance acoustique de I’eau )
(v = célérité du son)

12
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Nous allons maintenant établir le modele équivalent électrique de
I’hydrophone pour les calculs de bruit.

2.1.3 Modeéle de bruit de ’hydrophone

La figure 2.6 rappelle le schéma électrique équivalent de 'hydrophone en
y ajoutant les termes de bruit.

ZM

E¥ Ry G Ly

T
YE

D eris o =5 O

fig.2.6: schéma électrique équivalent d’un hydrophone incluant les termes de bruit

Les densités spectrales de puissance de bruit associées aux valeurs
indiquées sur la figure sont les suivantes:

<io2> = 4RI = 4KT g C o 2.12)
o
<eM2> = <eth2> + <eRM2> (2.13)
avec
<e, > = 4KT Ry (2.14)
<egm> = 4KT Ryy (2.15)

( K = constante de Boltzmann )
( T = température absolue )

13
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2.2 SIGNAUX MESURES PAR UN HYDROPHONE
[2.2]

2.2.1 Le signal acoustique mesuré

Les signaux acoustiques mesurés par les hydrophones sont de deux sortes :
les signaux parasites

- le bruit ambiant de 1a mer
- le bruit propre du porteur

les signaux utiles

- le bruit ambiant de la mer ou le bruit propre du porteur pour la mesure
de ces bruits

- le bruit rayonné par un batiment ou une source quelconque (applications
civiles et militaires)

- le signal & bande étroite d’un sonar actif

- divers signaux d’émission a bande plus ou moins large (brouilleurs,
transmission,...)

Dans tous les cas, il faudra que le bruit propre de I'hydrophone et du
préamplificateur soit inférieur au bruit le plus faible & recevoir dans la bande utile.

D’autre part, il faut que le signal le plus fort puisse étre amplifié sans
saturer le préamplificateur, qu’il soit dans la bande utile oii en dehors de cette bande.
Ceci nous améne a une valeur de dynamique généralement proche de 100dB.

Les signaux recus par '’hydrophone n’ont jamais une densité spectrale
constante. La forme du spectre de puissance varie suivant les applications mais le
signal parasite est toujours le bruit ambiant de la mer ou le bruit propre du batiment
porteur.

Le bruit propre du porteur a souvent un spectre de méme allure que le
bruit d’agitation de la mer. C’est pour cette raison qu’il est commode de prendre ce
bruit d’agitation de la mer comme référence pour le calcul des éléments de
I’hydrophone ou du préamplificateur.

Nous allons maintenant détailler les diverses composantes du bruit
ambiant de la mer afin de fixer les ordres de grandeur des performances a viser pour
le préamplificateur. Les contraintes seront, en effet, d’autant plus séveres si le
capteur est utilis€ comme instrument de mesure de ce bruit de mer.

14
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2.2.2 Les différentes composantes du bruit de la mer [2.3]

La figure 2.7 montre la densité spectrale des différentes composantes du
bruit ambiant dans la mer en eaux profondes. Nous n’aborderons pas les bruits en
eaux de surface qui sont en général plus élevés et de natures trés diverses.

120
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fig.2.7: densité spectrale de la puissance acoustique du bruit ambiant dans la mer ([2.3])

A trés basse fréquence (< 1Hz), la densité spectrale de puissance de bruit
est trés mal connue. Elle est liée a des origines hydrostatiques (vagues,...) ou & des
instabilités séismiques de la couche terrestre.

Une deuxieéme bande de fréquence (1Hz < f < 10Hz) fait apparaitre un
bruit qui décroit & environ -30dB/décade. Ce bruit est relié a des phénomenes de
turbulences océaniques (modification du champ de pression par les courants
marins){2.4].
- Un peu plus haut en fréquences (10Hz < f < 100Hz) interviennent les
bruits liés au traffic marin & distance dont 'amplitude varie suivant les circonstances.
Il constitue une sorte de plateau dont I'amplitude est variable (bruit minimal et
maximal de Wenz)[2.4].

Le comportement suit ensuite les lois du spectre de Knudsen [2.5] qui
définissent un bruit ambiant relié aux conditions de surface de la mer, notamment en
fonction du vent. Les densités spectrales de puissance de bruit sont chiffrées en
niveaux de référence (mer 0, 1,...) qui décroissent A raison d’environ -17dB/décade
lorsque la fréquence croit. Ces niveaux sont définis par les équations suivantes:

Mer0:  94dB - 16.6 log(f(Hz))dB (réf uPa) (2.16)

Mer1:  104dB - 16.6 log(f(Hz))dB (réf uPa)
Mer3:  114dB - 16.6 log(f(Hz))dB (réf uPa)

15
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Enfin, aux fréquences élevées, le bruit remonte a raison de
+20dB/décade. La cause essentielle en est I'agitation moléculaire de l'eau [2.6]. Ce
bruit est le méme que le bruit de Nyquist défini par (2.14). Il est 1ié a la résistance de
rayonnement de I'hydrophone. En effet, méme s’il intervient directement dans le
schéma électrique équivalent de ’hydrophone, ce bruit a son origine dans le milieu
marin. L’équation qui le régit est la suivante:

Bruit thermodynamique : -75dB + 20 log(f(Hz)) (réf uPa) (2.17)

16
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2.3 COUPLAGE HYDROPHONE -
PREAMPLIFICATEUR

2.3.1 Couplage hydrophone - préamplificateur de tension

Capteur Préamplificateur
7 N/ AN
2
LM CM RM eu e %
50 o
C Rg ig 2 G
E=Sp == — = 'n
Co Ro 'g Cln Vout
AN VRN VRN VAN /
branche motioneile partie connexion et préamplificateur
électrique polarisation de tension

fig.2.8: schéma équivalent du systéme couplé hydrophone <-> préamplificateur de tension

La figure ci-dessus donne le schéma électrique d’'un systéme complet
incluant I'hydrophone couplé & un étage préamplificateur monté en configuration
"amplificateur de tension’.

La connexion électrique entre le capteur et 1’électronique raméne une
capacité parasite notée C.. Le gain du préamplificateur de tension est noté G. Les
réalisations discrétes ou hybrides actuelles faisant appel 2 des étages d’entrée a
transistors JFET, I'impédance d’entrée peut étre considérée comme purement
capacitive de capacité C;.

Afin de stabiliser le point de polarisation sur ’entrée du préamplificateur,
une résistance de polarisation R, est placée en parallele sur Cj,. Cette résistance
permet €galement l'ajustement de la fréquence de coupure basse du montage afin
d’éliminer certaines perturbations de forte amplitude en trés basses fréquences.

Différentes sources de bruit apparaissent également dans ce schéma. Ony
retrouve bien sir les termes <epy? > et <iy? > définis précédemment. Viennent s’y
ajouter le bruit thermique <iz? > de la résistance de polarisation R, ainsi que les
sources de bruit équivalentes ramenées a 'entrée du préamplificateur de tension
<e,? > et <ig? >.

Ce schéma tout a fait général va maintenant nous permettre d’évaluer les
performances et limitations d’'un tel systéme pour I’application la plus critique de
mesure d’un bruit ambiant dans la mer.

17
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2.3.1.1 Réponse du montage a un signal acoustique

La fonction de transfert du montage est donnée par la relation suivante:

Vout _ 1
E =S T1+Y,2Zy (2.18)
ol
ZM est donnée par (2.1)
et
YA = Yt + ijt (2.19)
avec
D SR S
Y, = R, + Rg =Y, + Yg (2.20)
C,=C,+C_+C (2.21)

En de¢d de la fréquence de résonance mécanique, Ry et Ly sont
négligeables et la fonction de transfert est donnée par

jwC
Vout _ JOhv

E -9 ey 7 Y, 2.22)
qui est 'équation de transfert d’une fonction passe-haut de fréquence de
coupure
ot 2.23
Feb = 2mcy0y (2.23)
La fonction de transfert dans la bande utile est alors donnée par
Vout _ joCy _ Ch .2
avec
C, =C.+C, (2.25)

(k2 donné par (2.9)

11 est commode d’établir la fonction de transfert comme le rapport entre la
tension en sortie (Vout) et le niveau de signal acoustique en entrée affecté de la
sensibilité de ’hydrophone mesurée dans I'air (E, =Syp). Ceci donne

Vout Ch
Sh b = G CFC; (2.26)

Cette équation permet de mettre en évidence l'effet d’atténuation du
signal produit par la capacité de connexion C. et la capacité d’entrée du
préamplificateur C;,. En effet, C}, est typiquement dans une gamme de valeurs allant
de 100pF a 10nF. Pour les plus faibles valeurs de Cy, cette division capacitive peut
devenir un point limitatif. Il convient donc de minimiser & la fois la distance de
connexion entre le capteur et Iélectronique et la capacité d’entrée du
préamplificateur (qui devra étre de 'ordre de quelques pF).

18
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2.3.1.2 Bruit du montage dans la bande utile

Dans la bande utile, 'expression de la fonction de transfert est donnée par
(2.24). La densité spectrale de puissance de bruit totale en sortie est donné par

D e dey s> Of g
(Cpp+Co%w? (Cy+Co*

<y

<V02> = G? ( <en2> +

Il est intéressant d’établir le rapport signal sur bruit (S/B) défini en entrée
du montage par rapport au signal Ej:

2.2
S SpPp
S _ 2.28
B <Vi2> ( )
avec
<V 3 (C+C,)>
<V = 2 (2.29)
ce qui donne
2.2
S _ SpP
B " Bl + B2 + B3 + B4 + BS (2.30)
avec
(C,+C,)?
Bl = <¢ % —— & (2.31)
C
h
) .2
1> + <1, >
B2 = — & (2.32)
Ch2w2
. 2 2
<> (1-k%)
B3 = —2%— = 4KT tgd (2.33)
B4 = <epy > K* = 4KT k* Rpy 2.34)
4 2
BS = <ey,> k" = Sy°<p, > (2.35)
avec
— L 2
<pth2> = 4KT p—C (2.36)

19



Le Capteur Acoustique - Ses Caractéristiques - Son Environnement - Ses Contraintes

Bl correspond & la contribution du bruit en tension de Iétage
préamplificateur. Sa densité spectrale de puissance a la méme forme que celle du
bruit en tension du préamplificateur (bruit 1/F + bruit blanc).

B2 correspond aux contributions des bruits créés par I'étage d’entrée du
préamplificateur et la résistance de polarisation R,. Ce bruit decroit avec la
fréquence a raison de -20dB/décade.

B3 correspond a la contribution des pertes diélectriques dans la céramique
piézoélectrique. Ce bruit decroit également avec la fréquence (-10dB/décade).

B4 correspond a la contribution de la résistance de pertes mécaniques
Rpym- Cest un bruit blanc.

BS correspond a la contribution de la résistance de rayonnement. Nous
avons vu auparavant que ce bruit pouvait étre considéré comme un bruit ambiant
dans la mer dont la densité spectrale de puissance augmentait avec la fréquence a
raison de +20dB/décade. Il peut donc étre exprimé sous la forme d’une densité
spectrale de pression acoustique <py,* > (2.36) déja définie par I’équation (2.17).

2.3.1.3 Conditions d’optimisation du rapport S/B

Afin de bien évaluer les ordres de grandeur des différents bruits exprimés
ci-dessus, il est maintenant utile de prendre un exemple typique de capteur associé a
un étage préamplificateur.

L’hydrophone considéré aura les caractéristiques suivantes:

S, = -181dB (réf V/uPa)

Cp = 260pF
k=05
Cy, = 350pF

tgé = 0.5 102 2 1KHz
Rprm négligée

L’étage préamplificateur aura les caractéristiques typiques suivantes:

e, = 3nV//Hz (bruit blanc)

ip= 0 (étage d’entrée d’impédance infinie)
R, = 100Ma

C;, = 10pF

La figure 2.9 donne le tracé de la densité spectrale de puissance de bruit
ramené en entrée de I'étage préamplificateur. Les bruits de nature acoustique sont
mesurés au travers du capteur et dépendent donc de sa sensibilité Sy,. Sont également
indiqués sur la figure le niveau de référence MER 0 et le bruit minimal de Wenz.
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fig.2.9: contribution comparée des termes de bruit définis par (2.30)...(2.36)

On voit sur cette figure que, dans la bande utile, le bruit de la partie
électronique limite la dynamique pour la mesure du bruit de mer (bruit minimal de
Wenz).

En basses fréquences, c’est le bruit lié 4 la résistance de polarisation R,
qui domine (bruit B2). Augmenter la résistance R, aurait pour effet de réduire ce
bruit mais, par la méme occasion, diminuerait la fréquence de coupure basse du
montage, le rendant ainsi plus exposé a d’éventuels problémes de saturation par des
signaux perturbateurs basse fréquence. Il faut noter que l'existence d’un bruit en
courant <i? > sur 'entrée du préamplificateur viendrait également augmenter ce
bruit B2. Enfin, cette limitation en basses fréquences est d’autant plus critique que la
capacité de ’hydrophone mesurée dans I'air (Cy) est faible.

Aux moyennes fréquences, c’est le bruit en tension du préamplificateur
qui domine (bruit B1). Nous avons représenté ici le cas d’'un bruit de spectre
uniforme (bruit blanc). La prise en compte d’un bruit en 1/F aurait ajouté une
contribution au bruit en basses fréquences. Maintenue sous le niveau du bruit B2,
cette composante du bruit n’interviendrait pas comme une limitation de la dynamique
de mesure. Il convient donc de veiller 2 maintenir le niveau de bruit 1/F a des valeurs
acceptables.

Le plancher constitué par le bruit B1 sera d’autant plus bas que le bruit en
tension du préamplificateur est faible. Pour le cas d’un hydrophone a faible capacité,
il faut également veiller A ne pas augmenter le bruit B1 par I'influence des capacités
de connexion C, et d’entrée du préamplificateur C,.
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2.3.2 Couplage hydrophone - préamplificateur de charge

Capteur Préamplificateur

L, v R, o

o
E=Sp l %EL =
T8 T

C
AN N\
branche motioneile partie preamplificateur de charge
élactrique

fig.2.10: schéma équivalent du systéme couplé hydrophone <-> préamplificateur de charge

La figure ci-dessus montre le schéma du systéme couplé incluant
I’hydrophone et un préamplificateur de charge.

Le préamplificateur est maintenant constitué d’'un amplificateur a large
gain monté dans une boucle de contre-réaction. Le réseau de contre-réaction est
composé d’'une mise en paralléle de la capacité C; et de la résistance Ry C¢ permet
une programmation aisée du gain et Ry assure la polarisation du noeud d’entrée du
préamplificateur. Ry permet également un ajustement de la fréquence de coupure
basse du montage.

Dans ce montage, les capacités de connexion C, et d’entrée du
préamplificateur C;; sont placées sur un noeud qui constitue une masse virtuelle.
Elles ne viennent donc pas atténuer le signal par division capacitive et le gain du
montage est indépendant de leur valeur.

2.3.2.1 Réponse du montage 2 un signal acoustique

Dans la bande de fréquences utiles et en supposant le gain A tres élevé, la
fonction de transfert du montage peut s’exprimer par

Vout _ JoCy Ch

E, = YHG ~ T (2.37)
La fréquence de coupure basse est alors donnée par
Fep = 2R : (2.38)

Dans la bande utile, le gain en tension est donc fixé par le rapport entre la
capacité de I'hydrophone Cy, mesurée dans 'air et la capacité de contre-réaction Cy.
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2.3.2.2 Bruit du montage dans la bande utile

Un calcul similaire 2 celui dérivé au paragraphe 2.3.1.2 permet d’exprimer
le rapport S/B par I'équation (2.30). Les différents termes de bruit exprimés dans
cette équation restent pour la plupart inchangés. Seul le terme Bl lié au bruit en
tension du préamplificateur est modifié pour prendre en compte la capacité de
contre-réaction C¢

C,+C_+C
Bl = <¢ > (—h—q%——ff (2.39)

On constate que le bruit en tension du préamplificateur reste affecté par
un diviseur capacitif. En comparaison au montage précédent, cet effet est amplifié
car la capacité de contre-réaction C; est maintenant venue s’ajouter aux capacités
parasites C. et G,.

2.3.3 Comparaisons entre les deux montages
Préamplificateur de tension

Le principal avantage de cette configuration est avant tout sa simplicité.
Le gain en tension est fixe dans toute la bande utile. Sa valeur peut étre dépendante
des capacités de connexion et d’entrée du préamplificateur, surtout pour les faibles
capacités d’hydrophones. Il faut donc soigner I'implantation physique du systéme en
minimisant la distance de connexion entre ’hydrophone et son électronique.

Le méme diviseur capacitif intervient comme un facteur de dégradation
du rapport S/B, par une augmentation de la contribution du bruit en tension du
préamplificateur.

La polarisation de P'étage d’entrée est faite par une simple résistance
connectée a la masse (Rg) dont la valeur conditionne & la fois le bruit en basse
fréquence et la fréquence de coupure basse du montage.

Préamplificateur de charge

Le point fort de ce montage est sans nul doute la valeur fixe de son gain,
indépendante de la capacité d’entrée du préamplificateur et de la longueur de la
connexion entre le capteur et son électronique. La valeur de ce gain dépend
néammoins de la valeur de la capacité de '’hydrophone. La programmation est
assurée par une capacité de contre-réaction dont la valeur peut devenir importante
(=1nF) pour les hydrophones de forte capacité placés dans des montages 2 faible
gain. Ceci peut conduire a des problémes de stabilité de boucle en raison de la charge
capacitive importante vue par la sortie du préamplificateur.

Le rapport S/B reste affecté d’'une dégradation liée & la présence d’'un
diviseur capacitif. Pour les faibles valeurs de gain, la capacité de contre-réaction peut
amener une augmentation de la contribution du bruit en tension de I'étage
préamplificateur en raison de la diminution du rapport C;,/C.

La polarisation de I'étage d’entrée est également assurée par une
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résistance de forte valeur montée dans la boucle de contre-réaction , qui conditionne
le bruit basse fréquence et la fréquence de coupure basse.

Ces deux montages sont couramment utilisés dans les montages discrets
ou hybrides actuels. L’étage d’entrée du préamplificateur est en général réalisé a
l'aide d’un circuit simple a transistors JFET a trés faible bruit, suivi d’un
amplificateur & composants discrets ou d’'un amplificateur opérationnel bipolaire.
Certains fabricants de composants linéaires intégrent cette circuiterie au sein d’'un
circuit hybride.

2.4 CONCLUSION

Nous avons détaillé la nature physique et électrique du capteur
acoustique. Le bruit introduit par le capteur et son électronique a €té comparé aux
niveaux de bruit ambiant de la mer afin de déterminer certaines spécifications du
montage préamplificateur liées au bruit et a la dynamique. Des critéres
d’optimisation ont été déterminés pour deux montages différents couramment utilisés
au sein de systémes réels.

Ceci nous a permis de mettre en évidence certains points limitatifs qui
conditionneront les choix effectués ultérieurement pour la conception d’un
préamplificateur monolithique en technologie CMOS.
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CHAPITRE 3

LE TRANSISTOR MOS:
CARACTERISTIQUES ET
LIMITATIONS
DANS DES APPLICATIONS
ANALOGIQUES
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La technologie MOS connait son succés en raison de la haute densité
d’intégration a laquelle elle permet d’accéder a un coiit relativement réduit. Les
motivations de la course a lintégration ont été, sans aucun doute, liées a la nécessité
d’intégrer de gros circuits logiques ou des mémoires a haute densité. Encore aujourd’hui,
ces domaines sont les moteurs des développements technologiques les plus pointus.

Néammoins, depuis quelques années, on observe sur la scéne internationale
un intérét croissant pour lintégration de circuits analogiques en technologie CMOS.
Malheureusement, si les outils mis a disposition des concepteurs de circuits logiques ont
permis de suivre cette évolution rapide de la technologie, les outils de simulation de
I""analogicien” sont restés largement en retrait. En particulier, l'outil de simulation
standard de lindustrie utilise des modéles dont la précision est largement insuffisante
pour des applications analogiques [1].

Des recherches importantes ont été menées depuis plus de deux décennies
pour essayer de comprendre les phénomeénes qui régissent le fonctionnement du transistor
MOS. Les bases théoriques essentielles sont maintenant bien connues [2],[3] mais la
réduction des géométries a fait apparaitre des phénoménes nouveaux trés difficiles a
analyser et modéliser. De plus, les besoins de lindustrie ont poussé les équipes de
recherche a se polariser sur une approche de modélisation plutdt orientée vers la
recherche de performances dans la simulation de circuits digitaux. Récemment, certains
auteurs ont essayé de faire prendre conscience des lacunes dans le domaine de la
simulation analogique [4][5][6]. Leur travail nous permet d’avoir une idée trés précise
de létat des connaissances actuelles et des orientations & prendre pour les recherches
futures.

Dans le cadre de cette thése, nous cherchons a prowver la faisabilité de
circuits analogiques a trés faible bruit dans une technologie CMOS. Un tel objectif
suppose une connaissance approfondie du composant de base. Devant l'abondante et
parfois déroutante littérature existante sur ce sujet, il nous a semblé utile de consacrer ce
chapitre a une synthése sur le comportement du transistor MOS dans les applications
analogiques. Ce travail est le résultat de l'expérience de 6 années de travail dans le
domaine de la modélisation et la caractérisation de composants et dans celui de la
conception de circuits intégrés analogiques.

Nous aborderons le fonctionnement du transistor sous deux angles bien
distincts: - celui des équations mathématiques nécessaires a la mise en oeuvre des
modéles - mais aussi - celui des aspects plus physiques vus au travers d’un regard de
concepteur -. Cette synthése se veut originale davantage dans la description des
phénoménes physiques et de leurs implications dans 'environnement concret d’un circuit
que dans la formulation mathématique des modeéles utilisés.

Dans une premiére partie, nous rappelerons la théorie physique de base
permettant d’aboutir a la formulation des charges dans la structure. Nous calculerons
alors le courant dans les différents régimes de polarisation en utilisant une approche
graphique simple référencée au substrat qui permet, par une formulation mathématique
adéquate, de conserver la notion de symétrie du transistor entre les zones de source et de
drain. Nous en justifierons l'intérét pour certains cas concrets.
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Dans une deuxiéme partie, un modéle petit signal valide pour les basses et
moyennes fréquences sera naturellement dérivé des équations du courant vues
auparavant. Ce sera, pour nous, l'occasion de faire une premiére évaluation des
conditions de polarisation idéales en vue d'une optimisation des performances
analogiques du composant.

Dans une troisiéme partie, nous aborderons le probleme du bruit dans la
structure. Aprés avoir rappelé la théorie bien connue du bruit thermique dans le canal,
nous en apporterons une validation expérimentale au sein d’une abaque utile au
concepteur. Nous détaillerons ensuite les phénoménes physiques qui régissent le bruit 1/F
en essayant de nous démarquer des nombreuses controverses constatées dans ’abondante
littérature sur le sujet. Nous adopterons une approche théorique récemment publiée
permettant d’expliquer la quasi-totalité des résultats antérieurs a la fois sur le plan
théorique et sur un plan plus expérimental. Notre apport sera ici l'extension de cette
approche valide pour le régime de forte inversion a un modéle unifié complet décrivant le
comportement du bruit 1/F a travers tous les régimes de fonctionnement. Nous
apporterons certains points de validation par une étude expérimentale et concluerons sur

7 A

Pintérét d'utiliser une modélisation de cette nature pour le calcul du bruit dans les
circuits.

Une derniére partie sera davantage tournée vers une vision plus réaliste des
résultats théoriques obtenus auparavant pour un transistor idéal. Nous y détaillerons
différentes imperfections et effets secondaires avec leurs implications pour le concepteur.
Une telle vision de ces problémes est originale en ce sens que ces aspects sont
généralement traités a un niveau physico-théorique peu exploitable par le concepteur qui
préfére souvent les ignorer ou les éviter par des choix de géométrie ou de polarisation qui
ne sont, par conséquent, pas toujours optimums.
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3.1 FONCTIONNEMENT DC DU TRANSISTOR
MOS IDEAL

Notre étude sera faite pour le cas d’un transistor canal N idéal dont la
coupe donnée ci-dessous indique les principales caractéristiques géométriques. Le cas
d’un transistor canal P pourrait étre traité par une simple transposition.

Grille

z_ Drain Vg Source
P Vd Vs

to \xx

‘ —
n+ ‘ L § n+
i i
Substrat P-

fig.3.0: coupe du transistor MOS.

3.1.1 Description qualitative de la structure MOS unidimensionnelle [5]

Une étude qualitative unidimensionnelle de la structure MOS peut étre
faite simplement a 'aide du diagramme de bandes d’énergie. Nous supposerons que
la structure est dans des conditions d’équilibre ce qui signifie que les niveaux de
" Fermi dans le semiconducteur pour les deux types de porteurs sont alignés. Cette
condition est réalisée si le potentiel appliqué sur la source et le drain du transistor est
égal au potentiel du substrat.

Si 'on considére le cas idéal ou I'isolant et 'interface silicium-oxyde sont
dépourvus de défauts et si la différence des potentiels de contact des matériaux
utilisés pour la grille (®,,) et le substrat ($,) est nulle, alors les niveaux de Fermi de
part et d’autre de la couche d’oxyde sont alignés (condition de flatband de la figure
3.1a). Dans le cas général non idéal de la figure 3.1b, la condition de flatband peut
étre retrouvée sous réserve d’appliquer sur la grille une tension de polarisation V,
telle que

QOX
V= Vg = O - o 3.1)
OoX
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fig.3.1 [5]: diagramme de bandes d’énergie dans la condition de bandes plates; a) cas idéal; b) cas réel.

Si la tension appliquée sur la grille différe de Vg, les bandes se courbent
au voisinage de I'interface. Plusieurs cas sont alors 4 considérer :

Vg < 0 : les bandes se courbent de maniére a rapprocher le niveau de
Fermi de la bande de valence, créant ainsi une accumulation de trous au voisinage de
la surface (figure 3.2a).

Vg > 0: les bandes se courbent de maniére a éloigner le niveau de Fermi
de la bande de valence. Les trous sont rejetés vers le volume du semiconducteur,
créant ainsi une zone déplétée a I'interface.

Si la polarisation de grille est suffisamment forte pour
aligner le niveau de Fermi avec le niveau de Fermi intrinséque a
'interface, on entre en régime de faible inversion. On observe alors la
création d’une couche de porteurs libres (électrons) confinée a l'interface
et isolée du substrat par la zone déplétée. Cette couche est appelée couche
d’inversion ou canal. Le potentiel en surface du semiconducteur est alors
égal au potentiel de Fermi (figure 3.2b).

Si la polarisation de grille augmente encore de maniére a ce
que le potentiel en surface du semiconducteur soit deux fois égal au
potentiel de Fermi, on entre en régime d’inversion modérée. La
concentration en porteurs libres (électrons) dans la couche d’inversion est
alors égale 2 la concentration en trous dans le volume du semiconducteur
(figure 3.2¢).

Pour des tensions de grille plus importantes encore, le
niveau de Fermi se rapproche de la bande de conduction, augmentant
ainsi trés fortement la concentration en porteurs libres dans la couche
d’inversion. Le potentiel en surface du semiconducteur reste alors confiné
a une valeur légérement supérieure 3 deux fois le potentiel de Fermi, ce
qui entraine une stabilisation de la profondeur de la zone déplétée (figure
3.2d). On est alors en régime de forte inversion.
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fig.3.2 [5]: diagramme de bandes d’énergie ; a) en régime d’accumulation; b) en régime de faible
inversion; c¢) en régime d’inversion modérée; d) en régime de forte inversion.

En régime d’inversion, le bilan des charges dans la structure (figure 3.3)
peut s’exprimer par une équation d’équilibrage des charges de part et d’autre de la
couche isolante:

Qg = - Qox - (Qg + Q) =-Qox- Qs (3.2)
(dans cette formulation et pour toute la suite, nous supposerons que la

technologie considérée est récente et les états d’interface rapides seront donc
négligés).

t

00X
L“/ Qox ' Fixed oxide and interface charge

Gate charge Qg /-Qi Mobile inversion charge

U Fyed depletion ch
) IXe ep etion charge
N ¢

0

fig.3.3 [7}: bilan des charges dans la structure MOS en régime d’inversion
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3.1.2 Analyse quantitative de la structure MOS unidimensionnelle

Dans cette analyse, nous considérerons que la couche d’inversion est
maintenant connectée électriquement a une zone soumise 4 un potentiel V différent
du potentiel du substrat. Ceci améne une condition de non-équilibre pour les
électrons. Le niveau de Fermi dans le semiconducteur va donc se séparer en deux
niveaux distincts correspondant aux deux types de porteurs libres. Les porteurs
majoritaires dans le substrat (trous) restant dans leur condition d’équilibre, leur
quasi-niveau de Fermi reste aligné sur le niveau de Fermi (figure 3.4).

|

I

|

i

I
-
y
fig.3.4 [5]: diagramme de bandes d’énergie hors de la condition d’équilibre

3.1.2.1 Résolution de I’équation de Poisson [6]

La statistique de Maxwell-Boltzman permet d’exprimer la concentration
en charges libres dans le semiconducteur

O - ¥
p@®) = n exp( _fTJT(_Yl] (3.3)

n(y) = n; CXp[ 20 _U(Df : V]

(3.4)
t

n; est la concentration du silicium intrinséque,

U,= KT/q (K est la constante de Boltzman, T est la température absolue
en degrés Kelvin et g est la charge de I'électron)

W est le potentiel dans le semiconducteur,

¢ est le potentiel de Fermi défini par

N
& = U, Ln[—niﬁ] (3.5)

avec Ny la concentration en dopant dans le substrat.
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L’équation de Poisson dans le semiconducteur est donnée par

d2¥(y)
dy?

ol ¢ est la constante diélectrique dans le silicium.

=& (n®) - pO) + Ny ) (3.6)

En utilisant (3.3) a (3.6), ’équation de Poisson devient

¥(y) - 20, - V ¥(y) 20

électrons trous charges fixes

L’intégration de cette équation suivant y, en négligeant l'influence des
trous, permet de donner une expression du électrique vertical £(y) valide pour
¥ > qques U; (régimes de déplétion et d’inversion)

i

OB ¥o) 20 VY ¥y |2
£y = Wy)] Ly exp T, + 0, (3.8a)
Ly, appelée longueur de Debye, est définie par:
& Uy
Ly = \Tq N (3.8b)

En surface du semiconducteur, nous noterons le champ électrique £(0) =&
et le potentiel ¥(0) =¥

La loi de Gauss, appliquée au volume du semiconducteur, permet de
relier le champ électrique & a la charge totale Qg dans le silicium:

Q =- g & (3.9)

S

Cette charge peut étre approximée par la somme de deux charges
distinctes Q; et Q4 qui correspondent chacune & 'un des termes de (3.8)

1

Yo Y, 20, -V 2
Q, |\p‘ J2¢ q Ny U, [exp(———U——]] (3.10)

I\I,I,‘IZEqNB ( ] (3.11)

La figure 3.5 donne un exemple de I’évolution de la fonction

N(\P)=Iigs=-io (3.12)
S UtS ESUt s )
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Dans les régimes de déplétion et de faible inversion, la charge dans le
siliclum est dominée par les charges fixes dans la zone déplétée (Qq). Lorsque ¥,
croit, la charge Qq ne varie plus que trés lentement, stabilisant ainsi la profondeur de
la zone déplétée. En régime de forte inversion, la charge Q; domine trés nettement,
augmentant ainsi fortement la charge dans le silicium pour de trés faibles variations

de Y. Dans ce régime, ¥, pourra donc étre considérée comme quasi-constante de
valeur [9]

Vo = 20+ A0) + V=V +V (A® = 40U,) (3.13)
L’étape suivante consiste a relier 'ensemble des résultats précédents a

I'évolution de la tension de grille V,,.

La loi de Gauss, appliquée a l'interface, permet d’établir le lien entre le
champ électrique dans 'oxyde et le champ électrique en surface du semiconducteur

V, -d__ -V
g ms s
& Es = Eox on = %ox ( t J = - Qs - Qox (3.14)

oX

qui conduit a la relation voulue

\" A"/ v QS (3.15a)
= + - .1oa
g fb s Cox
eOX
avec COx = T, (3.15b)
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La figure 3.6 donne un exemple de I’évolution du potentiel de surface avec
la tension appliquée sur la grille.

60
\‘I'IS/Ut | vy =1V V/Ut=20
enten, (V=10
50 L b w( v ) \5,
= 1016 3
Ng = 10 at/cm V/U, = 10
40 + Oy = 1.61 (V = 0) Vv - ﬁg36
Yo/Uy T évolution de ¥,/U,

W ____ e ]

S Y~ en fonction de la
2%y0, T} tension de grille

20 normalisée.
Ds/U, focemea-- e e e ]

10

o ! |
0 20 40 80 80 100 120 140 160
(Vg - vfb)/U[

En régime de faible inversion ($p<¥ ,<2®+V), le potentiel de surface
évolue quasi-linéairement avec la temsion V,. La pente ng, calculée en limite
supérieure du régime, est donnée par

dVy Y

5 =] 4+ — = (3.16)
d\PS ‘PS=2<I>f+V 2 zq)f'FV nw

En forte inversion, le potentiel de surface reste quasi-constant. Sa valeur
est proche de 20+ AP+ V.,
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3.1.2.2. Calcul de la charge Qi en forte inversion - Tension de seuil

Afin d’évaluer le courant circulant dans un transistor MOS polarisé en
régime de forte inversion, il faut reconsidérer I'expression de la charge Q; donnée en
(3.10) de maniére a 'exprimer en fonction des tensions de polarisation extérieures.
Pour ce calcul, trois hypothéses simplificatrices sont couramment utilisées:

- Le potentiel de surface en forte inversion est quasi-constant et sa valeur
est donnée par (3.13). Nous le noterons désormais ¥ ;.-

- La couche inversée est d’épaisseur infinitésimale et peut étre considérée
comme une charge concentrée a l'interface. Dans ces conditions, tout le
potentiel dans le semiconducteur est développé aux bornes de la zone
déplétée. Cette approximation est dite 'charge sheet approximation’[10].

- Les charges fixes de 'oxyde et les états d’interface sont négligés.

Dans ces conditions, en reprenant les expressions de Qg et de Qg
respectivement données par (3.15) et (3.11)

Q =-Cx (Vg -V, - ¥ (3.17)

s,inv )
Qd = - \r2 e d N ¥g iy - (3.18)

la charge Q; est donnée par
Q=Q - Qu=-Co (Vg Vi~ ¥yiny - ¥ N Toimy)  G.192)

avec Y=—(¢c (3.19b)

oxX

On définit la tension de seuil Vo comme étant la tension de grille qui, &
- polarisation V nulle, permet d’annuler la charge Q;; d’apres (3.19)

VTO = Vfb + ‘po + Y \PO (320)

Cette tension de seuil est évaluée a partir d’'une extension des équations
du régime de forte inversion vers le régime d’inversion modérée; il faut noter que la
forte inversion n’est réellement atteinte que lorsque V, est supérieur de quelques Uy
a la tension de seuil V.

Si la couche d’inversion est placée hors d’équilibre (V # 0), la tension pour
laquelle la charge Q; s’annule est maintenant donnée par

Vi(V) = Vg, + W inv + Y \J ¥ inv (3.21)
v

s,inv

avee
=¥, +V (3.22)
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Le comportement de V (V) est tracé sur la figure 3.7. Au prix d’'une légére

erreur, la courbe peut étre approximée par une droite dont la pente n(V) est obtenue
par dérivation de (3.21)

dv,(V) Y -
n(Vv) = Y A—1+2 m (3.23)

Sur la figure 3.8, n(V) apparait comme une fonction douce de V, montrant
ainsi la quasi-linéarité de V(V). La figure montre également I’évolution de ny(V)
définie précédemment. Le faible écart entre les deux courbes, dés que V augmente,
pourrait nous autoriser a définir une pente identique n pour les régimes de faible et
de forte inversion.

Une valeur moyenne n, de n(V), prise au milieu de la gamme de tensions
V utiles, permet de définir une droite d’onigine V,, s’approchant au mieux de la

courbe V,(V). Ceci nous permet d’exprimer la tension de seuil V(V) sous forme
simplifiée

VV) = Vi, + 0V (3.24)
Nous utiliserons ce type de linéarisation dans plusieurs calculs ultérieurs.
8
MM ANV
®1 n, =128
4 b
+ y=1/V
2 NB = 1016 at/cm3
Vto ‘
e AD =4 Ut
V197 . 1 , .
g 1 2 3 4 5

fig.3.7: évolution de la tension de seuil en fonction du potentiel le long du canal.

1.60

Ng = 1086 at/cm3 l
y =1V

1.55

1.50 B \\/

1.45 |
(V) 140 |
1.35 |
1.30
1.25

L G

t.20

fig.3.8: évolution de n(V).
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3.1.2.3 Calcul de la tension de pincement Vy,

Nous allons maintenant définir la tension V=V, pour laquelle, a tension
de grille V, donnée, la charge Q; s’annule. Nous étudierons plus tard la signification
de ce parametre.

D’apres (3.19) et (3.22), en prenant Q;=0, on peut exprimer la tension de

grille sous la forme
V=V + ¥+ Vo Y, + ¥V, (3.25)

qui donne

Vg=VTO+Vp+y[\J\yo+vp-J\yo] (3.26)

d’ot1 'on tire

Vy =V, - Vo - v [ng-VTOJr(:V—N m]z-[%+m]](3.27)

D’évolution de V (V) est tracée sur la figure 3.9. Cette courbe peut, elle
aussi, étre linéarisée. I’équation (3.25) peut étre réécrite en utilisant 'approximation
définie en (3.24)

V= Vi + 0V, =V, (V)

ce qui donne une dépendance linéaire en fonction de V, sous la forme

V, -V
v, =t (3.28)

Nous discuterons plus en détail cette linéarisation pour le calcul du
courant de drain en forte inversion.

Yy =1/V
Vrg = 0.8V
" fig.3.9:
3+ Vto =1V 'lg
n, = 128 évolution de la
A® =4y, tension de pincement

avec la tension de

Vo 2 Ng= 1016at/cm3 .
grille
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3.1.2.4 Calcul de la charge Qi en faible inversion

Dans ce régime de fonctionnement, ¢+ V<W <2®¢+V. Les charges dans
la couche d’inversion sont en quantité négligeable devant les charges fixes dans la
zone déplétée.

En développant l'expression de Qg (3.9) en série de Taylor au premier
ordre, on peut calculer Q;

Q =Q, - Q,
1
¥ _.20.-V 2
Qi=-vcoxm{[exp[ o )¢ | -[v ]
(3.29)
Voo 20 -V 1
Q = - v Cy U, exp( T, J 2 (3.30)

Nous avons vu qu’en faible inversion, ¥, évolue linéairement avec Vg, la
pente de la droite étant donnée par (3.16). L’expression de Q; devient donc

v - 2<1>f :
Q =-Cy U exp( ] (@, - 1) (3.31)

Au voisinage de la limite supérieure du régime donnée par ¥ =2%¢+V, on
peut écrire

X
W - 20 - Vo= B (3.32)
avec
Vi=Vg +20+ V+y [20.+V
Vy= Vo + 0, V (3.33)

V, est a comparer a l'expression de la tension de seuil V; définie par
(3.21) pour le cas du régime de forte inversion. La différence entre V, et V, est liée
au fait que, pour la faible inversion, le potentiel de surface est pris égal a sa valeur
limite en limite supérieure du régime (29¢+V).

L’expression de Q; peut maintenant étre exprimée sous la forme

Q. V, -V, -n,V
-C_lz U, exp[ 5 n U )(n (3.34)

oX
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3.1.2.5 Conclusions sur la charge Q;

La figure 3.10 donne I’évolution de la charge -Q;/C.x en fonction de
(Vg-Vi,)/U, (tirée de (3.29) et (3.15)).

En régime de faible inversion (¥<2®¢+ V), I'évolution est exponentielle est
peut étre approximée par (3.34).

En régime de forte inversion (Y >V +V), I'évolution est beaucoup plus
douce et suit expression (3.19).

En régime dinversion modérée (29p+V<¥ <¥,+V), il n'existe pas
d’expression analytique simple. Q; peut étre approximée par une équation
mathématique de raccordement entre les deux régimes précédents [7].

10
E
10° =
B
10"k
=
=
B v .
. =20, » '
-Qi/Cox 10 % T :
’,: 1
: }
B ]
i X
10°k g/
= 5 |
F 2 ! Ng = 1016 at/cm3
B ) )
T O V=0
10 E :
= 1
- : Y = L/V
- '
.6 . ) I
10 A i r. 1.1 i 1 " 1 i ! L " !
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

(Vg - Vfb)/ Ut

fig.3.10: évolution de la charge dans la couche d’inversion en fonction du régime de polarisation.
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3.1.2.6 Evolution de la capacité de grille petit signal

La capacité de grille par unité de surface C, est définie par

AQg
g

Toute variation de potentiel de grille AV, peut étre considérée comme la

somme d’une variation de tension aux bornes de I'isolant (AV ) et d’'une variation de
tension aux bornes du semiconducteur (AY,)

AVg = AV, + AY (3.36)
qui donne
1 AQg ! AQg ! 1 1
Cg = —A-vo—)'(‘ + [K\?S‘ = COX + CS (337)
avec
. AQs
C, = - A (3.38)
C, peut alors s’écrire sous sa forme normalisée & C,
C c. !
g oX
~ =11+ (3.39)
COX ( CS

La figure 3.11 montre I'évolution de C,/Cyy avec la tension de grille
normalisée & Uy, pour plusieurs valeurs de la tension V. La variation du potentiel de
surface y est indiquée de maniére A bien distinguer les différents régimes de
fonctionnement.

En régime de faible inversion [11], la capacité C; se raméne 2 la seule
capacité de la zone déplétée

y C
C.=C, = oX (3.40)
s d 9 l V] ;
En limite du régime de faible inversion, on peut écrire
Y Cox |
~ ——9%X - -1 3.41
“=arm v ™D Cu G-41)
qui donne
C -1
& _ 1 -1.1
Cox“[”nw-l) =1- g (3.42)

Ceci permet d’obtenir aisément la valeur de n, par la mesure.
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En régime d’inversion modérée et de forte inversion, la capacité de grille
redevient trés vite proche de C,,. En effet, la couche d’inversion crée une couche
conductrice a I'interface qui écrante la capacité de la zone déplétée.

+ NB = 1016 at/cm3
0.9 - Y=LV

¥s/U,

cg/COX o

0'2 L 1 . | { . i | | ! N [ - ( PN N ! i
0 10 20 30 40 50 60 70 80 80 100 110 120

(Vg ) Vfb)/Ut

fig.3.11: évolution de la capacité de grille normalisée en fonction de la polarisation de grille, en prenant
la'tension V du canal comme parameétre.
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3.1.3 Structure MOS compléte. Calcul du courant de drain.

Le potentiel V considéré précédemment représente maintenant la tension
V(x) le long du canal, de la source vers le drain.

Pour évaluer le courant de drain, nous allons reprendre les hypotheses
simplificatrices développées au 3.1.2 auxquelles nous ajouterons Vapproximation du
canal graduel. Celle-ci consiste A considérer que le champ électrique longitudinal &(x)
est négligeable devant le champ électrique vertical £(y). Ceci suppose que la tension
V4 appliquée sur le transistor soit trés faible ou que la longueur du canal soit
suffisamment grande.

On peut montrer que le courant circulant dans le canal peut étre exprimé
sous la forme d’'une équation unique, qui regroupe les termes liés aux courants de
conduction et de diffusion [12]

W VY4
Ig=1/ v,

p(-Q)dv (3.43)

Si la mobilité p est considérée comme constante, on peut mettre (3.43)
sous la forme suivante

\ Q.
I,=K d[-—‘~]dV=I-I
d fVS COX F R

o Qi o Qi
=KIVS(-60;] dv - Kfvd[-'c—o;JdV (3.44a)

avec K =p Co ¥ (3.44b)

Cette mise en forme [13] nous permet d’établir une formulation unique du
courant pour I et Iy en utilisant les tensions référencées par rapport au substrat.

o (9

L’intérét de cette formulation est qu’elle refléte trés exactement le rdle
symétrique de la source et du drain dans le dispositif. Habituellement, la référence
est prise a la source. On convient alors d’affecter le nom de ’source’ au point du canal
ou le potentiel est le plus proche de celui du substrat. Dans le cas d’un transistor
ayant ses tensions de substrat et de grille constantes par rapport a une référence
extérieure et pour lequel les tensions de source et drain sont variables, suivant le
signe de la tension Vg =Vg4-V,, la borne considérée comme source peut &tre
périodiquement échangée avec le drain. Ceci peut, par exemple, poser des problémes
de formulation du courant dans des montages ou le transistor est utilisé comme
résistance flottante entre deux points.
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3.1.3.1 Calcul du courant de drain en forte inversion 2 Vs faible

En injectant (3.21) dans (3.19), la charge Q; en forte inversion est donnée

par
Qi
T, - Vg - V(W) (3.46)
et
Q. \%
I [—‘ dv = [ P (V- V(V)) dV (3.47)
Vs,d Cox Ved & T
L’approximation faite au 3.1.2.2 nous permet d’exprimer V (V) sous la
forme

V(V) = V +nV (3.48)

(3.47) peut maintenant s’écrire
VP
fV (Vg - Vi - n,V) dV (3.49)
s,d

Cette intégrale peut étre facilement résolue par une approche graphique
dite de 'Memelink’ [8]. La figure 3.12 donne la construction graphique utilisée.
Lorigine des axes correspond 4 la tension de substrat. La tension V, est repérée sur
I'axe des ordonnées tandis que I'axe des abscisses représente la tension V(x) le long
du canal.

Une droite d’'ordonnée a I'origine V,, et de pente n, symbolise ’évolution
de la tension de seuil locale V{(V) le long du canal ((3.48)). La hauteur du segment
entre I'horizontale donnée par la tension de grille V, et la tension de seuil locale
V(V) représente le terme défini par Iéquation (3.46). La solution de l'intégrale
(3.49) est alors donnée par la surface de la zone hachurée.

5

fig.3.12:

construction
graphique de
"Memelink’ utilisée
pour le calcul de la
tension de
pincement

0 Vi Vv 44 V(x) 5
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Au point exact ou la hauteur de ce segment devient nulle, la charge Q;
s’annule et la tension V(x) correspondante donne la tension de pincement V,, (définie
par (3.28)). Une simple construction géométrique a 'aide de ce diagramme permet
d’évaluer V sous la forme

vV -~ -8t (3.50)

Lintégrale définie par (3.47) s’écrit maintenant

v n. (V. - V. )?
p __° jo) s,d
st ) (Vg - V(V)) dv = 0 3.51)
Le courant de drain en zone linéaire, a V, faible, est alors donné par
Kn 5 2
Iy =Ip - Ig = =52 ((V, - V)? - (V, - Vo] (3.52)

La construction graphique de Memelink permet de représenter le courant
I4 par la surface de la zone d’intersection entre les zones hachurées correspondant a
Ip et Ig (figure 3.13).

On peut, A partir de cette expression et de (3.50), retrouver la formulation
classique du courant de drain en zone linéaire avec la référence de potentiel a la
source

n
L= K (Vg - Vi - 2 Vg + V9 ) (Vg - V) (3.53)
ou
rl0
Io = K (Vg - Vi - 2 Vo | Ve (3.54)
avec
Vin = Vio - (g - 1) Vi (3.5%)
Vi représente alors la tension de seuil référencée a la source.
5
fig.3.13:
construction
2 graphique de
v : ’Memelink’ utilisée
g :
: pour le calcul du
courant
e
0 :
0 Vi V4 Vp 5
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Pour un transistor & canal long, il est possible d’étendre ces résultats a des
tensions Vg, plus importantes sans violer I'approximation du canal graduel. Ceci va
nous permettre d’aborder maintenant le régime de saturation.

3.1.3.2 Courant de drain en forte inversion a V4 fort

Ce cas correspond au régime de saturation, régime pour lequel la tension
V; est inférieure & V|, et la tension Vj est supérieure a V), L’expression de la charge
Q; utilisée dans (3.45) et définie par (3.46) n’est plus valide pour le calcul de Ix. La
représentation de Memelink pour le courant Iz ne tient plus car I n’est plus donné
par I’équation (3.47). Dans ce cas, 'expression de Q; qu’il faut prendre est celle
donnée pour le régime de faible inversion et le courant Iy diminue trés vite pour
atteindre une valeur négligeable. On peut alors considérer en premiére
approximation que Ig est nul et I'expression du courant se raméne alors simplement &
celle de I pour laquelle 'approximation de Memelink reste valide. Le courant de
drain est alors constant et vaut

Kn 2

que ’on peut exprimer sous la forme

2 2
(Vg B Vto B l'lovs) - K (Vgs b Vth)
2n, B 2n

(3.56)

I;j=K (3.57) (3.58)

O

3.1.3.3 Caractéristiques en régime de forte inversion

Le tableau suivant résume les résultats obtenus précédemment.

bloqué Igj=0 Vg4, V52V,
Saturé (Vg Vio - 1Vg)”
reverse Ij=-1g =- K I Vg Vy <V
o
Saturé (Vv WV, - n.V.)?
direct ly=Ig = - K B2 _2°% Vo<V, <V,
o}
Linéaire
Iy =Ig-Ig = Vg, VsV,
nO
K (Vg - Vy) (Vg - Vi - 2 (Vg + V) )
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La figure 3.14 détaille les caractéristiques obtenues a l'aide de ces
€quations pour un fonctionnement en mode direct a tension V, constante:

La figure 3.14a montre I’évolution du courant normalisé en fonction de la
tension V4 appliquée, a plusieurs tensions Vg La courbe en pointillés représente
I’évolution de la tension de pincement. Au dela de cette limite, on entre en régime de
saturation et le courant devient constant.

linéaire saturé
10 ~ .
8
6
214/K 0
4
2
0
Va- 'V
Fig.3.14a

La figure 3.14b détaille I'évolution de la caractéristique de transfert pour
différentes tensions V4. Pour V4<V,, la courbe évolue linéairement avec V,. Pour
Vd>Vp, toutes les courbes se confondent et la racine carrée du courant est linéaire
en fonction de V.

AR
L
AR
-1 AY
Vi
10 ~ AT 4y
i L\‘-Q
8 4
i 4y
Ay/Kpe b
4
2 b
0 I [ ISP S
0 1 2 3 4 5
vg‘Vto'ros
Fig.3.14b
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3.1.3.4 Remarques sur les approximations utilisées

Quelques remarques sont nécessaires quant aux approximations faites
pour les calculs qui préceédent.

Linéarisation de V(V)

Nous avons largement basé notre développement sur une linéarisation de
la courbe V(V) sous la forme donnée par (3.24).

Dans certains cas, il est possible d’améliorer la précision du calcul du
courant en linéarisant V,(V) au voisinage du point ol V=V [5].

2
Ve - (3.24) -]
- ’ Approche 1 /j"’ ‘\XA
(KT S e\ , A
! 7 (321
L
iy
Approche 2 :
: §
Vts 'Yp/.
V1o >
AV
i )/s Rl Vp2
0.5 L l ! \l K i
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
V(x)
Fig3.15a

La nouvelle pente utilisée est maintenant donnée par

n=1+ Y (3.59)

2 |W0+Vs

et 'ordonnée en V=V, est donnée par

Vi = Vg + ¥, +V + v ] T+ V, (3.60)
I’ordonnée en V=0 est donnée par
Vi=V, -n Vg 3.61)
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La tension de saturation peut maintenant s’exprimer sous la forme

V. -V
V= B — v, (3.62)

La figure 3.15a montre un diagramme de Memelink comparant les deux
approches & V faible, 1 ou I’écart entre V (V) et sa linéarisation suivant (3.24) est le
plus important. Les hachures verticales indiquent la surface calculée par la premiere
approche. Les hachures diagonales indiquent le nouveau résultat. La différence entre
le calcul complet et la nouvelle approche est tres nette.

6 calcul exact (V(V) suivant (3.21))
5 x ’ ~----  deuxitme approche
4
2Ay/Keo 3
2 I premigre appro’chc
1 -
o] J
] 1 2 3 4
Vs
Fig.3.15b

Afin de mieux évaluer ’amélioration obtenue, la figure 3.15b montre un
résultat de calcul du courant de drain en zone saturée en fonction de la tension Vi
appliquée. Les deux approches de linéarisation y sont comparées a un calcul exact.
Au prix d’'une complexité légérement accrue, la nouvelle approximation apporte une
précision suppléméntaire appréciable. Si I'on travaille a tension Vg forte, elle a
néammoins tendance a sous-estimer la tension de saturation et, par conséquent, le
courant de drain. Dans les modéles de simulation, ce phénomene est atténué grice a
une expression de n plus complexe (développée au deuxieéme ordre en (¥ +V,)-1/2)

[1].

Dans la suite, nous écrirons les équations en remplagant n, et V,, par n et
V, de maniére a augmenter la précision.

Réduction de la mobilité de surface par le champ électrique

Dans tous les calculs précédents, afin de simplifier I’étape d’intégration du
courant, nous avons considéré la mobilité de surface y comme une constante. Or, elle
dépend du champ électrique vertical et latéral. Dans le cadre de I'approximation du
canal graduel, la dépendance latérale peut &tre négligée.
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Une approche courante pour tenir compte de ces phénomenes est de
remplacer la mobilité de surface p par une mobilité de surface effective pg
dépendant des tensions appliquées sur le transistor. Dans les modéles de simulations
[1], on retient souvent une approche empirique donnant une expression de p.¢f sous la
forme

_ |
Pt = T5 8 (Vg = Vep) (3.63)

8 étant un paramétre a ajuster généralement de l'ordre de 0,04 V-1,

Si P'on observe réellement ce que produit cette équation [4], on s’apercoit
que pour une polarisation de substrat élevée par rapport a la source (prise comme
référence dans (3.63)), la tension de seuil Vy, augmente, ce qui fait augmenter la
mobilité p.g. Or, dans ce cas, le champ électrique vertical augmente ce qui devrait, en
principe, réduire la mobilité par une augmentation des intéractions des porteurs du
canal avec la surface Si/SiO,. Il convient donc de modifier I'expression (3.63) en
gjoutant au dénominateur un terme dépendant de la tension V¢ de maniére a
corriger cette erreur [5]. On peut également remplacer le terme (Vgs-Vth) par V.. On
retrouve alors un modele référencé au substrat.

Modulation de la longueur du canal

Nous avons vu que le pincement intervenait en un point du canal ou la
tension V=Vp. Si la tension Vd>Vp, nous avons, pour le moment, supposé que le
courant restait constant. En fait, dans ce cas, le potentiel Vd-Vp se développe dans le
canal entre le point de pincement et la zone de drain. En premi¢re approximation, on
peut négliger les charges mobiles dans cette zone. La distance entre le point de
pincement et la limite de la zone de drain peut alors étre évaluée a l'aide de
T'équation de Poisson sous la forme

2 g
AL = g WS (N ®a+ V-V - [T (3.64)
avec
By = B b
d~2q Ny

£, représente le champ électrique longitudinal au point de pincement.

Tout se passe alors comme si I'on avait un transistor placé en limite de
saturation (point de pincement situé a la limite du drain => V4=V, et dont la
longueur de canal serait égale a L-AL. Le courant de drain en zone saturée est alors
donné par

1
I =1 M (3.65)
d(sat) dVd=Vp 1. %
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En injectant (3.64) dans (3.65) et en approximant par un développement
limit¢ au voisinage de V4=V, on peut en déduire une expression simplifiée du
courant en zone saturée sous la forme

I =1 * 1+——P] 3.66)
d(sat) dVd=Vp ( Vi (

Va est assimilable a une tension Early, par analogie au transistor
bipolaire. Elle est proportionnelle a la longueur du canal et dépend du dopage sous la
forme

V, ~ L[N (3.67)

La figure 3.16 montre un exemple de I’évolution de la tension Early
mesurée sur un lot de transistors d’une technologie CMOS 3 pum & caisson N. V5 y est
exprimée en fonction de la longueur du canal L et pour plusieurs densités de courant.
On constate sur cette courbe une dépendance quasi-linéaire de V4 en fonction de L
comme le prévoie I'approximation (3.67). Néammoins V 4 varie légerement avec le
niveau de courant. En effet, on remarque une tendance & voir augmenter V, lorque
la densité de courant croit. Si 'on fait abstraction de phénomenes de second ordre
que nous verrons plus loin dans ce chapitre et qui concernent les canaux les plus
courts (ce qui parait acceptable car la tendance est observée quelle que soit la
longueur du canal), on peut expliquer ce phénomeéne. Nous avons dérivé I'expression
de AL en négligeant les charges mobiles dans la zone déplétée située entre le point
de pincement et la zone de drain. Si ’on travaille & fort courant, cette approximation
ne tient plus et il convient d’intégrer I'équation de Poisson en tenant compte de ces
charges mobiles. Ce travail a été fait par G.MERCKEL [9]. La valeur de AL qui en
résulte est d’autant plus faible que la densité de courant est importante, ce qui
confirme la tendance mesurée.

remarque:

Il est utile de faire remarquer que tout ceci n’est valide que dans le cas
d’un transistor idéal. Si I'on s’intéresse a un transistor réel, des effets
secondaires pourront alors se manifester et totalement masquer le
comportement décrit ci-dessus. Nous aborderons ces effets a la fin de ce

chapitre.
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Fig.3.16 : exemple de mesure de I’évolution de la tension Early avec la longueur du

canal et la densité de courant.
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3.1.3.5 Courant de drain en faible inversion [11][14]

D’expression de la charge Q; donnée par (3.34) et injectée dans
’expression du courant (3.45) permet d’établir

V, - Vg - 0,V
IF’R=KfV°°d (, - 1) U, cxp( SR JdV
S’

nw Ut
vV, -V \ >
- - n
=- K (@, -1) U2 l:exp[ : n‘:"Ut . J:I
) Vs,d
A"/ V
g s,d
= Iy, exp[ —n—w—ITtJ exp[ " T, ] (3.68)
avec
K 1) U2 Yxo 9
Lo = (n, - 1) U~ exp| - n, U, (3.69)

Le courant de drain peut alors s’exprimer sous la forme

> Vg VS Vd
Iy =Ig - Ig = Iy, €xp o, U, exp| - U, - exp| - U, (3.70)

Nous avons vu précédemment (3.1.2.4) que 'expression de la charge Q;
utilisée était valide pour ¥ <2®¢+ V. En limite supérieure du régime, la tension de
grille appliquée est égale a V, définie par (3.33). Le courant de drain, déduit de
(3.68), pour une tension de drain Vg plagant le transistor en régime saturé, est alors
donné par

Iy=K (@, - 1) U2 = K U? (3.71)

Cette valeur de courant est une donnée trés utile au concepteur car elle
est une constante liée au transistor tres facilement calculable.

Afin de fixer les idées, I'ordre de grandeur de ce courant limite peut
aisément étre calculé pour une technologie CMOS 3 um courante. La valeur obtenue
est de 'ordre de quelques 10 nA pour un rapport W/L pris unitaire.
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3.1.3.6 Caractéristiques en régime de faible inversion [11][14] - validité
des approximations

. Lu(la/Tao)
o ?
. VS = O Vs > 0
5% .
Vg = cte ]
4 slope 1/n,
V, = cte
/] Vds > > Ut
T T T T T = o T T Y T T ¥ T Y LURERS Aumn SUEN Rum 4 ‘>
0
T 203 kS oy VU,
fig.3.17 a) fig.3.17b)
La(Ta/Tgo)
A
Y

/]

Vg=cte— Vds>>Ut
L.L._—» -V /U,
fig.3.17 c)

La figure 3.17a montre la forme typique de la caractéristique de sortie
dans ce régime. Le courant sature dés que la tension V atteint quelques U;.

La figure 3.17b montre le comportement de la caractéristique de transfert
par rapport a la tension de grille pour deux valeurs de V.. La dépendance est
purement exponentielle de pente 1/n,,. On se rapproche donc d’un comportement
bipolaire.

La figure 3.17c montre la caractéristique de transfert par rapport a la
tension de source pour deux valeurs de Vg. Cette fois, le dépendance est

exponentielle de pente 1 et le comportement est identique a celui d’un transistor
bipolaire.
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La valeur absolue du courant de drain Iy dépend directement de la valeur
de I4,. (3.69) montre clairement une dépendance trés forte de Iy, en fonction de la
variation de paramétres technologiques tels que ny et V,,. Dans ce régime de
fonctionnement, il faudra donc veiller 4 ne pas controler le courant dans le transistor
au travers de la polarisation de grille (comme dans un miroir de courant par
exemple). Les forts écarts sur I4, se traduiraient alors par un trés mauvais contréle du
courant de drain. On choisira de préférence un montage pour lequel le transistor sera
polarisé par son courant de drain, la tension de grille (ou de source) s’ajustant alors
automatiquement pour autoriser le passage du courant. Les variations du terme Iy, se
traduiront alors par des variations sur la tension de grille (ou de source). Nous
verrons dans le chapitre 4 comment cet effet sera pris en compte pour 'optimisation
des montages de base utilisés dans les circuits analogiques.

Remarques :

Le calcul de n, résulte de la linéarisation de la courbe Vg(‘PS) au
voisinage de W =20+ V (limite supérieure du régime). Cette approximation est
différente de celle utilisée dans la plupart des traitements présentés dans la
littérature ol ny, est calculé au voisinage de ¥ =1.50¢+V (milieu du régime). Notre
choix se justifie par le fait que, dans la plupart des applications, il est inutile de
pénétrer fortement dans le régime de faible inversion. En effet, les caractéristiques
électriques obtenues sont identiques quel que soit le choix du point de
fonctionnement entre les limites du régime. Comme ces limites sont séparées par
quelques décades de courant, pour minimiser la surface occupée par le transistor, il
est souhaitable de se placer en limite supérieure de régime.

3.1.3.7 Courant de drain en inversion modérée

Il nexiste pas d’approche analytique simple donnant I’expression du
courant dans ce régime de fonctionnement. Certains modeles, exprimés en termes de
potentiel de surface, permettent d’exprimer le courant par une équation valide dans
toute la gamme des tensions de polarisation [15]. Malheureusement, leur résolution
nécessite le recours a des méthodes de résolution numériques inadaptées a un calcul
manuel approché.

Une solution intermédiaire 3 ce probleme a été proposée dans la
littérature sous la forme de raccordements purement mathématiques entre les
régimes de faible inversion et de forte inversion [6][7]. '
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3.2 CARACTERISTIQUES AC DU TRANSISTOR
MOS IDEAL

Nous avons précédemment calculé le courant de drain dans le dispositif
pour tous les régimes de fonctionnement. Pour ce calcul, nous avons choisi de
prendre la référence des potentiels au substrat. Nous avons vu que, dans certains
montages, ce choix pouvait simplifier les calculs. Nous allons maintenant aborder
Ianalyse des caractéristiques petit signal du transistor. Pour les mémes raisons que
précédemment et par soucis de cohérence, nous maintiendrons la référence des
potentiels au substrat.

Dans une premiére partie, nous calculerons les différentes composantes
petit signal du courant en apportant déja quelques commentaires quant aux
performances que l'on peut attendre en fonction du régime de polarisation. Nous
évaluerons ensuite les différentes charges dans le dispositif afin d’étudier les
variations de ces charges en fonction d’une excitation petit signal du transistor. Ceci
nous permettra de construire un schéma petit signal du transistor intrinséque. Nous y
adjoindrons quelques éléments supplémentaires permettant de prendre en compte les
parties extrinseéques d'un dispositif réel.

3.2.1 Schéma petit signal valide en basses fréquences [16]

Toute variation Al du courant I peut s’écrire sous la forme:

O ol oy
T WVelvgv, 8 Vavvg o o Vv v e
=8 AVg + (-gms) AV, + 84 AV4 (3.72)

gm €st appelée transconductance
gms €St appelée transconductance de source
g4 est appelée conductance.

Le schéma équivalent petit signal est alors le suivant

gm Vg
S @ & —e D
gmsvs
—
Vs Vd
® G
3
0,
g | B(ref)
fig.3.18
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remarque:
Dans le schéma équivalent de la figure 3.18, on peut remarquer que, si
seul V4 intervient,
Al = g4 AVy = g4 (AV4 - AV)) + g4 AV, = 3 AV 4 (3.73)
car 5 AV, << g s AV,

On peut alors représenter g4 par une simple résistance entre drain et
source de valeur 1/g4.

Le tableau suivant donne les expressions des différents termes définis ci-
dessus pour le régime de forte inversion. Nous négligerons les effets de réduction de
mobilité. La modulation de longueur de canal apparaitra par le biais d’'un effet Early.

Forte inversion
linéaire (V<V4<Vp) saturé (V <V <Vy)
gm K (Vg-Vy) K (Vp-Vy)
2 K Iy 2 1y
=NTE T A, W)
Iy 2 U,
“n U, (V - V)
8ms Kn (Vp'vs) Kn (Vp'vs)
gd Kn(V,-Vg) 0 ouly/Va

Ces expressions peuvent aisément étre visualisées sur le diagramme de
Memelink. La figure 3.19a montre le cas du régime linéaire. Les différents termes
décrits dans le tableau se manifestent sous la forme de segments. La figure 3.19b
montre la représentation graphique de Memelink en régime de saturation.
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fig.3.19a: paramétres petits signaux sur le diagramme de Memelink en
régime linéaire

fig.3.19b: parametres petits signaux sur le diagramme de Memelink en
régime saturé

58



Le transistor MOS: caractéristiques et limitations dans des applications analogiques

La comparaison de ces deux diagrammes révéle graphiquement certains
comportements intéressants:
- la transconductance est indépendante de la tension de grille en zone
linéaire. Elle dépend linéairement de la différence de potentiel entre le
drain et la source. Lorsque la tension de drain atteint la tension de
pincement, le segment horizontal correspondant ne peut plus s’allonger et
la transconductance atteint sa valeur maximale constante pour tout le
régime de saturation.
- la transconductance de source est identique pour les régimes linéaire et
saturé. Elle est légerement supérieure a la transconductance en régime
saturé (facteur multiplicatif n =~ 1,12 1,4).
- la conductance n’est visible qu’en régime linéaire. Sa valeur décroit
lorsque la tension de drain croit. Elle s’annule au passage en régime
saturé.

Dans le tableau précédent, plusieurs expressions ont été présentées pour
calculer la transconductance. Elles sont utilisées suivant la nature des données
connues du concepteur (tension de grille, courant de drain, ...). La derniére est plus
spécialement destinée 4 une comparaison des transconductances entre les régimes de
faible et de forte inversion. Nous la commenterons un peu plus loin. .

La courbe suivante permet de suivre I'évolution des différents termes en
forte inversion, pour les régimes linéaire et saturé.

linéaire saturé
gms
. g
-~ m
//
e l; > V,
o
e l./s =
rd
g 9,
//
v
o J
|74
¥
fig 3.19¢
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S 3 Forte inversion g
2 P :
. A
2 S saturé linéaire .
L 5 ’
3|3 ~ ‘
(Vg L Q,gS& . 7
£ o
o Qo‘\\
g
K e m
o
o
e <\\°’\\
B
— v

fig 3.19d
La figure 3.19d permet d’observer 1’évolution des différents termes en
fonction de la tension V. Tous les régimes de fonctionnement y sont traversés. On y
remarque la stabilisation de la transconductance en régime linéaire ou elle ne dépend
que de V4-V,.

Le tableau suivant montre ’expression des différents termes petit signal
en régime de faible inversion.

Faible inversion

(Vg-Vs) « qques U, (V4-Vs) » qques U,
g
" Iy R
0, U n, U,
8ms _ n,, &, Ny 8m

gd 0y, & I4 0 ouly/Vp
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La transconductance est maintenant proportionnelle au courant et son
expression est identique a celle obtenue pour un transistor bipolaire au facteur ny,
prés (n,, = 1,5 4 2). La transconductance de source est égale a la transconductance
d’un transistor bipolaire. La conductance est, quant a elle, toujours exprimée sous la
forme d’un effet Early en régime saturé.

A,
G
Q
~J p ’/
© -
2 &“@\ ’
- B
P =
,/' %
o H
., aq
échelle LOG
Faible inversion Forte inversion

fig 3.19¢ [14]

La figure 3.19¢, par I'importante gamme de courant Iy qu’elle couvre,
permet d’établir une comparaison entre les régimes de faible et de forte inversion en

régime de saturation. Elle fournit de précieux renseignements pour I'optimisation de
structures analogiques.

En régime de faible inversion, g et gn évoluent linéairement avec le
courant. La différence essentielle avec le comportement d’un transistor bipolaire est
le facteur ny, qui réduit la transconductance.

Au passage en régime de forte inversion, les deux courbes s’éloignent de la
caractéristique bipolaire et suivent alors une pente deux fois plus faible. En effet,
dans ce régime, g, et gn, évoluent en /Ig.

Cet écart entre les transconductances en faible et en forte inversion est
constaté aisément sur les équations définies dans les deux tableaux précédents. L'une
des expressions de la transconductance en régime de forte inversion a saturation était
donnée sous la forme

I4 2 U,
Bn =0 U, (V, - V) (3.74a)
La transconductance en faible inversion a saturation est donnée par
Iy
gm = -r;w—“['j't‘ (374b)
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A_courant donné, la transconductance en régime de forte inversion est
donc typiquement de 10 2 50 fois plus faible qu’en régime de faible inversion. Il faut
moduler cette constatation en faisant remarquer que le régime de faible inversion
correspond 2 une densité de courant extrémement faible et suppose donc un rapport
W/L important. Rappelons, pour fixer un ordre d’idée, que la limite supérieure du
régime est atteinte pour un courant typique de 'ordre de 20 nA pour un rapport W/L
unitaire. Dans bien des cas, il faudra donc, pour atteindre un niveau de
transconductance donné sur une surface de silicium raisonnable, accepter
d’augmenter fortement le courant en travaillant en régime de forte inversion. La
méme transconductance pourrait &tre obtenue & courant plus faible a I'aide d'un
transistor polarisé en régime de faible inversion mais dont le rapport W/L serait
démesuré. Le régime de faible inversion sera donc surtout réservé aux applications
micropuissance.

Si Peffet Early est pris en compte, la conductance gq suit une évolution
linéaire avec le courant.

On peut enfin définir le gain maximum A, du transistor par

g

A, =g (3.75a)
d
A, est maximum et constant en régime de faible inversion. Il est alors
donné par
Vv
- A

A, = o, U, (3.75b)

Il décroit en 1//I4 en régime de forte inversion. Le comportement
amplificateur est donc nettement favorisé en régime de faible inversion. Ceci
confirme nos remarques précédentes.

remarque:

Les expressions de la transconductance utilisées pour les régimes de faible
et de forte inversion ne sont plus valides en inversion modérée. Il convient alors
d’avoir recours 4 une approche de raccordement numérique entre les deux régimes
afin d’assurer la continuité nécessaire aux algorithmes de calcul itératifs utilisés dans
les simulateurs. Un tel raccordement a été proposé par C.ENZ [7].

Ce probléme n’est pas réglé dans la plupart des simulateurs électriques
actuels. La modélisation du courant en régime de faible inversion est faite a 'aide
d’une équation de comportement exponentiel directement raccordée sur 'équation
calculant le courant en régime de forte inversion. Ceci améne de graves problémes de
discontinuités et de précision sur les dérivées (notamment sur la transconductance)
qui engendrent de nombreux cas de non-convergence.

La figure suivante montre le raccordement utilisé dans le modele level3
du simulateur électrique SPICE.
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10°*

10°
=]

10"
H
““\

10°

0.80 0.85 0.80 0.95 1.00
Gate voltage

fig.3.19f: raccordement entre les régimes de faible et de forte inversion
pour le modele level 3 du simulateur électrique SPICE
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3.2.2 Schéma petit signal valide en basses et moyennes fréquences

Lorsque la fréquence augmente, les courants ne sont plus simplement
dépendants de la seule variation du courant de drain Al4. La répartition des charges
dans la structure évolue et fait apparaitre des courants sur les différents noeuds.

Nous allons tout d’abord définir les charges présentes dans la structure en
" nous limitant a la partie intrinseéque (portion du transistor comprise entre les limites
du canal définies par les jonctions de source et de drain). Nous en déduirons un
schéma équivalent petit signal en faisant ’approximation d'un comportement ’quasi
statique’. Les composants extrinséques seront ensuite ajoutés pour construire le
schéma équivalent petit signal complet.

3.2.2.1 Calcul des charges associées au transistor intrinséque

Jusqu’alors, nous avons utilisé les expressions des charges définies par
unité de surface Qg (3.2), Q; (3.19 ou 3.34) et Qq (3.18) dont la valeur dépend de la
position x le long du canal. Les charges totales peuvent étre obtenues par intégration
le long du canal sous la forme

t L L
DS . W =W ! 3.76
QJ j=i,d,g fo QJ o fo QJ dx (.16)
Ces charges, intégrées le long du canal, peuvent étre exprimées en

fonction de la tension V le long du canal en utilisant ’équation précédemment
utilisée pour établir la formulation de I4 (3.43)

_Qi
en injectant dans (3.75), on peut en déduire
2
t_ L _ eWT vd 2
Qi =W fo Qi dx = - I st Qi dv (3.78)
2
t _ L _ W v
Qd—Wf0 Qddx—- I st QiQd dv (3.79)
2
t _ L __ BWT vd
Qg =W fo Qg dx = I IVs Qng dv (3.80)

La neutralité électrique impose que la somme de ces charges reste nulle.
On négligera l'influence des charges fixes dans I’oxyde et des états d’interface rapides.

Nous allons maintenant calculer les expressions de ces charges pour les
deux régimes de fonctionnement.
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Régime de faible inversion

D’expression de la charge totale dans la couche inversée, calculée a l'aide
de (3.78) et (3.34) peut s’écrire

C (Ig+1 )
t F R t
Q. =- 2°X KU, avec Cox = CxWL (3.81)

Dans ce régime, le potentiel de surface est quasi-indépendant de la
tension V(x) le long du canal. On peut alors calculer Qq a partir de (3.15)

Vg =V + ¥ + v [ Yo (3.82)
qui donne '
2
2
Y Y
Ws=(‘§+’\JZ+Vg'Vbe (3.83)
avec (3.11), ceci donne
t t Y 72
Qd=-YCOX -§+ _I'*'Vg'vfb (384)
La charge sur la grille est obtenue a partir de ’équation de neutralité
t _ At At

t | F R

Régime de forte inversion

(2
+ J T+ V, Vg J] (3.85)

NI

Définissons une expression normalisée des courants Ig et Ig:
2 1g ) 2 Ig

ip = —F ip = —R 3.86)
F Kknu? R7knu? (

On peut mettre ’expression de Q; donnée par (3.19) sous la forme
Q, = - Cox (Vg - V(W)

Vg -V,
Q =-C,n [—T V] -1 Cyy (Vy - V) (3.87)

1

de (3.78) et (3.86) on tire

¢ 2 t iF + iFiR + iR
Q=-5n0,C - - (3.88)
i 3 ox J_l; + Fﬁ
D’apres (3.18), Qg peut &tre mis sous la forme
Q=-7Cx [T+ V ~-Cox|:y pt@-D(V-V)7]3.89
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Ce résultat, injecté dans (3.79), nous donne

Q (-1

Q; =WLQ e (3.90)

d |y =
V—Vp

Ce qui donne, par neutralité électrique

[ad

t t t Q1
Q=-Q -Ql=-WLQ (b (3.91)
g d 1 dv=vp

3.2.2.2 Schéma petit signal intrinseéque dans I’approche quasi-statique

L’approximation dite ’quasi-statique’ suppose que la variation des tensions
appliquées est suffisamment lente pour nous autoriser a considérer que la variation
résultante sur chacune des charges Qyt, Qq4' et Q;t est identique 2 celle qui aurait été
observée entre 2 états statiques successifs séparés par les mémes variations de
tension. On néglige ainsi les phénoménes d’inertie des charges dans la structure. Le
calcul du schéma équivalent est simplifié par le fait que les variations dynamiques
sont directement reliées aux expressions des charges statiques données
précédemment.

La validité de cette approche a été discutée dans la littérature [5] et,
suivant les critéres de précision choisis (sur 'amplitude ou sur la phase), la fréquence
maximale admissible pour une telle approche est comprise dans la gamme
0.1wy <wpx<0.5w, avec wy=1/1 ol T est le temps de transit des porteurs dans le
canal défini par

(3.92)

1
—1—95 T G B(ref)

fig 3.20
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Le schéma équivalent le plus répandu représente un compromis entre
précision et simplicité (figure 3.20). Par rapport a celui de la figure 3.18, cing
capacités ont €t€ ajoutées pour prendre en compte 'approche quasi-statique de la
variation des charges dans la structure intrinséque.

Supposons que soit appliquée une perturbation AV sur la source. La
charge sur la grille va diminuer d’un montant AQg. On peut relier AQg a AV par

AQg = - Cgs AV, (3.93)
ce qui donne
AQg anl
Cgs R\ Al aVs[V v, (3.94)
g’

De méme, cette perturbation va introduire une variation de la largeur de
la zone déplétée, amenant le départ de trous vers le volume du semiconducteur pour
un montant équivalent a la charge AQy. Ceci peut étre exprimé sous la forme d’une
capacité Cg, définie par

o
Cy = - 533 (3.95)
S Vg,Vd

De maniére analogue, une variation de la tension AVy introduit des
variations AQ, et AQq. On a donc, par analogie au cas précédent

d
Coq = - 5& (3.96)
dIVg, Vg
oQ
Coa = - FY~ (3.97)
diVy, Vg

Enfin, une variation de la tension de substrat AVy par rapport a une
référence extérieure amenerait une variation AQy reliée partiellement A une
variation de la charge de grille. On peut donc définir

BQg

"oV
b|Vg, Vs, Vg

Cgp = (3.98)
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On peut maintenant évaluer ces capacités suivant les différents régimes de
fonctionnement du transistor.

Régime de forte inversion

4 1 ™

c=-2c, [ 1- R (3.99)
L e+ iR)
- i D

cly=-2c, [ 1- E (3.100)
SRCERREY

d’apres (3.90) et (3.91), on tire

- 1o
= (n - —_—
OVs|vy Vg OVsivy, vy
QA =WV avy
d|Vg, Vg d|Vg, Vg
On a donc
Cly, = (@ - 1) Cy (3.101)
Clp = (- 1) Cyy (3.102)
t t
T .
b~ 8V ) s g
8 OVpiv vvy  Melvgvy  f
t t n-1 IF R
Cop, = Cox 37— 1 - (3.103)
g oXx 3n
U— W)
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Le tableau suivant résume les valeurs obtenues en forte inversion pour les
cas limites en zones linéaire et saturée.

Forte inversion
linéaire (V4-V << et Vs<Vg<Vp) saturé (Vp<Vy)
Cgs C OX 2 C oX
2 3
C = 0
gd
C [©4
2
C
Sb (n-1)C_ 2(n-1)C,,
2 3
(n-1)C,,
2
Cob =0 (n-1)C,
3n

Afin de fixer la limite de validité du modele vers les hautes fréquences, on

peut calculer I'expression du temps de transit des porteurs dans le canal d’apres
(3.92). A saturation, ig est nul est T peut s’exprimer sous la forme

4 L2
IR, V) (3.104)

Régime de faible inversion

La charge dans le canal est négligeable devant les charges Qfy et Qty. Les

variations de charges sur la grille équilibrent donc en quasi-totalité les varlatlons de
charge dans la zone déplétée.
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SQg

)Y
b|Vy, Ve, Vg

- t
Cyp * =y C', (3.105)

1
}'2
2JZ+Vg-Vfb

Les variations de V, et de V4 n’ont d’influence que sur la charge QY qui
reste négligeable devant th et Q4. On peut donc écrire

Cos ® Cga #Cep* Cap # 0

Ceci est d’autant plus vrai que, dans de telles conditions, les €léments
extrinséques seront prédominants.

Comme précédemment, d’apres (3.92), on peut définir le temps de transit
des porteurs dans le canal en zone saturée sous la forme

T = I, =75 T, (3.106)
3.2.2.3 Schéma petit signal complet

Le schéma petit signal complet est obtenu a partir du schéma de la figure
3.21 auquel sont ajoutés un certain nombre de composants extrinséques que nous
allons maintenant définir. Ce schéma est donné a la figure 3.31.

Capacités de recouvrement

La grille s’étendant au dela de la zone de canal pour recouvrir les zones de
source et drain, les capacités suivantes apparaissent

C C.uont = Cox W Loyt (3.107)

gsovl = “gdov

ol L définit la longueur du recouvrement grille-source (ou grille-drain).

Résistances d’accés

Entre les points définissant les zones de source et drain dans la partie
intrinséque et les points de prise de contact de ces mémes zones, il existe une
longueur de zone diffusée qui améne une résistance d’acceés notée R 4. On l'affecte
généralement sous la forme de deux portions de résistance placées de part et d’autre
de la capacité de jonction.
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Dans certaines applications, si la grille est dessinée sous la forme d’une
longue ligne, la résistance d’acces & la grille R, peut prendre une valeur significative.

Capacités de jonction

Les jonctions de source et drain forment, par rapport au substrat, des
capacités non linéaires dant la valeur est donnée par

t
Csa =44 Cj + Py g stw (3.108)
avec
C.
C. = L (3.109)
! Vv
(%)
(DO
C.
jswo
stw = MISW (3.110)
(1)
1 + =
(I)O
ol
Co capacité de jonction plane a polarisation nulle
par unité de surface
Ciswo capacité de jonction circulaire par unité de longueur
MJ, MISW facteurs de gradient pour les jonctions
plane et cylindrique respectivement
Agq aire de jonction source ou drain
Ps d périmetre de jonction source ou drain
®, barriére de potentiel de la jonction

Capacité de caisson

Dans le cas d’'un transistor placé dans un caisson, il existe une capacité
parasite ayant la forme d’une capacité de jonction entre le substrat de ce transistor
(caisson) et le substrat de la tranche de silicium.
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3.3 BRUIT DANS LE TRANSISTOR MOS
3.3.1 Bruit thermique - approche théorique pour un transistor idéal

Le canal du transistor peut étre considéré comme une résistance non
linéaire. Il produit donc un bruit thermique que nous allons maintenant évaluer.

En considérant que le canal peut étre découpé en portions infinitésimales
de longueur dx produisant chacune un bruit thermique, on peut montrer que la
densité spectrale de puissance de bruit peut étre exprimée par la loi de Nyquist
généralisée [17][18]

SIgH) = 4LI§T [3 8 dx (3.111)

ou g(x) est la conductance locale en un point x du canal définie par unité
de longueur.

Le courant de drain est relié a la conductance par

Iy dx = g(V) dV (3.112)

on a donc
g(x) dx = gXV) %] (3.113)

(3.43) nous permet d’écrire

[ dx =Wy (- Qi(V)) dv (3.114)

La conductance par unité de longueur g(V) peut donc étre exprimée sous
la forme

g(V) = -8 W Q(V) (3.115)

(3.111) devient donc

4 KT 2 W?

SI =
a4 71,

flaq2av (3.116)
VS 1

Cette expression est valide quelquesoit le régime de polarisation.
Exprimons maintenant ce résultat pour les différents régimes de fonctionnement.
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3.3.1.1 Régime de forte inversion [7]
La charge Q; donnée par (3.46) peut étre exprimée sous la forme

Q. =-Cyn (V, - V) (3.117)

1
En injectant I'équation précédente et I'expression du courant Iy définie

par (3.52) dans ’équation (3.116), la densité spectrale de puissance peut s’écrire
SI4l) = 4 KT Gy (3.118)

avece
GNth=%Kan+ ‘I_IF : R TR (3.119)
lF + lR

olt Gy, est 1a conductance équivalente de bruit.

Cette -expression de la densité spectrale peut étre reliée aux parametres
petit signal des transistors en utilisant les résultats établis en 3.2. Il est intéressant de
donner les valeurs pour deux cas limites correspondant au régime linéaire 2 tension

V4 nulle et au régime saturé.

gd = Gon ppur VS = Vd < Vp (ohmique) (3' 120)

GNth = % g_  pour Vg < Vp < V4 (saturation)

La figure 3.21 permet d’observer I'évolution exacte de Gy, normalisée a

G, entre ces limites de régimes.

1.0
Ve
—U—T-=100
0.9+
GNth
0.8+
G
on
0.7L
0.6 i ] 1 1 L L L H '
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
VD
U

T

fig.3.21: évolution de la conductance équivalente de bruit normalisée du régime linéaire au régime saturé

en forte inversion [7]
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En régime de saturation, la résistance équivalente de bruit ramené en
entrée (en série sur la grille du transistor) est donnée par

G 2
N n
m m

Cette expression est trés utile au concepteur car elle permet une
évaluation rapide du bruit équivalent en entrée d’un transistor fonctionnant en
régime de gain.

3.3.1.2 Régime de faible inversion [7]

En injectant dans (3.116) les expressions (3.34) et (3.68) donnant
respectivement la charge Q; et le courant de drain pour ce régime de polarisation, on
obtient I'expression de la densité spectrale de puissance de bruit sous la forme

SI4H) =2 q (g + Iy) (3.122)

On peut remarquer que cette expression prise en régime de saturation
(Ir = 0) est identique a celle de la densité spectrale de puissance d’un bruit de
grenaille observé pour les jonctions PN. La nature physique du bruit est néammoins
celle d’'un bruit thermique.

De la méme maniere que précédemment, il est utile d’exprimer la
conductance équivalente de bruit Gy, pour les cas limites des régimes linéaire et
saturé.

Ip +1
F R
Guien = ——2——U—t— (3.123)
qui donne
Ig .
g4 = Gon = U—t pour V¢ = V4 (en zone ohmique)
3.124)
G = (
Nth Ig I4

g
ms .
= = (saturation)
2 Ut 2 Ut 2

La figure 3.22 donne I'évolution de Gypy, normalisée & G, entre les
limites de ce régime.

En régime de saturation, la résistance équivalente de bruit ramené en
entrée est alors donnée par

.
!

n
Ry = 2= 7y (3.125)
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fig.3.22: évolution de la conductance équivalente de bruit normalisée du régime linéaire au régime saturé
en faible inversion [7]

3.3.2 Validation expérimentale du bruit thermique

Afin de vérifier les expressions théoriques définies précédemment, des
mesures de bruit ont été faites sur un lot de transistors P a géométrie variable
présentant un bruit 1/F négligeable a la fréquence de mesure.

Ces transistors ont été réalisés dans un procédé CMOS 3 microns 2
caisson N, le circuit ayant été spécialement congu pour permettre une validation des
modeles théoriques du bruit. Les géométries considérées ont été calculées de-
maniére 2 offrir une variation du rapport W/L sur 3 décades en conservant une aire
de grille constante pour conserver un niveau de bruit 1/F négligeable (voir 3.3.3).

La figure 3.23 résume I'’ensemble des résultats de mesure comparés aux
valeurs théoriques. Elle montre I’évolution du niveau de bruit en tension ramené en
entrée en régime de saturation en fonction du courant de drain I4 circulant dans le
dispositif et ce, pour plusieurs valeurs du rapport W/L.

Les points de mesure coincident avec le résultat de 'approche théorique.
A rapport W/L donné, les mesures suivent un comportement en 141 2 faible courant
(faible inversion), puis rejoignent progressivement les courbes en Ij1/2
caractéristiques du régime de forte inversion.

Plusieurs conclusions importantes peuvent déja étre tirées:

- en faible inversion, le bruit du dispositif ramené en son entrée ne dépend
pas du rapport W/L; il ne dépend que du courant I qui le polarise

- a4 courant donné, le bruit décroit lorsque le rapport W/L augmente, le

minimum étant donné par la caractéristique obtenue pour le régime de
faible inversion '
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- les caractéristiques de bruit du régime de faible inversion (ainsi que les
caractéristiques petit signal) sont déja présentes pour des valeurs de
courant placant le dispositif en limite supérieure du régime. Il est donc

inutile d’augmenter démesurement le rapport W/L pour diminuer la
densité de courant.

P channel transistors

T T T T 7T
u
i """ -
oM . b, i
N l ......... . T = .
5} \ (7 <
n N L AT HE S A U B I R Y O 1
= SN T R S S |
E < \\ Crdlim
-k SN b T 10
~— '\\ | L Y S A O I I S P
o N Tty b
o
© \
c N
3 N
N ‘e N
c ; N \"‘ 3 T i
v \'
|
10 ‘ 107 10

Bias current

fig.3.23: mesure du bruit thermique ramené en entrée d’un transistor en fonction du courant de )
polarisation et pour différentes valeurs du rapport W/L ( mesures, --.--théorie pour la faible inversion,
....... théorie pour la forte inversion)
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3.3.3 Bruit 1/F - approche théorique

3.3.3.1 Introduction

La caractéristique essentielle du bruit 1/F est la forme de son spectre en
1/f% (a = 1).

En dépit d’une recherche active depuis plus de deux décennies [19], il
n’existe pas, 4 Iheure actuelle, une théorie validée expliquant les origines physiques
exactes du bruit 1/F. Deux approches théoriques ont été largement développées dans
la littérature.

La premiére théorie, proposée a 'origine par Mc Whorter [20], attribue
Porigine de ce bruit 4 des fluctuations du nombre de porteurs dans le canal liées & un
processus de piegeage de charges par des pieges situés dans I'oxyde a proximité de
Iinterface Si-SiO, [21-29]. Les échanges de porteurs se font alors par effet tunnel. On
peut montrer mathématiquement que dans le cas d’une distribution spatiale uniforme
des pieges dans l'oxyde au voisinage de linterface, la superposition des spectres
associés & chaque piége ameéne un spectre de type 1/F [45]. Si la distribution
énergétique des pieges dans le gap est uniforme, la théorie prévoit que le bruit en
tension ramené en série sur la grille est indépendant de la tension de grille V,
appliquée en régime de forte inversion [22]. Il est également inversement
proportionnel a la capacité d’oxyde Ct.,. De nombreuses expériences ont montré
qu’il existait une corrélation étroite entre la densité d’états a l'interface et le bruit en
1/F [22] [23] [26] [27] [31}-[33].

La deuxieme approche théorique [34-36] considére que le bruit en 1/F est
lié & des fluctuations de la mobilité des porteurs en volume sur la base d’une relation
empirique proposée par Hooge [37] pour le cas d’'un échantillon de conducteur
homogéne

SI “H

- = e 3.126
12 f Niotal ( )

ou I est le courant circulant dans 'échantillon, Sy est la densité spectrale
de bruit exprimée en courant, Ny, est le nombre total de porteurs libres dans
échantillon et apy est une constante appelée paramétre de Hooge (environ égale a
2 103). Dans le cas du transistor MOS, cette théorie prévoit un bruit en tension
ramené en entrée proportionnel a Cly, 1 (VgVy). Mais la confrontation
expérimentale exige une réduction trés sensible de la valeur de oy par rapport & celle
donnée par les travaux de Hooge [38].

Les nombreux résultats expérimentaux ne permettent pas de valider
objectivement 'une ou l'autre de ces deux approches. En effet, la dépendance du
bruit en fonction des tensions et de I'épaisseur de I'oxyde est généralement plus
complexe que celle présentée ci-dessus.
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Trés récemment, de nouveaux résultats expérimentaux intéressants
[39][40] ont permis de progresser sur I’approche théorique du probléme. En effet,
certains transistors submicroniques ont présenté la particularité de ne posséder quun
seul piége actif dans I'oxyde au voisinage du quasi-niveau de Fermi. Le processus de
piégeage et d’émission d’un porteur par le piége a fait apparaitre une modulation du
courant par un signal proche du signal des télégraphistes. Or, depuis longtemps, on a
démontré qu’une distribution de signaux de ce type conduit & un spectre de type 1/F
(30]. De plus, une étude détaillée de 'amplitude du signal, a permis de prouver que
les pieges dans I'oxyde générent du bruit en modulant a la fois le nombre de porteurs
dans le canal et la mobilité de ces porteurs par intéraction coulombienne.

Nous allons maintenant présenter une nouvelle approche théorique basée
sur ces récents résultats. Au deld de la théorie récemment publiée [41], nous
proposerons un modéle unifié prenant en compte le comportement du bruit en
régime de faible inversion suivant I’étude faite par Reimbold [42].

3.3.3.2 Formulation théorique du bruit en 1/F [41]

: Y _ T L %
i e Tox
W OXIDE A
@ * Axdyaz
e .
SILICON

Fig 3.24: le systéme de coordonnées utilisé [41]
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3.3.3.2.1 Calcul de la densité spectrale de puissance de bruit

Considérons une section Wdx du canal. Le courant de drain dans le
transistor est donné par

I;j=WpaNE§g (3.127)

ou N est le nombre de porteurs libres dans le canal par unité de surface et
& est le champ électrique longitudinal.

Notons N; le nombre de pi¢ges occupés situés dans ’oxyde par unité de
surface. Définissons AN et AN; comme la quantité de porteurs libres dans le canal et
de pieges occupés dans ’oxyde sur une surface WAx respectivement.

Toute fluctuation du nombre de porteurs piégés induit des variations
corrélées du nombre de porteurs dans le canal et de la mobilité de surface. La
variation relative du courant de drain local qui en résulte est donnée par

ol S
—I:d=- [Klﬁ%%i%ggm 3AN, (3.128)

La quantité 3AN/3AN; varie en fonction du régime de polarisation [43].
Selon I'hypothése de Reimbold [42], 3AN,> >3AN en régime de faible inversion
tandis que 6AN; = 0AN en régime de forte inversion. Ceci est lié & 'écart important sur
le nombre de charges libres dans le canal entre ces deux régimes.

L’évaluation de op/0AN; nécessite une relation entre la mobilité et la

densité de charges dans 'oxyde. Une approche couramment utilisée consiste a
prendre le modele basé sur 1a loi de Matthiessen

ol p, est la mobilité affectée des intéractions avec les charges dans
loxyde et p, est la mobilité affectée des autres types d’intéraction. Le coefficient
d'intéraction « est dépendant de la densité de porteurs dans le canal (par effet
d’écrantage) et de la distance du piége dans ’oxyde a I'interface [44].

De (3.129), on tire
ou a p2
SAN, = ° W Ax (3.130)
et (3.128) devient
o1y 1 3AN 0AN,
-=- [NaANti' ap] W (3.131)
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La densité spectrale de puissance des fluctuations du courant local est
alors donnée par

2
I
SAL(x,f) = [KI% [%l\}’; + ap N]] SAN(x,f)  (3.132)

ol SAN,(x,f) est la densité spectrale de puissance des fluctuations
d’occupation des piéges sur une surface WAx que nous allons maintenant évaluer.

Si les fluctuations d’occupation des pi¢ges suivent une loi bindmiale,
AN, = f, ANt (3.133)
et AN = f, (1 - f) AN (3.134)
ou f; est définie par la statistique de Fermi

_ 1
f, = FTED (3.135)
1 + €Xp ———I(T-—

et ANy est le nombre de pieges sur une surface WAx dont ’énergie est
comprise entre E et E+dE

ANy = N(E) Ax W Az AE (3.136)

Pour un processus de piégeage par effet tunnel élémentaire, la constante
de temps associée est définie par

T=1,6€xp (LZ) (3.137)

ol  est une constante appelée parameétre d’effet tunnel qui vaut environ
10-8cm1 et 1, est une constante de temps caractérisant I'effet tunnel.

En supposant que les piéges sont distribués uniformément dans 'oxyde
suivant z entre la surface et une profondeur z=z; (pas de pi¢ge en z>z,), la densité
de probabilité de z est donnée par

fz) = zlf (3.138)

La densité de probabilité de 7 est alors donnée par

1
1
Tt Ln () pour T, < T < Ty
g() = ( Yo J ° (3.139)

0 ailleurs

avec 1 =1, exp ({z;) (3.140)
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Pour le processus élémentaire, la densité spectrale de puissance de AN,
est tirée de I'analyse du spectre du signal des télégraphistes et peut étre exprimée sous
la forme d’un spectre de Lorentz [45]

SOAN() = 4 < 3ANS> — (3.141)

+ (1)2‘[2

La superposition des processus correspondant & 'ensemble des piéges
situé entre l'interface (z=0) et (z=z;) permet d’exprimer la densité spectrale de
puissance SAN(f) sous la forme

SAN,(f) = jE SR 4 NExy.2) AE (- f) Ty dz dy dE(G3.142)

olt Ny(E,xy,z) donne le nombre de piéges distribués dans I’espace et en
énergie.

Pour des fréquences telles que 1/(2nty) << f << 1/(2n1g), I'expression
précédente se simplifie

SAN(D = -1 [2° N(E) f, (1 - ) dE (3.143)

La fonction fi(1-f;) se comportant comme une fonction proche de la
fonction delta, on peut approximer N(E) par N,(Egy). L'expression précédente
s’écrit alors
W Ax

Tt

A partir de ce résultat, il est maintenant possible d’exprimer la densité
spectrale de puissance de bruit totale 2 partir de (3.132) sous la forme

SI4() = # S5 [SAlyx.0 Ax] dx

SAN,(f) = KT N(Epp) (3.144)

KT I NG (BN 1 LoV e e
‘chLzo t\EFN (BANtN(x)"a”] '

En injectant (3.127) dans (3.145), on obtient

KT 1, vyq N{ (Egp)
SIy® = 2 4¢ st —x 4V (3.146)
avece
. 2
N, (Bpp) = [%—I{f—t fop NJ N,(Epp) (3.147)

On définit N;*(Egy) comme une densité de pieges effective au quasi-
niveau de Fermi (le signe séparant les deux termes de I'expression précédente est pris
positif suite aux confrontations expérimentales faites dans [41]).
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3.3.3.2.2 Application au régime de faible inversion

Dans ce régime de fonctionnement, la densité de porteurs dans le canal
est faible. Le terme 3AN/3AN; diminue fortement. Il convient d’évaluer 'importance
relative du terme en apN.

La figure 3.25 compare 3AN/3AN, au terme auN pour un cas typique. La
courbe a été tracée en utilisant 'expression de dAN/SAN, étudiée en [43]. (valeurs
numériques pour o et p précisées sur la figure) . On distingue nettement la

prédominance du terme en dAN/3AN, pour le régime considéré. ap sera donc négligé
par la suite.

i ! !
. ; N T
T > == - =
— 1 — : 1
o ] ;— 8
- —

; = y ama— T i

7 il V4 : DOl 1
=3 I N
™~ ‘é\ =
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I i P = = ,
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= ==
7 T i
=]
=
‘ =
gy i T —
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T
I
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fig.3.25: a = 10-15 Vs, p = 500 10-4 mZ/Vs
La théorie de Reimbold [42] part de I'équation de neutralité électrique

pour imposer que toute variation de la charge piégée AQ; est contrebalancée par des
variations de charges sur la grille, dans le canal et dans la zone déplétée:

BQi + 5Qt + éQg + 5Qd + BQSS =0 (3.148)

avec 3Q la variation de charge des états rapides a l'interface par unité de
surface.
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On peut alors écrire

6Q. 0Q.
o - 50. =" 50 T30 T80 53 (3.149)
t t it Qg + Qd * st

ou 8Q; 0Q 0Qq et 3Qg sont respectivement les fluctuations de la
charge par unité de surface dans le canal, sur la grille, dans la zone déplétée et dans
les états rapides a l'interface. Ces fluctuations de charge peuvent étre ramenées a des
termes capacitifs. En effet, on peut relier ’ensemble de ces variations a une variation
du potentiel de surface d¥s. On peut alors définir

Q. oQ
Ci*- 5, - Ce = - 3w,

S S
C;_B;Qd C :_& (3.150)
d = = Y ss — oY :

Certains de ces termes peuvent étre aisément calculés. En particulier, C;
est donné par une dérivation de (3.31) et vaut C;=-Q;/U; en régime de faible
inversion. Cy4 est donnée par (3.40). On peut donc formuler (3.149) sous la forme

AN 99 U,
56N, = 5Q, =

(3.151)

Cox+Cd+CSS-Ui-

Dans ce régime, Q; est un terme négligeable au dénominateur et

3AN Yy
~ 3.152
AN, ~ W, C, + C_ (3.152)

Si l'on considere ny, et Ny(Egy) comme a peu prés constants, SIy est
obtenu apres intégration de (3.146)

1.2 ¢¢ N, (Ern)
SI, = -3 L FN (3.153)
t ¢ KT c f W L [nW COX + CSS]2
€
Sly N(Egn)
—I? ~ WL (3.154a)

SI4/I42 est alors une constante indépendante des tensions de polarisation,
inversement proportionnelle 2 la surface du transistor et a la fréquence. Elle dépend
linéairement de la densité d’états effective. Ceci est vrai pour tout le régime de faible
inversion en région ohmique et saturée.
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Si ’'on s’intéresse maintenant au bruit en tension ramené sur I’entrée, on
peut alors écrire

SI, SI,n2uUz2 KT q2 n.2 N,(E
SV, = —4 - 2d 0w Tt _ 0w NEeN) g s,
g I tf WL (n, Cy + Cy]

m

SiTon considere ny, et Ni(Epy) comme a peu prés constants, SV, est une
constante dans tout le régime de faible inversion.

3.3.3.2.3 Application au régime de forte inversion

En régime de forte inversion, le nombre de porteurs dans le canal est trés
important et on peut dire que toute émission ou capture par un état dans 'oxyde se
traduit par une variation de I’état de charge du canal (8AN/3AN, ~ 1).

Dans ce cas, (3.147) peut maintenant se simplifier pour devenir

N, Epp) = (1 + o« 5 N N(Epp) (3.155)

Hung et al. [41] ont essayé d’évaluer les importances relatives des deux
termes de I'équation précédente correspondant respectivement a linfluence des
fluctuations du nombre de porteurs et & celle des fluctuations de mobilité. Ils ont
déterminé la valeur du coefficient d’intéraction a en mesurant Pamplitude des
fluctuations de courant induites par le mécanisme de piégeage sur un transistor
submicronique présentant la particularité de n’avoir qu’un seul piége actif au quasi-
niveau de Fermi [46]. Ils ont alors conclu que « avait une valeur typique de 10-15Vs
pour l'intéraction des électrons avec des pieges situés dans oxyde au voisinage de
linterface Si-SiO,. L’évaluation n’a pas été faite pour les trous.

Sur cette base, essayons d’évaluer P'importance relative des deux
contributions. A partir de (3.127) et (3.146), en régime de forte inversion, on peut
écrire

KT 12 2

L 7 NEpy) [N%)(—)+ o p] dx (3.156)

d7  rwL

Pour un transistor en zone linéaire & tension Vy trés faible, on peut
facilement intégrer I'équation (3.156). En effet, qN= COX(V -V,), ce terme étant
indépendant de la position le long du canal. SI4 peut alors s’écrire

KT I, 1 2
STy = rrwr NErw) (mgp * @ v (3.157)
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On peut évaluer la densité spectrale de puissance de bruit ramenée en
tension sur la grille en divisant Slyq par le carré de la transconductance en zone
linéaire. On obtient alors

KT g¢? 2
- 4 NEpp) (1 +ap N)
B rfwLC |

(3.158)

Pour des valeurs typiques de p=500 cm?/Vs et a=10-1Vs, les
contributions des deux types de fluctuations sont du méme ordre de grandeur. Dans
ce cas, on peut montrer que pour de faibles valeurs de la tension de grille, le modele
se réduit au modele classique a fluctuation du nombre de porteurs. Pour des valeurs
de tension de grille plus importantes, le comportement du bruit est similaire a celui
décrit dans les modeles a fluctuation de mobilité de volume.

On peut, en effet, remarquer que pour une tension de grille faible, N peut
étre négligé dans expression (3.158). L'expression de la densité spectrale de
puissance de bruit en tension sur la grille est alors identique a celle que nous avons
pu observer pour le régime de faible inversion (sous réserve de négliger C). La
continuité entre les régimes est donc assurée. Pour une tension de grille plus
importante, ce bruit augmente en raison de la contribution du terme contenant N.

Hung et al [41] ont comparé ce modele aux différentes approches
théoriques classiques précédemment citées. Le modele unifié permet d’expliquer un
grand nombre de résultats expérimentaux. Par rapport & I'approche empirique
développée par Mikoshiba [47] ol les deux types de fluctuations étaient prises en
compte et ajustées sur les mesures, 'approche proposée possede l'atout dun
fondement physique plus solide. I rejoint le modéle de Mikoshiba en expliquant
certaines corrélations observées entre les paramétres empiriques utilisés.

3.3.3.2.4 Modéle de bruit opérationnel

Dans [41], la densité effective d’états d’interface au quasi-niveau de Fermi
N (Epn) a été évaluée sur différentes technologies. Une expression empirique
simplifiée de (3.147) a été proposée pour les transistors a canal N sous la forme

NS Ep) = A (145102 N2%) [em3ev!] (3159

N

N peut é&tre aisément calculé en régime de forte inversion a partir de
I'équation (3.87)

Qi Cox
N=‘—q‘= _q_(vp-v) (3.160)

En utilisant les deux résultats précédents pour intégrer (3.146), on obtient
aprés calculs l'expression de la densité spectrale de puissance de bruit 1/F exprimée en
courant de drain en régime de forte inversion

KTq2p1dl: [N) B (oo C,:I
SIy = Alnl & |+&(NY-N (3.161)
¢ nc, tfL? Ny & (N, )
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N

ou

A’ est une constante technologique qui rend compte de la qualité de
Pinterface [cm3 eV-1]

B =A*51032
C =25
N = n.Coy/ Q-(Vp'vs)

Ng = n.Cox/q.(Vp-Vg)

En régime de saturation, Vg rejoint Vj, et I'expression précédente diverge.
Ceci est lié au fait que notre modele simple calcule la tension de saturation en
négligeant certains phénoménes de second ordre comme la réduction de mobilité par
saturation de vitesse des porteurs. La tension de saturation réellement observée sur
les dispositifs est généralement plus faible que celle donnée par V). Le calcul de
Iexpression précédente n’est donc valide que dans la mesure ou, en régime de
saturation, Vgq est pris égal & une tension Vg, <V,

L’expression de la densité spectrale de puissance de bruit 1/F exprimée en
courant de drain en régime de faible inversion est donnée par I'équation (3.153).

3.3.3.3 Conclusions

Devant la multiplicité des approches théoriques et des résultats
expérimentaux publiés, il n’est pas aisé de définir un modele de bruit 1/F utilisable
en phase de conception de circuits. Les variations du bruit avec les conditions de
polarisation ont été différemment interprétées suivant les fondements théoriques des
différents modeles.

L’observation récente du comportement de transistors submicroniques a
permis d’étudier en détail et de quantifier les effets produits par un pi¢ge €lémentaire
situé dans 'oxyde au voisinage de linterface. Les fluctuations de courant observées
peuvent étre liées non seulement & une fluctuation du nombre de porteurs dans le
canal, mais également & un phénoméne corrélé d’intéraction coulombienne qui
module la mobilité des porteurs dans le canal.

Nous sommes partis de ces récents travaux pour présenter un modéle
unifié. Au dela du traitement fait dans la littérature, nous avons étendu la validité de
Papproche au régime de faible inversion en reliant le modele & celui présenté par
Reimbold pour ce régime. Nous allons maintenant présenter un certain nombre de
résultats expérimentaux nous permettant de valider cette approche théorique.
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3.3.4 Bruit 1/F - validation expérimentale

Des mesures ont été faites sur des canaux N et P d’'une technologie CMOS
3 microns a caisson N. Des transistors ont été spécialement implémentés afin de

permettre une mesure du bruit 1/F i rapport W/L constant (densité de courant
constante) et aire de grille variable.

3.3.4.1 Validation de Pinfluence de l'aire de grille.
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La figure 3.26 montre la densité spectrale de bruit exprimée en tension
ramenée en entrée pour les canaux N et P & surface variable et rapport W/L constant
et unitaire. Un comportement inversement porportionnel 2 la surface est tres

facilement observé sur 3 décades de variation de l'aire de grille par une simple
régression linéaire.

Les canaux N font plus de bruit que les canaux P. Cette différence peut &tre
attribuée 2 différents facteurs [41]. Le premier est la différence de densité d’états
dans la zone de bande interdite au voisinage des bandes de valence et de conduction.

87



Le transistor MOS: caractéristiques et limitations dans des applications analogiques

Afin d’illustrer cet argument, nous avons fait une mesure de la densité
d’états rapides a linterface par une méthode D.L.T.S (Deep Level Tansient

Spectroscopy). Les résultats suivants ont été obtenus dans la zone interdite au
voisinage du milieu du gap:

Substrat P : Nss= 3 1010 ¢m-2
Substrat N : Nss= 2 109 ¢m-2

On constate une différence trés sensible entre canaux N et canaux P. Cette
mesure doit néammoins étre prise avec précaution car elle concerne les états rapides
a I'interface qui ne peuvent étre directement corrélés aux états plus lents que nous
avons considérés dans nos calculs de bruit et qui, pour leur part, sont situés dans
Poxyde au voisinage de I'interface. De plus, ces mesures ont été faites au voisinage du
midgap et non au voisinage des bandes de valence et de conduction, cette limitation
étant imposée par le principe méme de la méthode D.L.T.S. En dépit de ces
précautions, on peut, sans trop de risque, supposer qu’il existe un certain degré de
corrélation entre Nss et Ni(Egy). La tendance observée confirme cette hypothése.

La différence entre les bruits observés pour les deux types de canaux peut
également étre partiellement imputée aux différences sur le paramétre d’effet tunnel

C défini par [41]
t=F [2m* oy (3.162)
ou

m" est la masse effective du porteur dans ’oxyde
h est la constante de Planck
&5 est 1a hauteur de la barriére tunnel

m" et $p sont différents pour les électrons et pour les trous.

électrons m"* = 0.55 dp = 4.3eV
trous m* = 033 dp =3.1eV

Enfin, dans ’hypothése ol les phénoménes de fluctuation de mobilité
interviennent, la différence entre les mobilités respectives des électrons et des trous
Joue dans le sens d’une réduction de bruit pour les transistors a canal P.
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3.3.4.2 Dépendance des conditions de polarisation

Les mesures ont été faites sur des canaux N uniquement. Les canaux P
présentaient un bruit 1/F trop faible par rapport au bruit thermique, ce qui
introduisait une incertitude trop importante sur les résultats.

:'E
- ] -
(o] ;
[
?9
~
b
s &
@ ocanal P
'—.'o 2000/20.5
T Iecanal P
T 6400/7
lwva=2v
T A
F = 10 Hz
'1?_ ‘
10 10 10°
Bias current
Fig 3.27
‘ ()]
[0] o)
L ]
o D
B *
— () *®
Te 1
-
« <
a
w
S
;q‘) 'y
s
g
H dcanal P
£ 2000/20.5
g§ . \canal P
5 6400/7
¢ vd = 2 V
) | [
3 F = 10 Hz
16 16" 16° 107
Bias current
Fig 3.28

89



Le transistor MOS: caractéristiques et limitations dans des applications analogiques

La figure 3.27 montre le rapport SI3/142 pour deux transistors de surface
identique et de rapport W/L différent en fonction du courant de polarisation. On
observe a faible niveau de courant un plateau qui confirme les résultats théoriques
obtenus pour le régime de faible inversion, si 'on considére Ny(Egy) comme
indépendant des conditions de polarisation. Ces résultats sont trés proches de ceux
obtenus par Reimbold [42]. Le coude observé correspond a un niveau de courant
placant le transistor en régime d’inversion modérée.

La figure 3.28 montre le méme résultat de mesure sous la forme d’une
densité spectrale exprimée en tension a 'entrée. On y distingue nettement une baisse
du bruit vers la faible inversion et une stabilisation & une valeur maximale a fort
courant en régime de forte inversion. Une réduction de la densité de courant permet
donc de diminuer de quelques dB le bruit ramené en entrée. Le calcul du bruit en
tension ramené en entrée en régime de faible inversion laissait prévoir un niveau de
bruit constant. On peut, en effet, observer que le bruit a tendance a se stabiliser vers
une valeur minimale constante pour les courants les plus faibles et dans le cas du
transistor & W/L le plus important. Ces points correspondent & la limite supérieure
du régime de forte inversion. La zone intermédiaire dans laquelle le bruit remonte
avec le niveau de courant est la zone d’inversion modérée. On peut expliquer la
remontée du bruit dans cette zone en faisant remarquer que le passage du régime de
faible inversion au régime d’inversion modérée est accompagné d’une réduction
sensible de la transconductance a courant donné.

Afin de mieux caractériser I’évolution du bruit avec les conditions de
polarisation, nous avons pris le modele défini par les équations (3.153) et (3.161) et
nous I'avons intégré dans le modele du transistor MOS niveau 3 du simulateur SPICE
2G.6 [1]. Ceci nous a permis de prendre en compte les effets de second ordre
nécessaires pour éviter la divergence de I'expression (3.161) pour des tensions prises
au voisinage du point de saturation. Néammoins, il faut noter que, dans ce modele, le
calcul du courant et de la transconductance en régime d’inversion modérée est
entaché d’une erreur importante. Il faudra prendre certaines précautions quant aux
conclusions a tirer pour ce régime.

Nous avons ajusté la constante A’ pour tenir compte de la densité d’états
de la technologie considérée, les autres constantes B’ et C' étant prises aux valeurs
nominales fixées en 3.3.3.2.4.

Dans un premier temps, nous allons vérifier la densité spectrale de
puissance de bruit en courant sur le drain en régime de forte inversion. En effet, ce
bruit est le résultat direct de la théorie. La valeur du bruit en tension ramené sur
'entrée est le résultat d’'un calcul supplémentaire qui peut étre affecté d’une erreur
sur le calcul de la transconductance. La figure 3.29a montre la densité spectrale de
bruit exprimée en courant en fonction de la tension de grille en régime de saturation.
Le modele reproduit parfaitement une croissance légére du bruit avec V,. Ces
mesures sont les mémes que celles utilisées auparavant (figures 3.27 et 3.28) et
correspondent a un bruit en tension ramené en entrée a peu prés constant en régime
de forte inversion.
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Ayant ajusté la constante A’ sur nos mesures, nous avons tracé sur la

figure 3.29b les résultats obtenus par le modele en régime de forte inversion pour des
tensions de drain allant du régime linéaire au régime saturé. La densité spectrale de
bruit exprimée en courant de drain suit ’évolution de la figure 3.29a pour le régime
de saturation et se stabilise & une valeur constante dés que le transistor entre en
régime linéaire.

Les figures 3.30a et 3.30b montrent le méme calcul sous la forme du bruit

en tension ramené sur I'entrée pour deux transistors de géométrie différente. Sur
chaque figure, I'une des courbes simulées correspond a la configuration utilisée pour
une mesure (courbe en pointillés). Les mesures sont indiquées par des marqueurs.
Plusieurs conclusions peuvent étre tirées de ce résultat:

- en régime de faible inversion, le bruit ramené en entrée est constant. A
tension Vy, faible, le bruit croit doucement de la faible a la forte
inversion. Ceci correspond aux conclusions tirées auparavant sur la
continuité entre 'expression du bruit en faible inversion et celle obtenue
en forte inversion a V faible.

- pour une tension V g forte, le bruit croit fortement en inversion modérée
pour se stabiliser & une valeur quasi-constante en régime de forte
inversion et a saturation. Ce type de comportement est confirmé par les
mesures. Seul le pic en inversion modérée n’est pas reproduit. Il est trés
vraisemblable que ce pic soit lié & la discontinuité de I'expression de la

transconductance utilisée dans le modele SPICE.

- en forte inversion, dés que la tension de grille est suffisante pour amener
le transistor en régime linéaire, le chute a nouveau puis croit doucement.
Ce résultat n’a pas été validé par des mesures. Cette validation a été faite
par Hung et al. [41] sur plusieurs technologies.

3.3.5 Autres sources de bruit

3.3.5.1 Bruit de génération-recombinaison

Ce bruit est un bruit basse fréquence da & ’émission aléatoire d’électrons

et de trous dans les centres de défauts situés dans la zone déplétée sous la grille.
Souvent masqué par le bruit 1/F, ce bruit est souvent invisible dans les technologies

modernes.
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3.3.5.2 Bruits de grille et de substrat induits

Les fluctuations des porteurs dans le canal, qui créent le bruit thermique
étudié précédemment, peuvent étre couplées 2 la grille via la capacit@ d’oxyde ou au
substrat via la capacité de déplétion. Ces bruits en courant, de grille ou de substrat,
Minterviennent de maniére significative que pour des fréquences proches de la
fréquence de transition. Nous les négligerons donc pour la suite de notre étude.

3.3.5.3 Bruit dii aux pertes diélectriques dans I'oxyde

Le bruit thermique dii aux pertes diélectriques dans I'oxyde de grille peut
faire apparaitre une composante de bruit de grille dont la résistance équivalente de
bruit est proportionnelle & Pangle de pertes diélectriques fand et inversement
porportionnelle 4 la fréquence et a la capacité grille-source [19]. Ce bruit est lui-aussi
généralement masqué par le bruit 1/F.

3.3.6 Schéma équivalent complet valide aux basses et moyennes
fréquences

La figure 3.31 montre le schéma équivalent complet faisant intervenir les
éléments extrinséques ainsi que les générateurs de bruit. I, symbolise la contribution
du bruit thermique. Vg, représente le bruit 1/F ramené en entrée.
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3.3.7 Conclusions

Nous avons donc développé un modele de bruit complet du transistor
MOS.

Le modele de bruit thermique a été validé par des mesures. L’abaque qui
en résulte sera une donnée trés utile en phase de conception.

Nous avons proposé une nouvelle approche de modélisation du bruit 1/F
largement validée par I'expérimentation. Sur la base de travaux récemment publiés et
limités a I’étude du régime de forte inversion, nous avons développé une nouvelle
approche unifiée permettant de couvrir ’ensemble des régimes de fonctionnement du
transistor. A la vue des résultats, nous pouvons constater que le bruit 1/F ramené en
entrée, en zone saturée et en forte inversion, est proche d’une valeur constante. Ceci
sera également une simplification utile en phase de conception. Le bruit 1/F ramené
en entrée en régime de faible inversion peut également étre ramené a une constante.
Mais la valeur de cette constante est plus faible que dans le régime précédent. Il est
donc souhaitable de s’approcher du régime de faible inversion pour travailler & plus
faible bruit en entrée.

Le modele est facilement intégrable dans un simulateur. D’une grande
simplicité, il s’avére néammoins treés précis a condition de disposer d’'un modele de
calcul du courant et de la transconductance qui soit également précis sur toute la
gamme de polarisations.

Le seul paramétre critique du modele est celui qui fixe la valeur absolue
du bruit pour une technologie donnée. Il faut, pour que le modele soit utile, que les
variations technologiques soient suffisamment faibles pour ne pas mettre en cause
l'intérét d’une simulation aussi précise. Nous n’avons pas eu l'occasion, pour le
moment, de vérifier la stabilité de notre technologie sur ce point précis du bruit 1/F.
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3.4 EFFETS SECONDAIRES [48]
3.4.1 Introduction

Auparavant dans ce chapitre, nous avons développé un modele simple du
transistor MOS qui nous a permis de fixer les bases physiques du comportement de ce
dispositif dans le cas idéal. Malheureusement, sur des technologies réelles, certaines
hypotheses simplificatrices tombent et des effets secondaires apparaissent.

Dans cette partie, nous allons nous limiter a présenter certains effets
importants pour la conception de circuits intégrés MOS analogiques. Nous insisterons
davantage sur une description qualitative des phénomeénes plutdt que de présenter
une approche de modélisation.

Pour la plupart, les effets observés sont peu ou mal modélisés dans les
simulateurs. Une bonne connaissance des modifications de comportement qu’ils
induisent est donc indispensable pour conserver un oeil critique sur des résultats de
simulation. Beaucoup considérent que ces effets peuvent étre ignorés si 'on choisit
judicieusement les gammes de polarisation et de géométries. Pour notre part, nous
considérons que bon nombre d’effets existent de toute maniére et doivent étre bien
cernés, ne serait-ce que pour choisir les conditions de fonctionnement ou ils sont
effectivement négligeables. Un travail de conception analogique pointue suppose
donc effectivement une étude préliminaire détaillée de la technologie utilisée.

Dans un premier temps, nous allons nous intéresser & des effets présents
sur des technologies modernes, quelquesoit la géométrie utilisée. Seront étudiés les
effets de la température et ceux induits par un dopage non uniforme du substrat sous
la grille. Nous aborderons ensuite certains effets qui apparaissent lorsque 'on réduit
les dimensions avec notamment les variations de tension de seuil, Peffet
punchthrough, l'ionisation par impact et le régime de saturation. Certains de ces
effets peuvent commencer 4 prendre une mesure significative sur des transistors de
taille moyenne couramment utilisés en conception analogique, surtout si le circuit est
soumis a une tension d’alimentation importante (10V par exemple).
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3.4.2 Effets non liés a une réduction de la géométrie
3.4.2.1 Effet de la température [5][49][50]

La tension de seuil V, est dépendante de la température au travers de
- &, qui intervient dans Vg,
- ®; qui décroit avec la température suivant la loi

N
o = XL Ln(ﬁiﬁ] (3.163)
avec

- ~1.5 Eg
Ili(T) ~ T expl - > KT (3.164)
(Eg est le gap du silicium)

Le comportement global de V,(V) est quasi-linéaire et une relation
empirique couramment utilisée est donnée ci-dessous

V(T = V(T [1 +o0p (T - T, )] (3.165)
avec
1 5Vt
op = vt T (3.166)

T, est la température absolue de référence et d prend une valeur typique
comprise entre -0.2% et -0.05%.

Les dépendances les plus fortes sont obtenues pour des substrats
fortement dopés, des oxydes épais et des tensions Vi, faibles.

La mobilité des porteurs décroit avec la température suivant une
approximation couramment utilisée de la forme
-n

u(D = Ty (1) (3.167)

ol n prend des valeurs typiques comprises entre 1.5 et 2.

L’évolution du courant de drain est donc directement influencée par les
variations de V(T) et p(T). La figure 3.32a montre un exemple de variation de /I3 en
fonction de la tension V4 en régime de saturation. A fort courant, l'effet de la
mobilité prime et le courant décroit avec la température. A faible courant, la
diminution de V, prédomine et provoque une augmentation du courant. Sur une
certaine gamme de polarisation limitée, le courant est quasi-indépendant de la
température.

En régime de faible inversion, la pente de la caractéristique Ln(I4) =f(Vy)
diminue et les courants de fuite des jonctions augmentent suivant une loi
exponentielle. Ces deux effets cumulés donnent un comportement typique de la
forme présentée a la figure 3.32b. Les variations importantes du courant qui sont
observées constituent un point limitatif quant 2 l'utilisation du régime de faible
inversion sur des circuits oli le courant doit étre bien controlé.
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3.4.2.2 Dopage non uniforme du substrat

Les technologies actuelles font appel a des techniques d’implantation
ionique pour modifier le profil de dopage sous la grille de maniére 4

- réduire le risque de punchthrough

- ajuster la tension de seuil.

Le profil de dopage généralement observé sous la grille est bien loin du
profil uniforme que nous avons considéré auparavant dans ce chapitre. L’effet le plus
visible est I'évolution de la courbe V(V) (référence a la source) qui présente une
pente (n(V)-1) variant fortement suivant les valeurs de V. La figure 3.33 montre un
exemple d’'un tel comportement pour un transistor canal N de larges dimensions
réalisé dans une technologie CMOS 3 microns.

Les conséquences directes sont multiples:

- la tension de seuil varie rapidement en fonction de V pour les plus
faibles valeurs de V. Ceci est lié a une augmentation importante de I'effet substrat
résultant du fort niveau de dopage au voisinage de I'interface (voir figure 3.33).

- par rapport au cas dun substrat de dopage uniforme, la
transconductance en régime saturé diminue a faible tension polarisation du substrat
car g, = K(V,-Vy) et V,, diminue si la pente n(V) augmente.

- en régime de faible inversion, une augmentation de n(V) provoque une
réduction de la pente de Ln(lg)=f(Vg) ce qui peut largement diminuer la
transconductance a faible polarisation substrat. La figure 3.34 montre une mesure du
rapport g,/I4 en fonction de la tension Vg Le maximum de transconductance a
courant donné est obtenu en régime de faible inversion. Il est d’autant plus important
que la polarisation substrat est importante (et donc que n diminue).

Les effets d’'un dopage substrat non uniforme sont généralement
totalement négligés ou sont modélisés sous la forme d’une approximation de profil en
marche d’escalier. Notre approche de calcul du courant a P'aide du diagramme de
Memelynck permet une prise en compte simple et naturelle de ce phénomeéne, sous
réserve que la courbe V (V) soit représentée par une approximation polyndmiale
simple ajustée sur une mesure. Des travaux sont actuellement en cours pour valider

cette approche et les premiers résultats obtenus semblent largement prometteurs
[51].
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3.4.3 Réduction des dimensions géométriques
3.4.3.1 Effets sur la tension de seuil a tension V faible [5]

La réduction des dimensions géométriques fait apparaitre des effets de
nature bi-dimensionnelle.

Si 'on considére un transistor a canal court, la zone déplétée située sous la
grille est influencée en partie par les zones déplétées des zones de source et drain. A
tension Vy faible, on peut considérer que la tension de seuil diminue lorsque L
diminue, car la part de la charge dans la zone déplétée sous la grille effectivement
contrdlée par la tension de grille est diminuée.

De méme, pour un transistor 2 canal étroit, la remontée de la grille sur
Poxyde épais a pour conséquence une augmentation de la tension de seuil, liée a un
controle partiel des charges de la zone déplétée d’isolation entre les zones actives par
la tension de grille.

La figure 3.35 montre un exemple de I'évolution de la courbe V(V)
(référence 2 la source) pour différentes géométries de transistors a canal N.
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. 2000 '////‘/
Caiv / ///
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A / — —_— 50/3
V21 |
4 — 1
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Fig 3.35
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3.4.3.2 Effet punchthrough ou D.I.B.L (Drain Induced Barrier Lowering)
[51[52]

Si, sur un transistor & canal court, on augmente la tension V, le champ
¢lectrique latéral fait augmenter le potentiel de surface du coté de la source, ce qui a
pour effet de favoriser I'injection de porteurs dans le canal et donc d’augmenter le
courant. Cet effet a été étudié et caractérisé [52]. En régime de faible inversion, on
voit apparaitre une augmentation significative du courant 2 tension V45 importante
comme le montre le résultat mesuré de la figure 3.36 tracé pour deux géométries
différentes. Des confrontations multiples 2 des données expérimentales ont permis de

mettre en évidence un comportement linéaire de la tension de seuil avec la tension
Vi
.

A
Vi=V, +¢Vy (3.168)

ou ¢ dépend fortement de la longueur du canal.

L’importance de cet effet dans les circuits analogiques se manifeste
notamment dans le cas de transistors A canal court polarisés en faible ou moyenne
inversion et soumis a de fortes variations de la tension V4s- Cest par exemple le cas
de transistors situés dans un etage de sortie classe B. D’autre part, la conductance de
sortie en régime saturé est dégradée, ce qui limite le gain des montages (figure 3.37).

Il est important de noter que cet effet est d’autant plus visible que le
dopage du substrat en surface est faible.
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3.4.3.3 Tonisation par impact

Dans le cas oul le substrat est fortement dopé en surface, les transistors a
faible longueur de canal peuvent présenter un champ électrique longitudinal trés
important au voisinage du drain en régime saturé. En effet, la zone située entre le
point de pincement et le drain est soumise au potentiel V4-V, et peut &tre trés étroite
si le dopage est élevé. Le champ électrique créé peut étre suffisamment fort pour
amener la création de paires électrons-trous par collisions. Poussé a l'extréme, ce
phénomene peut conduire & I’avalanche et détruire le dispositif.

On peut facilement observer ce phénomeéne en regardant s’il y a création
d’un courant de substrat en régime de saturation. En effet, pour un transistor a canal
N, les trous créés par collisions sont collectés par le substrat, les électrons étant
collectés par le drain. L’augmentation du courant de drain qui en résulte est donc
équivalente au courant substrat mesuré. Le courant du coté de la source n’est pas
affecté. La figure 3.38 montre I’évolution logarithmique du rapport entre le courant
substrat et le courant a la source en fonction de la tension V, pour deux valeurs de la
tension V4 et deux longueurs de canal. Le courant de substrat prend des valeurs
relatives plus importantes sur le canal le plus court. De plus, le phénoméne est
d’autant plus important que la tension de grille est faible et la tension au drain est
forte.

Comme dans le cas précédent, 'augmentation du courant de drain en
régime saturé conduit 2 une augmentation de la conductance de sortie. Celle-ci se
détériore brutalement a partir d’une certaine tension V4. En général, cette tension
constitue la limite de tension d’alimentation fixée par les fondeurs pour leur
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technologie. En effet, cet effet intervient en général avant le claquage des jonctions
de drain.

Si la dégradation de la conductance de sortie est certes ennuyeuse, il n’en
est pas moins de ’apparition d'un courant substrat qui peut accroitre le risque de
déclenchement d'un phénomene de latch-up.
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v ‘ , i
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i
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3.4.3.4 Saturation de la vitesse des porteurs {1]

Si le champ électrique latéral augmente par réduction de la longueur du
canal, & forte tension Vg, les porteurs peuvent atteindre leur vitesse limite vy, dans
le matériau (10° m/s pour les électrons). Cet effet peut étre pris en compte en
affectant la mobilité d’'un terme correctif. La tension de pincement s’en trouve alors
réduite par rapport a V, décrite précédemment pour le cas idéal.

}»10 Vmax
= ——— avec E. = 3.169)
Vds H (

CX o
1+L£

peff

CX
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3.4.3.5 Réduction de la longueur du canal en régime saturé [9]

Les développements faits pour le cas du transistor idéal ne sont plus
réellement valides lorsque ’on réduit la longueur du canal. Le point de saturation est
maintenant défini comme le point pour lequel les porteurs atteignent leur vitesse
limite. Le calcul de la réduction de longueur AL ne peut plus simplement étre fait par
une résolution de 'équation de Poisson unidimensionnelle aux bornes d’'une zone
déplétée de porteurs. En effet, le courant est porté par des charges qui sont présentes
dans la zone déplétée. De plus, on peut montrer a 'aide d’un outil de simulation
bidimensionnelle de dispositifs que les porteurs sont repoussés vers le volume dans la
zone de canal situé entre le point de pincement et le drain. La prise en compte de ces
phénomeénes complique l'analyse et aucun modéle analytique simple ne permet de
calculer correctement la conductance de sortie des transistors a canal court. Il faut
également noter que ce phénoméne est généralement mélé a des problemes de
D.IB.L ou d’ionisation par impact et qu’il est difficile de séparer ces phénomenes
pour les caractériser.

3.5 CONCLUSIONS

Ce chapitre nous a permis de fixer les bases théoriques qui régissent le
fonctionnement du transistor MOS. Nous avons choisi une approche simple destinée
a mettre 'accent davantage sur la compréhension des phénomenes et de leurs
limitations que sur les multiples approches de modélisation développées dans la
littérature.

Dans ce travail, nous avons présenté un modele simple et fiable pour le
calcul du courant 2 'aide du diagramme de Memelynck en prenant la référence au
substrat. Ce modele, aussi simple qu’il soit, peut &tre rendu trés précis en remplagant
la linéarisation de la courbe V(V) par un développement polynémial d’ordre plus
élevé. Nous avons également proposé une approche unifiée du calcul du bruit 1/F
incluant tous les régimes de fonctionnement. Enfin, nous avons précisé les conditions
d’apparition d’effets secondaires qui peuvent nuire aux performances des circuits
analogiques.

Nous allons maintenant pouvoir étudier plus en détail les conditions
d’optimisation du bruit dans les montages et, en particulier, I'adaptation d’'un étage
d’entrée a une source capacitive. Nous en verrons ensuite une application concréte
dans le cadre d’un circuit préamplificateur pour transducteur sonar.
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CHAPITRE 4

PREAMPLIFICATION FAIBLE BRUIT
EN TECHNOLOGIE CMOS
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4.1 INTRODUCTION

La technologie MOS est connue pour ses maigres performances en matiére de
bruit, notamment en raison de l'importance de la composante de bruit en 1/F. Dans le
chapitre précédent, nous avons détaillé les performances du composant dans ce domaine.

Les utilisateurs de structures d'amplificateurs a trés faible bruit nécessitant
une haute impédance d’entrée se sont donc tournés vers le transistor bipolaire a effet de
champ (JFET) dont certaines réalisations ne font apparaitre qu'un trés faible bruit 1/F.
Malheureusement, le niveau de performances demandé est incompatible avec une
intégration du transistor a effet de champ sur le méme substrat que celui utilisé pour le
reste de Uamplificateur. Les circuits proposés sont donc de nature hybride.

Nous allons étudier ici de maniére exhaustive les conditions qui permettent
d’optimiser le bruit dans les amplificateurs en technologie CMOS. L’objectif recherché
est, bien entendu, de remplacer les structures hybrides existantes par un circuit CMOS
monolithique, ouvrant ainsi la perspective d’une intégration de chaine de traitement de
signal compléte sur un méme substrat.

Dans le but de limiter I'adjonction de contraintes pour l'utilisateur, nous nous
sommes volontairement limité a l'étude de l'optimisation du bruit dans les structures dites
‘continues’, sans faire appel a des techniques de réduction du bruit par des méthodes
dynamiques comme l'autozéro [1] ou le chopper [2]. Ces deux techniques utilisent en
effet une horloge extérieure qui peut s'avérer contraignante pour bon nombre
d’applications. Elles ont été étudiés récemment dans le détail [3][4]. Dans [4], CENZ a
briévement présenté les conditions théoriques du couplage entre un amplificateur a
chopper et une source de nature capacitive. Aucune réalisation pratique n’a
malheureusement vu le jour et cette technique mériterait d’étre approfondie.

Dans ce chapitre, nous aborderons en premier lieu les conditions
d’optimisation des structures de base utilisées dans les circuits analogiques CMOS [5].
Nous donnerons alors quelques lois simples et quelques abaques permettant de
dimensionner les transistors et de les polariser de maniére optimale.

Nous présenterons ensuite une étude originale sur le choix d’architecture d’un
amplificateur a faible bruit. Différentes structures classiques seront étudiées dans le détail
et nous en dégagerons les meilleurs compromis dans le but de limiter eﬁet des différentes
sources de bruit externes ou internes.

Nous nous concentrerons ensuite sur un composant bipolaire intégrable dans
une technologie CMOS. Présenté a l'origine par EVITTOZ [6], ce transistor bipolaire
latéral posséde des caractéristiques trés intéressantes dans le cadre d’amplificateurs a trés
faible bruit. Nous en décrirons briévement la structure avant de présenter beaucoup plus
en détail une mise en évidence, par la mesure, de ses principales qualités mais aussi de
ses quelques limitations.
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Nous nous tournerons enfin vers notre domaine d’application, celui des
préamplificateurs pour capteurs capacitifs. Cette partie présentera le calcul du bruit
ramené en entrée et du gain en tension de différents types d’étage d’entrée couplés a une
source capacitive. Des montages les plus simples, nous nous orienterons vers des
structures plus originales et, plus particuliérement, vers un étage BiCMOS utilisant des
transistors bipolaires latéraux. Cette étude nous permettra de dégager les structures les
Dplus performantes dans le cadre de différentes configurations d’amplificateurs.

Trés peu de publications présentent clairement les techniques d’optimisation
du bruit dans les amplificateurs. Ce chapitre aborde ces questions dans le détail, en allant
du composant jusqu’aux notions d’architecture. Il décrit de nouvelles structures dont la
performance est comparable aux circuits BiFET actuels. Ces structures seront ensuite

intégrées dans un circuit prototype pour étre validées. Ce sera l'objet de notre prochain
chapitre.
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4.2 OPTIMISATION DU BRUIT DANS LES
AMPLIFICATEURS CMOS

4.2.1 Performances des structures de base [3]

Dans cette partie, nous allons présenter les performances des structures de
base utilisées dans les amplificateurs CMOS. Nous en détaillerons les conditions
d’optimisation avant de proposer quelques abaques utiles pour la suite.

Avant d’aborder le détail des structures, reprenons et simplifions quelques
résultats essentiels obtenus au chapitre 3.

4.2.1.1 Rappel sur les conditions d’une utilisation optimale du composant
MOS.

Le tableau suivant rappelle briévement les caractéristiques AC
essentielles du transistor MOS en régime de saturation.

Faible inversion Forte inversion
I 2 K I4
g d K(Vp - VS) = 5
n, U, 21,
“n(V P \'A)
Id 2 U,
n Ut Vp - Vg
Ems
Va Va
2V
A = Va YA
omax= &m/&d A Ut 3 (Vp - Vs)

La figure 4.1 reprend I'évolution de ces différents termes en fonction du

courant de drain I4. A courant donné, la transconductance maximale est obtenue en
régime de faible inversion.
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\\

échelle LOG

Inversion Modérée

échelle LOG
Faible inversion Forte inversion

fig. 4.1
Le schéma équivalent du transistor donné a la figure 4.2 fait apparaitre les

contributions du bruit 1/F (bruit en tension sur ’entrée Vgn) et du bruit thermique
(bruit en courant en paralléle sur le canal Iy).

D
[ ]
vgn | "'""1
Ge ™ ‘ P <
| l Idn
/)---_-_J
noiseless transi;tor °
S
fig. 4.2

L’expression du bruit 1/F, étudiée dans le détail dans le chapitre
précédent, peut étre simplifiée sous la forme suivante valide en régime de saturation:

_ X
SV, = 4 KT g1 (4.1)

ou x est un parametre dépendant de la technologie.
Cette expression reflete la valeur quasi-constante du bruit 1/F ramené en

tension a I'entrée. Elle est acceptable, si I'on décide de négliger les faibles variations

présentées au chapitre précédent. Sa simplicité ouvre la possibilité d’une évaluation
rapide des conditions d’optimisation par un calcul manuel.
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Le bruit 1/F en tension sur Pentrée étant quasi-constant, il apparait
clairement que sa contribution sous la forme d’un courant de bruit sur le drain sera
d’autant plus forte que la transconductance est forte. Il faudra donc minimiser cette
transconductance par une polarisation adaptée.

Le bruit thermique a été également calculé au chapitre 3. Pour le cas du
régime saturé, les résultats suivants ont été obtenus:

faible inversion forte inversion
2q1 8 kT
SIyy 9 %4 3 50 B
N, 2n
Ry 28 g,

A courant de polarisation donné, il apparait que le bruit thermique
ramené en entrée est plus faible en régime de faible inversion car la
transconductance y est maximale. A I'inverse, le bruit en courant sur le drain sera
plus faible si le transistor est polarisé en régime de forte inversion.

Avant de détailler le comportement de quelques montages importants,
précisons les grandeurs physiques qui régissent la qualité de appariement entre deux
transistors  voisins. Des imperfections a ce mniveau peuvent dégrader les
caractéristiques de fonctionnement d’'un montage.

Une étude des conditions d’appariement entre transistors voisins a été
faite dans [7]. Les grandeurs physiques qui sont source d’imperfections sont la tension
de seuil (AVy) et le terme de transconductance K=pC,,W/L (AK). Nous verrons plus
loin comment minimiser les effets de ces imperfections dans les deux principaux
montages (étage différentiel et miroir de courant).
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4.2.1.2 Etage différentiel

Ce montage réalise la conversion entre une tension différentielle
appliquée sur ses entrées (2v) et un courant différentiel que 'on récupére sur les
drains des transistors qui le composent (2i). La polarisation est assurée par une
source de courant I;,(=2I) que nous allons considérer comme parfaite. Dans ce cas,

le montage est insensible aux variations de la tension de mode commun sur ses
entrées (V).

wi|] || o [evel
Vav ——| M1 M2 )—— Vv 10 mV-
@ 'pal 1
(T(AVT):S myY I-Z-%Tz

U 001 01 1 10 100 1000

fig. 4.3 et figd 4

Le bruit de ce montage est essentiellement observé sous la forme du bruit

en tension ramené au signal d’entrée différentiel, comme c’est la cas pour tout étage
a transconductance. Le bruit 1/F est déja sous la forme d’une tension en série dans la
maille d’entrée. 1l intervient donc directement et ne dépend pas des conditions de
_polarisation. Le bruit thermique ramené en entrée peut, quant a lui, é&tre minimisé
par une augmentation de la transconductance a courant de polarisation I, donné.
Ceci suppose une polarisation en régime de faible inversion. La forte
transconductance est également utile pour atténuer le bruit ramené en entrée 1ié aux
contributions des bruits en courant arrivant sur les drains des transistors M1 et M2 en
provenance des autres transistors du circuit.

Loffset de la paire différentielle peut étre relié aux variations de la
tension de seuil AV, et du terme de transconductance AK sous la forme suivante

définie dans [8]:
I
d (AK
AVg = AVt - gr; [—K—) 4.2)
La figure 4.4 montre que I'écart type de AV, est minimal en régime de

faible inversion en raison de la forte transconductance a courant donné. I’offset est
alors essentiellement lié aux écarts de la tension de seuil V,.
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Il est important de noter que les résultats précédents sont valables pour
tout étage a transconductance. Dans le cas de Iétage différentiel, la nécessité de la
présence de deux transistors fait augmenter le bruit de 3 dB par rapport & un
montage & transconductance de type asymétrique A un seul transistor. L’avantage
essentiel du montage différentiel est sa faible sensibilité aux signaux de mode
commun.

Le bruit de la source de courant I, est rejeté par le montage du fait de
son action symétrique sur les deux branches (bruit de mode commun). Cette
conclusion doit étre prise avec précaution car tout déséquilibre dans le montage
(offsets par ex.) améne l'injection d’une part de ce bruit sous la forme d’un signal
différentiel visible en sortie. Si cette contribution reste généralement négligeable, il
convient néammoins de soigner 'implantation physique de la paire pour minimiser
les offsets.

4.2.1.3 Miroir de courant

Ce montage, dont le schéma est donné a la figure 4.5 ci-dessous, permet
de recopier un courant d’'une branche sur une autre branche.

+ v Y -r

001 01 1 10 100 1000

fig. 4.5 et fig 4.6

Le couplage entre les transistors M1 et M2 est réalisé par I'intermédiaire
de la tension de grille V. ‘

Les bruits thermiques associés aux deux transistors interviennent
directement sous la forme d’un bruit en courant superposé au courant de sortie. Leur
minimisation suppose une polarisation en régime de forte inversion (voir 4.2.1.1).

Les bruits 1/F des deux transistors sont observés également sous la forme
d’un bruit en courant sur le drain de M2, obtenu par multiplication de la somme des
puissances de bruit en tension de M1 et M2 par le carré de la transconductance de
M2. 11 convient donc de minimiser la transconductance de M2 par une polarisation en
régime de forte inversion.
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Le désappariement entre le courant de référence et le courant sortant 2
été évalué dans [8] sous la forme:

AL g
Y Qi NS 4.3)

La figure 4.6 montre que I’écart type de la variation est minimisé par une
polarisation en régime de forte inversion. Le désappariement est alors
essentiellement causé par les variations relatives du terme de transconductance K. La
encore, un layout soigné permet d’en atténuer les effets.

4.2.1.4 Etage 2 transistor cascode

lpo{

Vaut

Vcos -——* M2

vy

Vin ———H:m

Y%

fig. 4.7
Le montage 2 transistor cascode permet d’assurer une faible variation du
potentiel sur le drain du transistor M1 ce qui permet de diminuer fortement Ieffet
Miller sur la capacité grille-drain. Il diminue aussi de maniére considérable la 4

conductance de sortie du montage permettant ainsi une augmentation importante du
gain DC.

Un calcul détaillé de I'étage permet de montrer que la conductance de
sortie du montage est donnée par

LY »
ms2

Elle est d’autant plus faible que la transconductance de source du
transistor M2 est grande. Les meilleures performances sont donc obtenues pour un
transistor M2 polarisé en régime de faible inversion.

L’intérét du montage est d’autant plus grand que son bruit est quasi-
négligeable. En effet, le bruit 1/F du transistor M2 agit de maniére & créer un
courant de bruit dans la branche de sortie. Or, le courant dans cette branche est forcé
par le transistor M1. La tension de source de M2 va donc légérement varier de
maniére A tuer la variation de courant pré-citée via la transconductance de source de
M2. La variation de tension sur la source de M2 sera d’autant plus faible que gp,, est
forte (régime de faible inversion). De méme, le bruit thermique de M2 conduira au
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méme type de contre-réaction et sera éliminé par le montage. Une composante
résiduelle du bruit peut apparaitre si la conductance de sortie de M1 est forte car,
dans ce cas, les légeres variations du potentiel de source de M2 produisent une
variation du courant dans la branche. Cette dégradation est néammoins légere et
peut étre négligée.

Il faut enfin noter que tout bruit présent sur le signal de polarisation Vcas

du transistor T2 est également éliminé par le montage, au méme titre que le bruit
1/F de T2.

4.2.1.5 Tableau récapitulatif et abaques

Le tableau suivant résume les compromis discutés ci-dessus

minimiser le: MIROIR DE COURANT | ETAGE DIFFERENTIEL
bruit thermique forte inversion faible inversion
bruit 1/F forte inversion faible inversion
Offset | forte inversion faible inversion
CONCLUSION forte inversion faible inversion

Afin de faciliter le dimensionnement des transistors, deux abaques utiles
peuvent étre établies.

La premiére, donnée a la figure 4.8, permet de choisir le meilleur
compromis surface-consommation aisnsi que le régime de fonctionnement pour
minimiser le bruit thermique ramené en entrée d’un étage & transconductance. A
courant donné et pour un niveau de bruit spécifié, on détermine le rapport W/L
optimal.

La deuxieme permet d’établir rapidement 'aire de grille d’un transistor
pour un niveau de bruit 1/F donné. Elle est donnée 4 la figure 4.9.

Apres avoir étudié I'optimisation de la polarisation d’'un composant MOS
placé dans différentes configurations de base, nous allons maintenant voir l'influence
de Tarchitecture générale d'un amplificateur sur les performances en matiére de
bruit.
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4.2.2 Bruit dans les structures classiques d’amplificateurs CMOS
4.2.2.1 Amplificateur opérationnel a transconductance
Le schéma le plus courant d’un tel amplificateur est donné a la figure 4.10.

Dans ce montage, on délivre en sortie un courant issu de la tranconductance de
I'étage d’entrée.

ST s [l

)
-
1
7
i
=
1
=

fig. 4.10

Le bruit thermique total ramené en tension a ’entrée est donné par

8
S SI,
sv, ==L 4.5)
g

my
ou I; est le bruit thermique du transistor M;.

Le transistor M9 n’intervient pas dans ce calcul car son bruit est un signal
de mode commun.

L'optimisation du bruit thermique de ce montage suppose que l'on
polarise les transistors M1 et M2 en régime de faible inversion pour augmenter leur
transconductance et améliorer l'offset ramené en entrée. Les transistors M3..M8
doivent €tre polarisés en forte inversion pour limiter leur bruit en courant et assurer
un bon appariement sur les miroirs de courant. M9 doit étre polarisé en forte
inversion pour limiter les risques d’imprécision sur le courant de polarisation. Son
bruit propre et le bruit injecté par la tension de polarisation appliquée sur sa grille
interviennent en mode commun et peuvent étre négligés.
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Pour limiter le bruit 1/F, les transistors M1 et M2 doivent avoir une aire
de grille suffisante. Suite aux résultats obtenus au chapitre 3, leur polarisation en
régime de faible inversion est bénéfique pour minimiser de quelques dB le bruit 1/F.
Il faut également choisir de préférence une paire différentielle composée de
transistors PMOS. L'aire de grille des transistors M3..M8 est généralement moins
critique, si l'on prend soin de conserver un rapport suffisant entre les
transconductances de ces tramsistors et celle de la paire différentielle d’entrée,
comme c’est généralement le cas.

Ce montage peut étre cascodé pour augmenter 'impédance de sortie et le
gain DC. Le choix de la géométrie des transistors cascode n’est pas dicté par les
contraintes de bruit. En effet, nous avons vu précédemment que la contre-réaction
locale du cascode tue leur contribution au bruit.

4.2.2.2 Amplificateur opérationnel a deux étages

Le schéma classique d’un tel amplificateur est donné a la figure 4.11.
Cette fois, il existe une conversion courant-tension entre les deux étages de
I'amplificateur. Ceci crée un gain en tension entre le deuxieme étage et 'entrée de
Iamplificateur, ce qui permet de relicher fortement les contraintes de bruit sur le
deuxieme étage.

BIAS lf‘JMs v
n_! E

v- ——I[:m M'éjl—- V4 —_

-G e

fig. 4.11

L’optimisation du bruit du premier étage suit les mémes lois que celles
définies pour le cas précédent. Les transistors d’entrée M1 et M2 doivent étre de type
P, de large dimension et polarisés en régime de faible inversion. Les transistors M3 et
M4 doivent étre polarisés en forte inversion.
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Le seul point délicat de ce montage réside dans le transistor M7. En effet,
les bruits thermique et 1/F de ce transistor interviennent directement sur le signal en
sortie. Au travers de la transconductance de M7, le bruit du signal de polarisation
Vhias vient s’y ajouter. Il faut prendre garde 2 limiter la transconductance de M7 et

s’assurer que le gain en tension du premier étage soit suffisant pour que le bruit
introduit soit négligeable.

4.2.2.3 Amplificateur a entrées différentielle et sorties symétriques

Pour illustrer ce cas, nous choisirons le montage amplificateur a
transconductance a cascode replié. Le schéma est donné sur la figure 4.12. Dans ce
.montage, le signal disponible en sortie est purement différentiel et résulte
directement de la transconductance des transistors de la paire différentielle a
I'entrée.

vDD

Q, }—VDS:,.—‘ Q4
w2{ %

v
bias, Qs_.n 1 Qg

fig. 4.12 [9]

La méthode utilisée pour optimiser le bruit du montage est la méme que
précédemment. La différence essentielle réside dans un accroissement des
performances pour les différentes réjections. En effet, tous les signaux de polarisation
sont appliqués en mode commun et n’introduisent pas de bruit significatif. Les bruits
sur les alimentations interviennent également en mode commun ce qui permet
d’augmenter sensiblement les performances en matiere de PSRR (Power Supply
Rejection Ratio). |

Néammoins, ce montage posséde l'inconvénient de la présence d’une
circuiterie de régulation de la tension de mode commun en sortie. Différents types de
schémas sont possibles pour assurer cette régulation. Il faut prendre garde a ce que le
bruit de cette circuiterie annexe soit injectée en mode commun sur I'étage de sortie.
C’est le cas pour le circuit de la figure 4.12 ou la régulation est assurée par un couple
de transistors polarisés en zone linéaire [9]. C'est également le cas pour le circuit
proposé 2 la figure 4.13 ou le signal de mode commun en sortie est comparé a une
tension de référence [10]. Le contréle du mode commun est alors assuré par la
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tension de grille des transistors qui générent le courant de I’étage de sortie. Il est
appliqué en mode commun. Par contre, le schéma de la figure 4.14 est a déconseiller
[11][12] car, dans ce cas, on injecte deux courants distincts sur les branches
différentielles de I'étage de sortie. Le bruit de la circuiterie de régulation intervient

alors directement sur le signal différentiel.
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4.2.3 Le transistor bipolaire latéral compatible CMOS

En dépit des caractéristiques satisfaisantes du composant MOS pour un
bon nombre d’applications, il est utile, dans certains montages, de bénéficier des
caractéristiques mieux contrdlées du transistor bipolaire. Dans la technologie MOS, il
est possible de disposer d’un transistor bipolaire vertical dont la base est réalisée a
'aide du caisson et le collecteur est au substrat [13]. Malheureusement, ce dernier
point limite son utilisation a des montages a collecteur-commun.

Il y a quelques années, E.-VITTOZ a proposé une nouvelle structure
réalisée en technologie CMOS et proche de celle des transistors bipolaires PNP
latéraux utilisés dans une technologie bipolaire [14]. Les applications de ce
composant sont multiples avec notamment les références de tension [15], les circuits
translinéaires [16] ou les amplificateurs a faible bruit [14].

Nous allons briévement rappeler la structure du composant avant d’en
détailler quelques caractéristiques et limitations essentielles. Nous justifierons enfin
'intérét de ce composant dans le cadre de notre étude.

4.2.3.1 Rappels sur la structure

La figure 4.15 donne la coupe d’un transistor bipolaire latéral compatible
réalisé dans une technologie CMOS & caisson N ainsi que le layout et le symbole
utilisé. La structure est construite comme celle d’'un transistor PMOS concentrique
dont le drain entoure la source. Une prise de contact au substrat est disponible a
proximité du caisson.

cA
o)
CS £ G 8
o ©
P p.< T o T D b, N+
I -

fig.4.15
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Le fonctionnement de ce transistor est analogue a celui des transistors
PNP latéraux d’une technologie bipolaire classique. Les porteurs sont injectés par
Pémetteur (zone de source du PMOS) dans la base (caisson N). Ils peuvent étre
collectés soit par le substrat, soit latéralement par 'anneau diffusé de type P (zone de
drain du PMOS). Pour assurer un bon fonctionnement du dispositif et éviter le
déclenchement du mode de fonctionnement MOS, la grille est polarisée positivement
de maniére a placer la zone de base en régime d’accumulation au voisinage de
Vinterface Si-SiO,. La répartition du courant entre le collecteur latéral et le
collecteur vertical dépend des profils de dopage, de la géométrie du transistor et des
tensions appliquées sur les deux collecteurs. _

Les caractéristiques essentielles ont été détaillées par E.VITTOZ [14]
pour une technologie CMOS 6 microns a caisson P et a faible tension de seuil. Plus
récemment, des résultats ont été publiés pour une technologie CMOS 3 microns 2
caisson N [17]. Nous avons, de notre coté, effectué des mesures complétes pour deux
technologies 3 microns a caisson N et P respectivement. Les résultats sont cohérents
par rapport a ceux publiés. Nous ne les détaillerons pas ici. Nous nous limiterons 2
donner ci-dessous les caractéristiques essentielles pour la technologie 3 microns 2
caisson P utilisée pour la réalisation pratique de amplificateur faible bruit décrit au
chapitre S.

4.2.3.2 Caractéristiques essentielles et limitations

fig. 4.16

La figure 4.16 donne le dessin des masques de la structure utilisée dans le
circuit décrit au chapitre 5 et qui nous a servi pour les caractérisations présentées ci-
dessous. Il s’agit d’un transistor bipolaire latéral NPN. La longueur de la base latérale
est définie par la grille en polysilicium. Elle est fixée au minimum de la technologie
(3um). Le collecteur latéral entoure 'émetteur. L’aire de la zone d’émetteur a été
réduite au minimum des régles d’implantation de maniére i optimiser le rapport
entre le périmetre et 'aire de 'émetteur. Ces trois derniéres précautions permettent
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de garantir un rapport maximal entre le courant récupéré par le collecteur latéral (1)
et le courant émetteur (I.). On définit « comme étant le rapport I/1..

Les prises de contact sont nombreuses sur chaque zone de maniére 2
pouvoir négliger les résistances d’accés *extrinséques’. Le contact de base a été pris de
part et d’autre de la zone du caisson pour réduire au maximum la résistance d’accés a
la base, parametre déterminant pour les performances en bruit.

IC
( A)

1E-04] >

decade
/div

15_11 i L — 1 1 i 1 i [
-200.0 -800.0
VE 60.00/div  (mV)

fig. 4.17

Le bon fonctionnement du dispositif suppose une polarisation par une
tension de grille plagant le transistor MOS ainsi formé en régime d’accumulation. La
figure 4.17 montre Iévolution de la caractéristique I.=f(V,) 2 tension V}, nulle, pour
différentes valeurs de Vg négatives. Dés que V, < -0.7V, les caractéristiques se
confondent. La tension de grille importe donc peu, dés lors qu’elle soit suffisamment
négative par rapport & la base. Dans le cas du dispositif considéré, on constate que
pour bon nombre des applications a courant I de valeur moyenne, la grille peut étre
reliée a 'émetteur. Si le courant I est trop faible, il est facile de relier la grille au
point de potentiel le plus bas du montage. Dans [16], X. ARREGUIT a montré que la
tension de grille pouvait servir a ajuster les caractéristiques avec précision pour
corriger certains effets tels que I'offset d’une paire différentielle. Dans les utilisations
courantes, le contrdle de la tension de grille ne nécessite pas de soin particulier.

Un facteur déterminant de la qualité de ce transistor réside dans son fort
gain en courant (I./I;,=p). Par rapport & son homologue en technologie bipolaire, ce
transistor bénéficie de I’absence d’une couche enterrée ce qui laisse prévoir une
valeur plus importante du facteur B. La figure 4.18 montre une évolution typique du
terme B en fonction de la polarisation Vy. appliquée. Les valeurs courantes,
confirmées par la mesure sur un lot de 20 piéces, sont comprises entre 200 et 400
pour le dispositif considéré. Ce résultat est de meilleure qualité que la moyenne
trouvée dans la littérature.
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BETA A
(o) (x )
MARKER ( .6900V , 301E+00 , 282E-03 )
350.0} : : ] 300.0
. ] E-03
X ]
10.00 T 10.00
/div 1 /div
.
E
250.0 L L L i L 1 L i L 200.0
400.0 800.0
VB 40.00/div (mv)
fig. 4.18

La figure 4.19 montre ’évolution du terme B en fonction du courant
latéral I.. On voit apparaitre une chute douce de § a trés faible courant I . Ceci est lié
a des effets dits ’de faible injection’. Une partie de ces effets résultent de
recombinaisons des porteurs minoritaires situés dans la base avec des défauts de
surface. A fort courant collecteur, des effets dits *de forte injection’ interviennent dés
que la densité de porteurs minoritaires injectés dans la base devient égale i la
concentration en impuretés. Le gain en courant g chute alors fortement. Néammoins,
la valeur nominale de B dans la gamme de courants utile est tout a fait acceptable
pour des applications analogiques courantes.

BETA GMONI
(®) CURSOR( 27.92nA , 147E+00 , 39.3E+00) (x)
MARKER ( 12.BOuA , 150E+00 , 34.7E+00)

150.0 40.00
E+00 E+00
10.00 2.000
/div /div
50.00 . - L L L 20.00
1E-09 1E-03
Ic decade/div ( A)

fig. 4.19
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Le courant collecteur latéral est généralement le seul courant collecteur
exploité dans les montages. Il est donc primordial de connaitre ’ordre de grandeur du
rapport « défini auparavant. La figure 4.18 montre I'évolution de a en fonction de la
tension Vy,.. La valeur typique est située aux environs de 0.29. Sur les 20 dispositifs
mesurés, nous avons observé une variation typique de I'ordre de 10%. Ceci permet de
conclure sur le fait qu’il est dangereux de tabler sur la valeur absolue de ce
paramétre. Les réalisations doivent permettre de s’en affranchir. De plus, « est assez
fortement affecté par la tension V, appliquée sur le transistor [17].

AL.FZHA)

300.0
E~-03

10.00[
/div_

200 . O " n L B I A a2 i P :
.5000 5.500
vC .5000/d1iv (V)
fig. 4.20

La figure 4.20 montre I’évolution de « en fonction de la tension V. pour
notre dispositif. Une variation typique de 4%/Volt est observée. Ceci est lié 4 la
différence importante entre les effets Early respectifs pour les deux collecteurs. Le
collecteur latéral étant plus fortement dopé que la base, a fort V., le collecteur
s’étend vers la base, augmentant ainsi la valeur du courant I.. Le collecteur substrat
étant moins dopé que la base, l'effet Early est quasi-négligeable. Ceci peut étre
aisément visualisé sur la figure 4.21 ol sont comparés les caractéristiques [=f(V ) a
tension Vy,. fixe pour les deux collecteurs. Pour le courant collecteur vertical I, la
tension Early est estimée aux environs de 350 Volts. Pour le courant collecteur latéral
I, une mesure de la pente de la caractéristique a tension Vy, nulle donne une tension
Early proche de 11 Volts. Cette différence trés nette de comportement entre les deux
collecteurs amene une variation de V'équilibrage des courants collecteur ce qui
modifie le paramétre a. Nous verrons dans le chapitre 5 un exemple de circuit
permettant de s’affranchir de la valeur absolue de a et de ses variations en fonction
de la tension V. appliquée.
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IC ICS

(ua) (uA)
20.00(. : ————“’{ 20.00
2.000[ 1 2.000

/div{ | 7div

! i
- .

o |
.0000l__. . . . . . N . .0000
.1000 8.000
vC .7800/div (V)

fig. 4.21

Pour connaitre la densité de courant permettant d’obtenir les meilleures
performances, il est intéressant de déterminer le seuil a partir duquel les effets de
forte injection’ commencent A intervenir. Ceci est visible sur la caractéristique
Ln(I L) =f(Vpe) (figure 4.22). Suivant 'approche du modéle de Ebers-Moll définie
dans [18], le courant Iy, évolue de maniére parfaitement exponentielle sur toute la
gamme de tensions Vi, sauf pour les faibles valeurs de Vi ot la ’faible injection’
intervient. Le fléchissement de Ln(Iy) a forte tension Vy, est lié a la présence des
résistances d’accés a 'émetteur R, et a la base Ry, Le courant I, doit suivre une loi
exponentielle parfaite dans toute la gamme de tension Vy, sauf a forte tension Vi,
ot les effets combinés des résistances R, Ry, et de la forte injection’ font fléchir sa
valeur. Une mesure brute de la limite du régime d’injection normale, sans tenir
compte des résistances d’acces, donne une valeur Iy, proche de 30pA. La valeur
réelle est plus forte si I'on corrige la courbe pour supprimer I'effet des résistances

d’acces.

IC 1B
(A ( A)
MARKER( .6900V , 30.04uA , 100.1inA )
1E-03 1 1{E-03
decade decade
/div /div
fig. 4.22
1E-11 L L L PR PR " 1E-11
400.0 900.0
V8 50.00/div _ (mV)
GRAD 1/GRAD Xintercept| Yintercept
LINE1 16.7E+00] 59.8E-03] 853E-03 115E-18
LINE2| 8.35E+00| 120E-03 1.22E+00 65.9E-12
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18
(ua) cunsoni .0775v , 966.5uA , ;
MARKER .0552v , 280.0uA |
999.9;
1000
/divy
L
H
.0000 U .
39.10 104.2
\s] 6.510/div__ (mV)
GRAD 1/GRAD Xintercept] Yintercept
LINE1] 30.8BE-03]| 32.4E+00| 46.1E-03 | ~1.42E-03
LINE2
fig. 4.23

L’évaluation de la résistance R, peut se faire a I'aide du montage indiqué
sur la figure 4.23 [18]. Le résultat est obtenu par la pente extraite de la mesure et
donne R, = 33{. Des mesures sur le lot de 20 piéces nous ont fait apparaitre une
dispersion importante d’environ 50% sur cette valeur. Un correction pour conserver
la linéarité de In(Iy) a forte tension Vi, nous permet d’évaluer la résistance d’accés a
la base R,=1500Q. Cette valeur importante sera & prendre en considération pour les
performances en matieére de bruit. La caractéristique corrigée des effets de
résistances d’acces est donnée 2 la figure 4.24. La forte inversion étant caractérisée
par une réduction.de la pente d’un facteur 2, le point de cassure nous donne une
évaluation du courant limite aux environs de 250pA. Cette faible valeur est liée au
faible dopage de la zone de base [14).

IC 18
( A) CURSOA( 751E-03 , 369.8uA , 365.3uA (A
MARKER ( 754E-03 , 247 .0uA , 1.52BUA
1E-03 4 1E-03
decadep decade
/div /div
1E-09 L L —_— 1E-09
650.0 850.0
VBE 20.00/div V) E-03
GRAD 1/GRAD Xintercept| Yintercept
LINE1] 46.7E+00| 59.8E-03{ 957E-03 100E~-18
LINE2| B8.35E+00| 120E-03 1.46E+00 196E-12

13

1

fig. 4.24
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Il peut maintenant é&tre souhaitable de connaitre la stabilité de la
transconductance a courant I, donné en fonction du courant I.. Ce résultat apparait
sur la figure 4.19. Si on essaie de limiter le domaine d’utilisation du transistor a une
gamme de courant ou le rapport g, /I. est supérieur & 90% de sa valeur maximale,
ceci nous fixe un courant I limité & 10pA par dispositif de base.

Nous allons maintenant considérer de plus prés les caractéristiques du
transistor en matiere de bruit.

4.2.3.3 Intérét dans les structures a faible bruit

Dans [14], E.VITTOZ a présenté des résultats intéressants concernant le
bruit de ce dispositif. Si on se limite & la contribution du bruit de grenaille généré par
le courant collecteur (bruit d’'une jonction PN), il peut s’exprimer simplement sous la
forme d’une résistance équivalente de bruit ramenée en série sur la base dont la
valeur est donnée par

1
Ry =74~ (4.6)

m

Ceci est un résultat proche de celui obtenu au chapitre 3 pour le bruit
thermique d’un transistor MOS a saturation polarisé en régime de faible inversion en
prenant ny,=1. Il s’agit 1a du bruit minimum que 'on peut obtenir ave¢ un transistor
pour une polarisation en courant donnée. A fort courant I, le niveau de bruit est
malheureusement dominé par le bruit thermique de la résistance d’acces & la base
Ry,. Pour limiter ce dernier, il convient de diminuer la résistance R, en connectant
plusieurs dispositifs en paralléle. Le bruit blanc ramené en entrée peut également
étre limité par le bruit de grenaille lié au courant de base, pour des valeurs
importantes de I'impédance de source. Dans [14], E.-VITTOZ a montré que ce bruit
ne devenait significatif que pour des impédances de source de 'ordre de 10°Q.

Les caractéristiques du composant pour le bruit 1/F sont excellentes.
E.VITTOZ attribue les bonnes performances au fait que la polarisation de grille
permet d’éviter les intéractions entre les porteurs minoritaires situés dans la base et
les défauts a l'interface Si-SiO,, en repoussant ces porteurs vers le volume. Une
évaluation des performances a été faite par nos soins sur un transistor PNP réalisé
dans une technologie CMOS 3pum a caisson N. Nous avons comparé le bruit ramené .
en entrée pour le cas d’'un montage polarisé & courant donné en mode de
fonctionnement MOS et le méme montage polarisé au méme courant en mode de
fonctionnement bipolaire latéral. Les résultats donnés sur la figure 4.25 font
apparaitre une nette amélioration des caractéristiques pour le fonctionnement en
mode bipolaire latéral, avec une disparition totale du bruit 1/F au dela de 100 Hz.
Cette caractéristique est trés importante pour la suite de notre étude.
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4.2.4 Conclusions

Afin de conclure sur ce dispositif, disons simplement qu’il permet, en dépit
de quelques contraintes qu’il convient de maitriser, de disposer des bonnes
performances d’un dispositif bipolaire dans une technologie CMOS standard. Il n’est,
bien entendu, pas question d’utiliser ce dispositif comme élément de gain dans une
application en haute fréquence. En effet, le temps de transit des porteurs dans la base
latérale limite la fréquence de transition aux environs de 100 MHz pour le dispositif
considéré dans cette étude. Néammoins, ses performances en bruit en font un bon
candidat comme élément d’amplification dans le cas des préamplificateurs pour

© sonars.
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4.3 OPTIMISATION DU COUPLAGE
CAPTEUR CAPACITIF <-> AMPLIFICATEUR
CMOS

4.3.1 Introduction

Nous allons maintenant nous concentrer davantage sur 'optimisation de
I'étage d’entrée d’'un préamplificateur pour capteur capacitif. Notre but est de
minimiser le bruit de I'amplificateur ramené au signal acoustique. Les montages qui
seront considérés dans la suite ont été brievement présentés dans le chapitre 1. Ils
doivent offrir une haute impédance d’entrée, un bon contréle du gain et de bonnes
performances en distortion ce qui suppose des systémes a boucle de contre-réaction.

Le premier montage classique est 'amplificateur de tension. Ses avantages
essentiels sont la simplicité et le contrdle du gain par un rapport de résistances,
indépendamment de la valeur de la capacité du capteur. C’est le montage préféré
pour les capteurs de faible coiit dont la capacité est mal contrélée. Malheureusement, -
il posséde l'inconvénient de voir son gain affecté d’un diviseur capacitif lié a la
capacité d’entrée de I'amplificateur et  la capacité de la liaison entre le capteur et le
préamplificateur (voir chapitre 1). Il demande donc une proximité étroite entre
capteur et préamplificateur.

Le montage amplificateur de charge résoud, quant a lui, le probleme de la
capacité de liaison. En effet, son gain ne dépend que du rapport de la capacité de
contre-réaction a la capacité du capteur. Ceci suppose un bon contréle de la capacité
du capteur ce qui rend le montage plus adapté aux capteurs de bonne qualité. L’autre
avantage de ce montage est sa possiblité de fonctionner en différentiel, ce qui permet
d’améliorer les performances, notamment au niveau des diverses réjections.

Un dernier montage parfois utilisé est le montage transrésistance. Il
posséde un gain qui croit avec la fréquence. L’avantage essentiel est la compensation
de la courbe du bruit de mer qui décroit avec la fréquence. Ceci permet de limiter les
problémes de dynamique sur les signaux a basse fréquence. Nous n’aborderons pas ce
montage dans cette étude, car il n’est utilisé que dans des configurations assez
particuliéres.
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4.3.2 Optimisation d’un montage ’amplificateur de tension’.

4.3.2.1 Montage de base

A L. OuT

T

Cb CeCn ‘j
Shep g R

fig. 4.26

Le montage de base est représenté a la figure 4.26. Le capteur est
connecté a ’entrée positive de 'amplificateur. Cette entrée est polarisée a I’aide de la
résistance R, qui est de forte valeur pour limiter la chute d’impédance en ce point. Le
gain est controlé par la contre-réaction réalisée a I'aide des résistances R; et Ro.
Chaque résistance produit un bruit thermique. L’amplificateur est supposé ne pas
introduire de bruit en courant (impédance d’entrée infinie). Son bruit équivalent en
tension ramené en entrée E, contient les contributions de tous ses éléments internes.
Enfin, la capacité de connexion est représentée par C.. C;, correspond a la capacité
d’entrée équivalente de I'amplificateur ramenée a la masse.

Le gain en tension du montage est donné par

v, R, ngCh '
‘E=(1+‘R‘1]1+5Rg(ch+cm+cc) 5 = Jo) “-7)

On retrouve la fonction passe-haut de constante de temps
1=Ry.(Cp+Ciy +C) définie au chapitre 1. A fréquence intermédiaire, le gain en

tension devient
A% R C
252 J ( h ] 4.8
E [ R, C, +C, +C, (4.8)
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Le gain est donc directement affecté par le diviseur capacitif di a C, et
Ce

Aux fréquences utiles, le bruit total E;, ramené A la source du signal
acoustique E est donné par

2

R, R C.+C._+C

= 1 "2 h in c
SEnt“[SEn+4KT(R1+R2]] l: Ch ]

4KT
2 ~ 2
Rg S Ch

+ 4.9)

Pour minimiser ce bruit, il convient donc

- de minimiser E

- de prendre un couple Ry,R; tel que R;//R, soit minimal
- de minimiser la capacité de connexion

- de minimiser la capacité d’entrée de I'amplificateur C;,

- de prendre R, maximale.

La formule générale du bruit pour le montage et ses critéres
d’optimisation étant connus, nous allons maintenant essentiellement tenter de
minimiser la contribution du terme E, qui représente le bruit de I'amplificateur.
Nous allons détailler les caractéristiques de plusieurs types d’étages d’entrée de
'amplificateur & performance croissante. Par souci de simplicité, nous n’étudierons
qu’un demi-étage différentiel pour chacun des cas.
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4.3.2.2 Etage amplificateur MOS a charge active ou passive

-« vers mosse

virtuelte
Cgs
I 1
IR
Ch
_% |[ q———{[jn
En
—_ 11
E-s, P QD Ce — 1|
'9 Ry Cqd [] R
vﬁrs toti
1 n an
v J, atimentglio
fig. 4.27

La figure 4.27 donne le schéma simplifié du montage. Le transistor T1
constitue I'un des transistors d’'une paire différentielle chargée par une charge active
ou passive notée R). Sa source est donc connectée a une masse virtuelle. Il est de type
P pour minimiser le bruit 1/F. Nous avons volontairement fait apparaitre les
capacités grille-source Cgq et grille-drain Cyq. Ces capacités incluent les capacités
intrinséques et extrinséques du schéma petit signal défini au chapitre 3. Les bruits
thermique et 1/F du transistor T1 sont intégralement ramenés sous la forme d’un
générateur de tension de bruit en série sur la grille intrinséque. Ce générateur est
inséré entre les capacités et la grille du transistor intrinséque de maniere a rendre son
effet indépendant de I'impédance de source.

Par souci de clarté, nous allons considérer que T1 constitue la source de
bruit dominante et nous négligerons la contribution des autres éléments du montage.

La capacité d’entrée équivalente C;; du montage qui apparait dans
Iexpression du bruit (4.9) est dépendante du gain en tension du montage par
I'intermédiaire de P'effet Miller

C, = Cgs + ng(l + 8 le : (4.10)
L’optimisation du bruit thermique passe par une augmentation du rapport
W/L & courant donné de maniére a placer le transistor dans un régime de

fonctionnement proche de la faible inversion. Le choix du courant de polarisation et
du rapport W/L de T1 doit se faire a I'aide de ’abaque donnée a la figure 4.8.
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L'optimisation du bruit 1/F est plus délicate. En effet, ce bruit est
directement dépendant de l'aire de grille du transistor. Or, cette aire de grille
conditionne la valeur de la capacité Cy, la capacité Cyq se trouvant quant a elle
limitée a la capacité extrinseque de recouvrement grille-drain. Il convient donc
d’étudier I'optimisation globale de ce bruit en incluant I’effet du diviseur capacitif. Si
'on s’intéresse uniquement & la contribution du bruit 1/F du transistor T1 définie par
(4.1) et en négligeant I'influence de la capacité Cyq (gain en tension faible), on peut
montrer que le minimum de bruit ramené a la source du signal acoustique est obtenu
pour une capacité Cys égale & Cp+C... Pour un capteur de faible capacité, il est donc
facile d’évaluer rapidement par ce biais, le bruit 1/F minimal que I'on peut atteindre
pour une technologie donnée et la surface du transistor T1 qui en résulte. Pour les
capteurs de forte capacité (>250pF), il devient illusoire de vouloir intégrer un
transistor T1 dont la capacité Cy est égale a celle du capteur. La surface occupée
serait inacceptable. Dans ce cas, on choisit la taille qui permet de respecter les
contraintes d’un cahier des charges sans chercher I'optimum. De plus, les autres
sources de bruit deviennent alors généralement prédominantes.

remarque:

il faut noter que nous avons négligé l'influence de la capacité Cgq. Ceci est
une approximation valable si le gain en tension de I'étage est relativement faible.
Dans le cas contraire, cette capacité affectée de l'effet Miller peut devenir
prédominante ce qui remet en cause 'optimisation précédente. Néammoins, le calcul
précédent a le mérite de situer la tendance générale de 'optimisation.

Pour le cas de montages & fort gain en tension, le diviseur capacitif peut
s’avérer un point limitatif, notamment en raison de I'effet Miller sur la capacité ng.
Afin de limiter ce dernier effet, il est possible de cascoder le montage.

4.3.2.3 Etage amplificateur MOS cascode a charge active ou passive

? vers masse
virtuelle

I |

n
-S. P :
e-s, e l> | "
Ig C

R
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Le montage est donné 2 la figure 4.28. Contrairement au cas précédent, on
peut ici tirer un gain en tension important sans pour autant faire croitre I'influence de
la capacité Cyq par effet Miller. Le gain en tension entre les bornes de Cgq est donné
par ‘

Vo Bm
Vo= pes (4.11)
in ms2

Si 'on prend la précaution de choisir un rapport W/L suffisant pour le
transistor M2 de maniére a4 maximiser sa transconductance de source, ce gain peut
étre de quelques unités, rendant alors la contribution de la capacité Cgq négligeable
par rapport & celle de Cgs. On retombe alors sur le critére d’optimisation du bruit 1/F
défini auparavant.

La contribution du bruit du transistor M2 est faible en raison de la contre-
réaction locale du montage cascode (voir §4.2.1.4).

Nous avons jusqu’a maintenant négligé l'influence des bruits des autres
composants de 'amplificateur. Il est utile de signaler que seuls sont affectés par le
diviseur capacitif d’entrée, les bruits du premier étage de lamplificateur. Si la
structure choisie est celle d'un amplificateur 4 transconductance de type cascode
replié, par exemple, le bruit concerné correspond 2 la somme des contributions de
tous les transistors. En effet, ce type d’amplificateur ne comprend qu’un seul étage et
toutes les contributions en bruit sont sommées sur le courant de sortie, le bruit total
étant ramené sous la forme d’une tension de bruit sur 'entrée via la transconductance
des transistors de la paire différentielle.

4.3.2.4 Couplage d’un suiveur MOS avec un étage amplificateur bipolaire

voo
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olimentation
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fig. 4.29
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Le schéma du montage est donné sur la figure 4.29. L’amplificateur est
maintenant scindé en deux étages distincts. Un premier étage est constitué d'un
suiveur MOS (M1) polarisé par un générateur de courant Ip; et de gain 1/n. La
source de M1 attaque un étage différentiel bipolaire latéral (Q1) qui peut étre
éventuellement cascodé.

La capacité Cgyq se trouve maintenant placée entre I'entrée et la sortie du
suiveur. Comme n est relativement proche de 1, la tension a ses bornes ne varie que
trés peu ce qui annule quasi-totalement son effet dans le diviseur capacitif d’entrée. Il
ne reste donc & considérer que la capacité Cgq et la capacité de connexion C.. Ces
deux derni€res capacités peuvent également étre atténuées par le montage de la
figure 4.30. Dans ce montage, un décaleur de tension permet au transistor M1 de
garder sa tension drain-source constante, grice a un décalage de tension obtenu a
I'aide des transistors M2 et M3. Les tensions de source et de drain suivent alors la
tension de grille (si n est proche de 1) et, par conséquent, leffet des capacités Cy; et
Cgd sur le diviseur capacitif d’entrée devient négligeable. La capacité C. peut étre
annulée de la méme maniére a l'aide d’'un autre suiveur.

voO

2 vers {0
' chorge

——'KO‘I

vers (0
! mosse
¥ virtuelle

b

__?

vsS

fig. 4.30: montage a effet bootstrap de drain

Cette méthode permet un meilleur contréle du gain en tension du
montage. Malheureusement, le bruit du transistor M1 reste affecté du diviseur
capacitif initial. La figure 4.31 montre un schéma de principe du systtme en
supposant la seule présence du suiveur MOS constitué par M1. On y désigne par E;
le bruit en tension ramené en entrée de 'étage suiveur (M1). Le bruit du reste de
I'amplificateur est noté E,, et se trouve placé a I'entrée du deuxieéme étage. La
capacité Cgs est donc placée aux bornes de I’étage suiveur.
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fig. 4.31

Le calcul du bruit total ramené au signal acoustique E a4 moyenne
fréquence donne

2
[Ch + C, + Cgs + ng)
C,2
02 (Cy+ Co+ Cyg+ (1) Cpye)
C,’

SE ., = SE

nt nl

2

+ SEn2

(4.12)

Le bruit E; reste en effet affecté du diviseur capacitif initial. Par contre,
le bruit du reste de 'amplificateur est affecté d’un diviseur capacitif sensiblement
réduit. En effet, le suiveur a permis de réduire fortement l'influence de la capacité
Cgs- Lextension précédente aux capacités Cgq et C. permettrait de quasiment
supprimer I’effet du diviseur pour E,.

Ce montage présente donc l'intérét essentiel de permettre un meilleur
controle du gain en tension grice a une minimisation de la capacité d’entrée du
montage vue par le signal. Le bruit du premier étage reste affecté par le diviseur
capacitif initial. Le bruit des étages ultérieurs n’est pas affecté. Parmi les autres
avantages qu’offre ce circuit, il faut également citer la possiblité d’employer des
transistors bipolaires latéraux pour I'étage de gain. En effet, 'impédance en sortie de
I’étage suiveur est suffisamment basse pour que le bruit en courant sur la base du
transistor bipolaire soit négligeable. L’intérét de ces transistors est, comme nous
’avons déja vu, leur trés faible bruit 1/F et leur forte transconductance 2 courant
donné. Ceci permet de réduire au maximum la contribution des étages ultérieurs au
bruit total ramené en entrée.
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4.3.2.5 Préamplificateur MOS a gain faible couplé a un étage
amplificateur bipolaire

vers \g

VvSS

fig. 432

Dans le cas de capteurs a relativement forte capacité, il est parfois inutile
de rechercher une réduction draconienne de la capacité d’entrée. Dans ce cas, le
montage décrit a la figure 4.32 permet d’offrir le meilleur compromis entre les
performances en bruit et la consommation de courant.

Le montage est encore constitué de deux étages. Le premier étage est un
étage différentiel MOS a faible gain chargé par des résistances de faible valeur. Le
deuxi¢me étage est un étage différentiel réalisé a 'aide de transistors bipolaires
latéraux et dont le gain est important.

L’idée est ici de profiter du gain en tension sur le premier étage pour
réduire fortement les contraintes sur le bruit des étages suivants. Ceci permet de
réduire trés sensiblement la consommation de 'ensemble du montage. Il faut alors
choisir la valeur optimale du gain du premier étage. La transconductance des
transistors M1 et M2 doit étre forte de maniére & réduire le bruit ramené en entrée.
Le faible gain est obtenu par la faible résistance de charge. Il est alors indispensable
de prévoir un décalage de tension en mode commun (MS) de maniere a placer le
deuxi¢me étage a un niveau de tension de mode commun acceptable. L'impédance
présentée sur la base des transistors bipolaires du deuxi¢me étage est encore
suffisamment faible pour nous permettre de négliger le bruit en courant sur la base.
Les autres critéres d’optimisation du premier étage ont été décrits au §4.3.2.2.
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4.3.2.6 Conclusions sur la structure ’amplificateur de tension’

Nous avons parcouru les caractéristiques d’un certain nombre de
montages. Deux circuits originaux permettent d’optimiser le couplage au capteur.
Pour les capteurs de faible capacité, il est préférable d’assurer un bon contréle du
gain en tension grice au suiveur MOS sur 'entrée. Lorsque la capacité du capteur est
plus importante, on peut admettre une capacité d’entrée plus forte et profiter alors
du faible gain d’'un premier étage amplificateur MOS pour abaisser les contraintes de
bruit sur les étages suivants. Ceci permet une économie sur la dissipation de
puissance. Ces deux derniers montages permettent également de profiter des
avantages d'une amplification a 1'aide de transistors bipolaires latéraux a trés faible
bruit 1/F et forte transconductance. Nous allons maintenant voir comment transposer
ces résultats dans le cas de la configuration ’amplificateur de charge’.

4.3.3 Optimisation d’une configuration ’amplificateur d‘e charge’

4.3.3.1 Montage de base

h

3 | |
En

E=S, P QD Ce C =

Al

v
fig. 4.33

Le schéma de principe est représenté sur la figure 4.33. Cette fois 'entrée
positive de 'amplificateur est relié & la masse. La capacité du capteur est connectée a
I'entrée négative de 'amplificateur. Le systéme est contre-réactionné a I'aide d’'un
réseau RpCr. La capacité sert 3 programmer le gain en tension du montage. La
résistance sert a polariser la borne d’entrée positive de 'amplificateur.

Le gain en tension du montage est donné par

A% stCh
fq='l+stCff (4.13)
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L’équation est celle d’'un passe-haut de constante de temps 1=RC;.
A fréquence intermédiaire, le gain devient

=T (4.14)

La fonction de transfert est donc maintenant indépendante des conditions
de connexion et de la capacité d’entrée de I'amplificateur. Cette caractéristique est
intéressante si la capacité du capteur Cp, est bien connue et controlée.

Le bruit total ramené au signal acoustique en entrée aux fréquences utiles
est donné par

2
C.+C_+C_ +C
SEm=SEn[ b o f:l
4KT
4.15
R; 52 C,2 @15

Ce résultat est assez similaire & celui du montage précédent en faisant
néammoins intervenir dans le diviseur capacitif la capacité de contre-réaction Cj.
Dans I’hypothése ou le gain du montage est important, C; est petit devant Cy, et
n’intervient que trés peu dans Pexpression du bruit. Il faut également noter la
disparition des résistances pour la programmation du gain.

Hormis P'avantage trés net de ce montage pour les conditions de
connexion et l'effet de la capacité d’entrée de 'amplificateur, les performances en
bruit ne sont pas améliorées par rapport au montage précédent. On retrouve la
nécessité de minimiser C, et C;,. R¢ doit étre prise aussi grande que possible.

4.3.3.2 Optimisation du montage
Toutes les améliorations traitées pour le cas de 'amplificateur de tension
restes valides pour ce montage. Néammoins, celui-ci peut étre utilisé en différentiel

ce qui permet de le rendre moins sensible aux sources de bruit extérieures
(alimentations, polarisation,...).
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4.4 CONCLUSIONS SUR LA FAISABILITE

Nous avons présenté I'ensemble des critéres d’optimisation en partant du
dispositif de base pour arriver a la structure de montages complets pour capteurs
capacitifs. Des techniques originales ont été présentées, utilisant des transistors
bipolaires latéraux compatibles avec la technologie CMOS. Les caractéristiques et
limitations de ces transistors ont été présentées de maniére exhaustive.

Ce travail permet d’envisager sereinement la réalisation pratique d’un
préamplificateur expérimental pour sonar. En effet, notre connaissance des
limitations de la technologie et des principes de conception nous permet de cerner
rapidement la faisabilité d’un cahier des charges. A la vue des critéres définis ci-
dessus, la gamme de fréquences utilisée pour les sonars (>100Hz) et les valeurs
typiques de la capacité du capteur (200pF 2 10nF) semblent compatibles avec une
intégration d’un préamplificateur en technologie CMOS. Nous allons maintenant
nous attacher a le prouver dans le cadre de la réalisation du circuit LNAMPO2.
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CHAPITRE 5:

PREAMPLIFICATEUR CMOS FAIBLE
BRUIT LNA02

148



Préamplificateur CMOS faible bruit LNA02

Afin de prouver la validité des approches théoriques développées dans les
chapitres précédents, tant sur le plan du bruit dans les composants que sur celui de
Poptimisation des montages, nous avons réalisé un premier prototype de circuit
préamplificateur a tres faible bruit en technologie CMOS. Le cahier des charges de ce
circuit a été défini en accord avec THOMSON SINTRA ASM (Activités Sous-Marines)
qui posséde une grande expérience dans le domaine des préamplificateurs faible bruit
hybrides dédiés aux applications sonar. Le but recherché dans cette partie de notre étude
était de fournir a THOMSON SINTRA ASM un circuit CMOS monolithigue qui soit
concurrentiel des circuits hybrides actuels, tant sur le plan des performances techniques
que sur celui du coit. Il fallait donc minimiser la surface occupée et tirer le meilleur parti
des caractéristiques offertes par la technologie. L’obtention de performances acceptables
avec ce produit permettrait d’envisager une intégration plus poussée des chaines de
traitement de signal associées aux transducteurs sonar.

Cet avant-dernier chapitre va donc étre consacré a une présentation détaillée
de ce prototype. Aprés un aper¢u du cahier des charges de lapplication, nous
présenterons la structure générale du circuit complet. Cette structure sera simple et
modulable de maniére a nous permettre de valider plusieurs configurations. L’oniginalité
de ce circuit réside surtout dans 'optimisation poussée des performances en bruit que
nous avons menée grace aux résultats des études présentées dans les précédents chapitres.
Nous avons également développé une technique nouvelle permettant de contrebalancer
certaines limitations des transistors bipolaires latéraux [2]. La réalisation pratique s’est
faite sur la base d’un dessin de masques particuliérement soigné dans le but de tirer le
meilleur parti des conditions d’appariement. Le circuit a été fabriqué dans une
technologie CMOS 3 microns a caisson P. Nous présenterons les principaux résultats de
mesure qui nous permettront de conclure quant aux conditions de faisabilité de circuits
CMOS a trés faible bruit pour les applications sonar. Nous proposerons quelques

modifications pour le circuit dans la perspective de développement d’un circuit industriel
fiable.
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5.1 CAHIER DES CHARGES DU CIRCUIT LNA02

Dans le cadre d’'une application aux chaines de traitement du signal
acoustique, I'intérét essentiel du circuit préamplificateur faible bruit monolithique
CMOS réside dans le remplacement des circuits hybrides BiFET actuels, afin d’ouvrir
la perspective d’une intégration poussée au niveau systéme incluant 'ensemble des
blocs de traitement allant du préamplificateur jusqu’a la numérisation.

Dans un cadre plus restreint, le circuit peut étre utilisé seul, & condition
d’étre associé a des buffers puissants. Il est alors placé A proximité immédiate du
capteur et assure la transmission du signal préamplifié sur une ligne basse impédance
connectée 4 un systéme de traitement central qui peut étre distant de quelques
dizaines de meétres du capteur acoustique. L’objectif recherché est d’intégrer le
préamplificateur complet dans le capteur. Les contraintes vont alors vers la recherche
d’une optimisation de 'emcombrement et de la consommation de courant. Dans ce
cas, le circuit est directement placé en concurrence avec les circuits hybrides existants
en termes de performances et de cofit.

Pour une premiére réalisation de prototype, le choix s’est porté sur la
réalisation d’'un préamplificateur ’stand-alone’ a sorties basse impédance. 11 fallait
tenir les spécifications concernant le bruit tout en limitant la dissipation de puissance
et la surface du silicium pour atténuer le colit dans une phase de production
ultérieure.

La figure 5.1 donne le schéma bloc du circuit complet. Il est constitué d’'un
préamplificateur a entrées différentielles et sorties symétriques dont les sorties sont
reliées & deux buffers de puissance. Ces derniers sont destinés a permettre I'attaque
d’une ligne de transmission 2 basse impédance (50 Ohms).

+1 OuT-

ﬁ 5@ Ohms

+1 QUT+

i 5¢ Ohms

_I__

Fig.5.1
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Les données suivantes résument ’ensemble des spécifications définies en
accord avec le partenaire industriel pour le circuit LNAOQ2.

caractéristiques du capteur:

- capacité de ’hydrophone: 200pF < Cy < 10nF
- possibilité de capteur différentiel

caractéristiques de I’étage préamplificateur:

- entrées différentielles et sorties symétriques

- bande passante > 100 KHz

-gain: 20dB < G < 40dB

- gain programmé par des composants externes

- bruit blanc limité & 3nV//Hz dans la bande de fréquences
- bruit 1/F limité a 3nV//Hz 4 3 KHz

caractéristiques des buffers de sortie:

- bande passante compatible avec celle du préamplificateur

- charge de 50 Ohms en sortie

- bruit limité pour ne pas trop affecter les caractéristiques du circuit
complet en configuration de gain minimale

- protection contre les court-circuits en sortie

caractéristiques globales:

- amplitude max du signal en sortie : 2 V RMS différentiel

- dissipation totale: 100mW max

- alimentation +/-5V a +/-10%

- distortion harmonique < -60 dB

-PSRR > 60 dB

-CMRR > 60 dB

- surface compatible avec I'intégration dans un boitier SOIC 16 broches.
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5.2 STRUCTURE GENERALE DU CIRCUIT ET
SPECIFICATIONS

Comme il s’agissait avant tout de valider les résultats théoriques énoncés
précédemment, nous avons volontairement choisi une structure de circuit souple et
ouverte permettant la mesure des caractéristiques dans plusieurs types de
configuration. La figure 5.2 montre la structure interne simplifiée du circuit.

+5
GND
-5

IN+ + \

TPA CMFB

-~
—
1

AlddNns

+

50 Ohms

+

J—' 5@ Ohms

POL

el
Svig

fig.5.2

L’étage préamplificateur faible bruit est implémenté sous la forme d’un
amplificateur différentiel 2 transconductance a sorties symétriques (TPA). Une
circuiterie interne est prévue pour assurer la régulation de mode commun sur la
sortie. L’extraction du mode commun sur le signal de sortie est réalisée a I'extérieur
du circuit par un pont diviseur résistif entre les sorties différentielles. Nous verrons
plus loin les raisons qui ont motivé ce choix. Chaque sortie du préamplificateur est
connectée a un buffer suiveur capable d’attaquer une charge de 50 Ohms.

Pour l'application visée, le choix d’architecture s’est porté sur une
configuration du type ’amplificateur de charge’. Dans ce cas, le circuit est cablé
suivant le schéma donné sur la figure 5.3. Le gain dépend alors du rapport entre la
capacité de I'hydrophone (Cp) et la capacité placée en contre-réaction sur le
préamplificateur (Cs).
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Afin de permettre un contréle plus fin des caractéristiques intrinseques du
préamplificateur et dans le but de vérifier certaines hypothéses énoncées au chapitre
4 pour réduire la capacité d’entrée, nous avons prévu la possibilité de faire
fonctionner le circuit en boucle ouverte en configuration ’amplificateur de tension’

différentiel. La figure 5.4 montre le schéma électrique correspondant.
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fig.5.4
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Dans ce cas, le gain est programmé par le rapport entre les résistances
placées sur chacune des sorties et la résistance fixant le courant de polarisation.
Notons au passage qu’il n’est pas possible de trouver une configuration amplificateur
de tension’ différentielle qui puisse fournir la haute impédance d’entrée requise par
'application tout en apportant les avantages d’un fonctionnement en boucle fermée
(stabilité du gain, distortion,...). Le fonctionnement en boucle ouverte n’a ici pour
seul but que doffrir une grande souplesse de configuration de I’étage afin de
permettre une caractérisation plus poussée du circuit en phase de .test. La
compatibilité avec le montage précédent nous impose de pouvoir ajuster le gain du
circuit & l'aide des résistances de charge. Celles-ci doivent donc étre placées a
I’extérieur du circuit ce qui simplifie le probléme de I'extraction du signal de mode
commun en sortie.

Les deux buffers de puissance montés en gain unité permettent de sortir le
signal différentiel sous trés faible impédance. La connexion entre les buffers et les

sorties du préamplificateur est externe afin de permettre un test plus spécifique des
buffers.

Un bloc de polarisation permet de programmer ’ensemble des courants et
tensions de polarisation internes par l'intermédiaire d’une résistance extérieure

(Rpo)-

Il est important de signaler ici que le découpage en morceaux
élémentaires et le recours a un grand nombre de composants extérieurs résultent du
soucis de pouvoir modifier les conditions de fonctionnement en phase d’évaluation du
prototype. Il est clair que dans le cadre d’une application finale, les choix se porteront

sur une intégration maximale et la structure du circuit devra étre adaptée en
conséquence.

5.3 STRUCTURE DETAILLEE DES DIFFERENTS
BLOCS

5.3.1 Etage préamplificateur a tres faible bruit
5.3.1.1 Architecture générale de I'étage préamplificateur

La structure interne du préamplificateur est détaillée sur le schéma de la
figure 5.5.

L’étage d’entrée est de type différentiel et sa structure est directement le
résultat des travaux présentés au chapitre 4. En effet, nous avons vu précédemment
que pour les deux configurations envisagées (amplificateur de tension et
amplificateur de charge), les critéres d’optimisation du bruit dans le préamplificateur
étaient les mémes. La différence ne concernait que le calcul du gain en tension.
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Dans le cas de I'amplificateur de charge, rappelons simplement que le
gain en tension est indépendant des capacités d’entrée et de connexion au capteur.

Deux montages ont été proposés pour I'étage d’entrée du
préamplificateur: :
Le premier montage associe deux suiveurs MOS 4 canal P 2 un étage
différentiel bipolaire latéral. La capacité d’entrée du préamplificateur
peut alors étre fortement atténuée par une technique d’effet bootstrap de
drain (voir § 4.3.2.4) de maniére 4 bien controler le gain en tension dans
le cas dune configuration ’amplificateur de tension’. La forte
transconductance de I'étage différentiel bipolaire permet également de
minimiser le bruit ramené par le reste des éléments de 'amplificateur.

Le deuxiéme montage associe un étage différentiel MOS de faible
gain a un deuxiéme étage différentiel bipolaire latéral. L’intérét de cette
solution est la réduction des contraintes de bruit sur le deuxiéme étage qui
permet de minimiser dans une certaine mesure la consommation du
deuxieme étage. Néammoins, dans ce cas, la capacité d’entrée peut
devenir importante et ce montage doit é&tre réservé 2 la configuration
"amplificateur de charge’.

La premiére des deux solutions présentées ci-dessus a été choisie pour
notre circuit prototype. En effet, elle permet d’adopter facilement les deux types de
configuration envisagées, tout en offrant la possibilité de vérifier notre technique de
réduction de la capacité d’entrée.

Outre la structure de I'étage d’entrée précisée ci-dessus, le reste du
préamplificateur est construit sur la base d’un montage différentiel de type ’folded
cascode’ & sorties symétriques. La structure totalement différentielle est 'une des
contraintes fixée par le cahier des charges. Elle s’avére trés utile pour améliorer les
réjections diverses. Les composantes de bruit provenant des circuits de polarisation
ou des alimentations interviennent en mode commun et sont donc, au premier ordre,
éliminées du signal différentiel en sortie.

La circuiterie de régulation du mode commun (M24-M28) sera détaillée
un peu plus loin dans cette partie. Néammoins, on peut déja signaler que le controle
du mode commun en sortie est fait au travers d’un signal de mode commun
(CMFB_CTRL) pour éviter 'adjonction d’'une composante de bruit différentielle sur
le signal en sortie.

Voyons maintenant comment ont été fixées les dimensions des différents
transistors ainsi que la valeur des courants de polarisation.

156



Préamplificateur CMOS faible bruit LNAQ2

5.3.1.2 Calcul du préamplificateur
(Le traitement qui suit fait référence au schéma de la figure 5.5)

Afin de permettre une optimisation rapide des performances de la
structure, nous avons codé les équations qui régissent le gain et le bruit du montage
sur un tableur. Les valeurs initiales des parametres de I'optimisation ont été choisies
en fonction des critéres énoncés dans les études théoriques.

Le suiveur MOS d’entrée est constitué a la base du transistor M1 (ou M2).
11 est polarisé par un courant issu de M3 (ou M4). M1 (ou M2) et M3 (ou M4) sont
des transistors a canal P pour limiter le bruit 1/F. Pour tirer le meilleur parti du
montage, on peut minimiser le bruit thermique lié 2 M1 (ou M2) en faisant travailler
ce transistor dans un régime proche de la faible inversion. Dans ce cas, sa
transconductance est maximale & courant de polarisation donné. Le choix du meilleur
compromis ‘rapport W/L. _<-> courant de polarisation’ est obtenu a partir de
I'abaque donnée a la figure 4.8. On y voit que pour un bruit thermique équivalent
ramené a entrée de 'ordre de 1 nV//Hz, il faut travailler & un courant de ’ordre de
1 mA avec un transistor dont le rapport W/L est proche de 10000 ! Un tel transistor
placé dans ces conditions de polarisation est effectivement placé dans un régime
d’inversion modérée. La surface de grille nécéssaire sur le méme transistor pour
amener le bruit 1/F & une valeur de 'ordre de 1 nV//Hz a la fréquence de 1 KHz est
obtenue en extrapolant les résultats de mesure donnés par ’abaque de la figure 4.9.
On constate alors que la surface de grille nécessaire est proche de 105pym?2-! Ceci nous
amene une capacité de grille de 'ordre de 80pF. Nous verrons plus loin comment
faire le dessin des masques d’un tel transistor sur un minimum de surface de silicium.
M1 (ou M2) est soumis 2 un potentiel source-substrat assez important. Ceci va
réduire la dynamique de mode commun sur l'entrée. En contrepartie, la forte
polarisation substrat permet de tirer une plus forte transconductance a courant donné
(voir § 3.4.2.2) et assure également un gain du montage suiveur plus proche du gain
- unité (1/n ol n est d’autant plus proche de 1 que la polarisation substrat est
importante).

Le courant de polarisation du suiveur est fourni par le transistor M3 (ou
M4) Le bruit thermique da a ce transistor intervient sous la forme d’une tension de
bruit ramenée a 'entrée donnée par

I 2
2 nth3
Vany = 53 (5.1)

my

Le courant de polarisation étant fixé par les contraintes liées au transistor M1 (ou
M2), on peut minimiser l'influence du courant de bruit de M3 (ou M4) en faisant
travailler ce transistor en régime de forte inversion profonde. Ceci méne a une
augmentation importante de la tension de saturation ce qui a pour conséquence de
limiter la dynamique positive de mode commun sur le signal d’entrée. Il faut de plus
noter que le choix du régime de forte inversion permet également de limiter la
transconductance du transistor 4 courant de polarisation donné ce qui minimise
I'influence de son bruit 1/F sur le bruit total ramené en entrée du circuit. En effet, le
bruit 1/F du transistor M3, ramené a I’entrée du circuit, est atténué dans le rapport
des transconductances respectives de M1 et de M3.
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Les transistors MS-M7 (ou M8-M10) réalisent le ’bootstrap de drain’
décrit au § 4.3.24. Ce montage sert 3 minimiser la capacité d’entrée. Ceci est
important pour le contréle du gain dans le cas d’une configuration *amplificateur de
tension’. Nous verrons plus tard que ce montage nous a permis de réduire la capacité
d’entrée de plus d’'un ordre de grandeur. Le bruit supplémentaire apporté est
négligeable car il n’intervient pas directement sur le chemin du signal. En effet, le
bruit apporté par les transistors M5-M7 peut étre observé sous la forme d’une légére
modulation de la tension drain-source du transistor M1. L’effet qui en résulte sur le
bruit ramené en entrée est quasi-négligeable car ce bruit est atténué dans le rapport
de la transconductance de M1 & la conductance de sortie du méme transistor M1.

La transconductance du montage est apportée par I’étage différentiel
transistors bipolaires latéraux compatibles CMOS. Le courant de collecteur des
transistors Q1 et Q2 est injecté sur le montage *folded cascode’ pour étre transité vers
les charges disposées sur les sorties différentielles. Les bruits associés aux transistors
cascode M18-M21 n’interviennent quasiment pas dans le bruit total ramené en entrée
(voir § 4.3.2.3). Les sources de courant M22 et M23 sont polarisées en régime de
forte inversion profonde de maniére & limiter Iinfluence de leur bruit (pour les
mémes raisons que celles évoquées a propos de M3 et M4). Il en est de méme pour
les sources de courant M16 et M17 mis 2 part le fait que ces transistors sont a canal N
et que leur bruit 1/F est beaucoup plus important. Leur surface sera donc plus
importante & rapport W/L donné.

La source de courant M11 de I'étage différentiel bipolaire latéral est
contrOlée par une tension de polarisation particuliere VBBIP. Nous en détaillerons la
génération plus loin dans cette partie. En ce qui concerne son bruit, il faut noter qu’il
intervient en mode commun et que, par conséquent, il n’a pas d’influence au premier
ordre sur le bruit différentiel. Cette remarque est moins vraie si I'étage différentiel
est entaché d’un offset. Dans ce cas une petite partie du bruit de M11 est injecté sous
forme différentielle mais la contribution reste néammoins négligeable.

Tous ces critéres d’optimisation ont été introduits dans le tableur et nous
ont permis de mettre au point I'étage préamplificateur aprés quelques boucles
d’optimisation.

5.3.1.3 Etage de polarisation et calcul du gain en tension

Le schéma du circuit de polarisation est donné 2 la figure 5.6.

La référence de courant est obtenue a I’aide d'un montage qui permet
d’appliquer aux bornes d’une résistance externe Rpol la différence de potentiel de
deux jonctions base-émetteur de transistors bipolaires (QB1-QB2) polarisés par un
méme courant mais possédant des aires différentes. Cette différence de potentiel est
proportionnelle 2 la température absolue (PTAT) et le courant ainsi obtenu est
inversement proportionnel a la résistance. L’égalité des courants dans les deux
transistors est garantie (aux courants de base de QB1 et QB2 prés) par la présence
d’un miroir de courant cascodé MB1-MB4.
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Le courant de référence est alors donné par:

I g (K) (5.2)
= — Ln .

pol Rpol

ou K est le rapport entre les aires d’émetteur de QB2 et QBI1.

Le courant de référence étant généré, il est alors aisé, par I'intermédiaire
d’une série de miroirs de courant, de générer ’ensemble des tensions de polarisation
nécessaires aux différentes sources de courant du préamplificateur (sauf pour M11
qui fera I'objet d’une étude plus détaillée).

Il faut noter que le signal sur chacune des sorties différentielles du
préamplificateur doit pouvoir atteindre 'amplitude de 1V RMS sans subir de forte
distortion. Pour minimiser le bruit des différentes sources de courant, nous les avons
polarisé en inversion profonde au détriment d’une tension de saturation par
conséquent devenue importante. Afin de nous autoriser cette contrainte tout en
conservant une dynamique en amplitude de signal acceptable sur la sortie, nous avons
choisi un schéma de polarisation des grilles des transistors cascode nous permettant
de placer les transistors des sources de courant (M16, M17, M22, M23) en limite de
saturation [1]. Le schéma, constitué par les transistors MB3-MB6 est répété pour la
polarisation des transistors cascode N (MB8-MB11). Le gain en dynamique ainsi
obtenu est alors proche de la tension de seuil (environ 1 V).
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La polarisation VBIN des sources de courant M3 et M4 du
préamplificateur est assurée par le transistor MB14. Elle differe de celle appliquée
sur les sources de courant de I’étage cascode (VBP) car M3 et M4 sont des éléments
critiques pour le bruit et doivent étre polarisés en trés forte inversion. Leur tension
de saturation est par contre moins critique que dans le cas des sources de I’étage
cascode car elle ne fait qu'apporter une limitation sur la dynamique du signal de
mode commun admissible sur I'entrée.

Le gain en tension du préamplificateur est fixé & I'aide des résistances de
charge placées sur les sorties différentielles. Son expression est donnée par:

A Y. Ln ( K
G R—AIPOIR Rpoln( ) .
h gmbip L™ U L= U, L
Rp
G=ALn(K)R (5.3)
pol

ou A est le rapport entre les courants disponibles sur les sources de
courant M16-M17 et le courant de polarisation I}

Ce gain est totalement indépendant de la température a condition que les
résistances Ry et Ry, soient de méme coefficient de température. Il ne dépend que
d’un rapport de résistances et de rapports géométriques. Pour ce circuit prototype, les
résistances Ry et Ryo) ont €t€ placées & I'extérieur par soucis de souplesse en phase
de test. Pour un montage ’amplificateur de tension’ & gain fixe en boucle ouverte,
I'expression précédente donne directement le gain en tension. Dans le cas d'un
montage contre-réactionné du type ’amplificateur de charge’, le gain du
préamplificateur en boucle ouverte doit étre trés important pour amener 2 une
précision suffisante du gain en boucle fermée. Dans ce dernier cas, Ry est prise trés
grande (de l'ordre de 1 MEGOhms) et le gain en tension global dépend alors du
rapport entre la capacité de ’hydrophone (Cy,) et celle placée en contre-réaction (Cy).

5.3.1.4 Atténuation du gain de mode commun

En dépit de leurs bonnes performances en matiére de transconductance et
de bruit, les transistors bipolaires latéraux possédent un certain nombre de
limitations que nous avons décrites auparavant (voir § 4.2.3.2). Nous avons en
particulier fait mention de la variation du rapport « entre le courant émetteur et le
courant collecteur en fonction de la tension V. appliquée sur le transistor. o est
également un parameétre fortement dépendant du process technologique. Ceci nous
empéche de contrdler la valeur exacte du courant sur le collecteur des transistors
bipolaires latéraux amenant ainsi un risque d’apparition d’un signal de mode commun
important sur la sortie.
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La figure 5.7 montre un schéma classique permettant de supprimer les
effets la variation de « avec le process technologique. Les courants collecteur latéraux
des transistors Q1 et Q2 sont forcés a une valeur égale a I en raison de la présence
du transistor bipolaire latéral monté en diode Qg dans le réseau de polarisation.
Malheureusement, cette technique ne permet pas de prendre en compte les effets de
modulation de « avec la tension V. appliquée sur les transistors bipolaires. En effet,
si la paire différentielle est soumis 4 un signal de mode commun sur 'entrée, la
tension V.. des transistors Q1 et Q2 s’en trouve affectée ce qui produit une
modulation des courants I; et I, par I'intermédiaire du parameétre a. Ceci introduit
une variation du mode commun sur la sortie qui doit étre compensée par la
circuiterie de régulation de mode-commun (CMFB). En supposant que pour une
variation de 1V sur le mode commun en entrée, les courants I et I, sont affectés
d’une variation relative de 5%, on peut montrer aisément que dans le cas optimiste
ou la transconductance de la circuiterie de régulation de mode commun est égale a
celle de la paire différentielle d’entrée, le gain de mode commun du montage ne peut
étre inférieur a -52 dB {2].

Nous proposons ici une variante originale du schéma de polarisation de la
paire différentielle bipolaire qui permet d’atténuer fortement ce gain de mode
commun [2]. Un schéma simplifié du montage est donné a la figure 5.8. L'idée
consiste & placer dans le circuit de polarisation une réplique de I'étage cascode pour
les signaux de mode commun. La sortie de ce montage est utilisée pour piloter la
grille des transistors M11 et M13. Les transistors QCM, Q1 et Q2 sont parcourus par
une méme densité de courant et sont soumis au méme potentiel V.. La tension de
mode commun sur 'entrée, prelevée a 'aide d’un simple diviseur résistif placé entre
les bases des transistors Q1 et Q2, pilote la base du transistor QCM. La boucle de
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contre-réaction formée par QCM, M13 et M14 ajuste automatiquement le courant
émetteur des transistors bipolaires latéraux QCM, Q1 et Q2 au travers des sources de
courant M11 et M13 de maniére a garder les courants collecteurs de QCM, Q1 et Q2
constants, sans aucune dépendance aux variations de process technologique ou de la
tension de mode commun sur entrée. Des simulations [2] ont permis de montrer que
dans un cas idéal, le gain de mode commun pouvait étre atténué de prés de 60 dB par
rapport au montage précédent. En fait, 'amélioration obtenue dans un cas réel sera
plus faible en raison des défauts d’appariement entre les structures.

To folded cascode
output stage
+ CMFB

[|c1 |c2{

fig.5.8

5.3.1.5 Circuit de régulation du mode commun

La régulation du mode commun sur la sortie est assurée par le biais d’'un
étage différentiel (M25-M26) qui compare la tension de mode commun sur la sortie
par rapport 4 une référence (voir figure 5.5). La charge M28 pilote les sources de
courant M22 et M23 en ajustant le courant de maniére a garantir une tension de
mode commun sur la sortie égale a la tension de référence (qui est dans notre cas la
masse). Ce montage, proposé par M.BANU er al[3], permet de contrdler le mode
commun par l'intermédiaire d’'un montage a gain élevé et a large bande passante
dont le bruit est injecté sous la forme d’un signal de mode commun. La stabilité de la
boucle ainsi formée est assurée par une compensation externe placée au point milieu
du pont résistif qui sert a Pextraction de la tension de mode commun et a la
programmation du gain en tension du montage.
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5.3.1.6 Quelques résultats de simulation

Dans le cas d'un montage du type ’amplificateur de tension’, nous avons
simulé€ le circuit I'étage préamplificateur en fixant le gain aux environs de 40 dB.

Les principaux résultats de simulation ont donné les caractéristiques
suivantes:

Gain différentiel : 39.8 dB
Bruit :

7.8nV//Hz @ 100 Hz
35nV//Hz @ 1 Khz
3nV//Hz @ 10Khz

Bande passante (R, = 10 Ka // C = 10 pF) : 600 KHz

Capacité équivalente a I'entrée : 6 pF (pour 100 pF de capacité de grille
totale pour M1 et M3).

5.3.2 Buffer suiveur

Afin de permettre le transport du signal amplifié sur une longue distance,
nous avons intégré dans le circuit un buffer suiveur a faible bruit capable de piloter
une ligne coaxiale d’impédance caractéristique égale 4 50 Ohms. Il fallait trouver une
architecture d’amplificateur permetttant d’assurer la fonction demandée, tout en
consommant un courant de repos relativement modéré et dont le niveau de bruit
serait compatible avec celui du préamplificateur, y compris dans le cas d’une
configuration a gain minimal (20 dB).

Une étude bibliographique nous a orienté vers une solution proposée par
J.AFISCHER en Juin 1987 [4]. Le circuit, dont le schéma est donné a la figure 5.9,
était composé d’un premier étage du type ’folded cascode’ & sortie asymétrique
associé a un étage de puissance ’cross-coupled’ & entrées différentielles bien connu
des concepteurs en technologie bipolaire. Le passage entre 'étage d’entrée
asymétrique et 'étage de puissance différentiel était assuré par un montage inverseur
CMOS chargé par un autre inverseur identique ayant entrée et sortie court-circuités.
Cet artifice permettait de multiplier la tension de sortie du premier étage par -1 pour
permettre une attaque différentielle de 'étage de puissance. Dans [4], une étude
détaillée a permis d’assurer un bon compromis entre le choix de la transconductance
de I'étage de puissance (fixée par le courant de polarisation et la taille des transistors
M13-M16) et la taille des transistors de sortie M22 et M24 dans le but d’aboutir & un
niveau de distortion acceptable pour le suiveur placé en boucle fermée sur la charge
nominale (100 Ohms).
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Nous avons mené une étude similaire pour notre buffer en réduisant la
charge 2 50 Ohms. Les tailles de transistors obtenues ont été moins larges que
prévues initialement au regard des résultats publiés dans [4]. Il est probable que les
simulations présentées dans cette référence aient été entachées d’une distortion
numérique due 4 un nombre de points insuffisants pour I'analyse de Fourier. En
prenant 100 points d’analyse par période du fondamental, nous sommes retombés sur
les résultats obtenus dans [4]. Un passage a 1000 points nous a permis de réduire la
distortion d’une valeur moyenne située entre 10 et 20 dB suivant les cas analysés.

La structure de notre buffer est donnée sur la figure 5.10. La différence
essentielle entre notre circuit et celui détaillé ci-dessus concerne le choix d’un
structure 4 sorties symétriques pour le premier étage. Ceci permet d’attaquer 'étage
de puissance sans avoir recours a un étage de gain -1 relativement gourmand en
courant. De plus, la stabilisation de I'amplificateur est plus simple grice a la
suppression du premier pole non dominant du premier étage constitué par le miroir
de courant M9-M12 (fig.5.10). L’étage de puissance étant peu sensible 2 la tension de
mode commun, la régulation de mode commun a pu étre assurée par le montage
simple de précision moyenne déja décrit au chapitre 4 (8§ 4.2.3.3) utilisant un couple
de transistors polarisés en zone linéaire (M24 et M2S). La compensation de
I'ensemble est assurée par deux capacités placées entre les noeuds de sortie et les
sorties du premier étage (C1 et C2).

Le point délicat de l'optimisation de ce montage a essentiellement
concerné le compromis entre le bruit ramené en entrée, la consommation et la
stabilité. En effet, pour assurer un bruit faible, il faut augmenter la transconductance
de I'étage d’entrée. Ceci nous pousse a augmenter la valeur de la capacité de
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compensation vue par le premier étage. Celle-ci est multipliée par effet Miller si le
deuxi¢me étage posseéde un gain important. Or, sur une charge de 50 Ohms, si 'on
désire conserver un niveau de consommation de courant de repos et des tailles de
transistors acceptables, le gain de I’étage de puissance reste proche de l'unité.
L’augmentation de la transconductance du premier étage se traduit donc par une
augmentation directe de la capacité de compensation. Pour limiter la valeur de cette
capacité, nous avons donc choisi de limiter la transconductance du premier étage
pour amener a un niveau de bruit & 'entrée qui soit acceptable et nous avons exploité
la structure symétrique du double buffer suiveur couplé au préamplificateur. En effet,
le circuit est équipé de deux buffers travaillant sur des signaux opposés. 11 est donc
possible de réduire d’un facteur 2 la taille des capacités de compensation des buffers
si Pon prend la précaution de connecter ces capacités de maniere judicieuse en
couplant les noeuds concernés dans les deux buffers.

Les caractéristiques simulées du buffer sont les suivantes:
Puissance dissipée (1 buffer, RL= 50Q, Vout= 0): 17 mW
Caractéristiques en boucle ouverte (RL= 500, CL= 1 nF):
Gain: 50 dB
Produit Gain-Bande: 1 MHz
Marge de phase: 67°
Caractéristiques en boucle fermée (RL= 500, CL= 1 nF):
Gain: -25 mdB
Bande passante (-3 dB): 1.7 MHz
Aucun dépassement

Bruit ramené a ’entrée (RL= 50Q):

1SnV//Hza1KHz
12nV//Hz 4 10 KHz

Distorsion harmonique (RL= 500, Vout= 1 Vrms):

-74 dB a1 KHz
-56 dB a 10 KHz
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5.4 DESSIN DES MASQUES
5.4.1 Choix de la technologie

Nous avions le choix entre deux technologies CMOS 3 microns 4 double
niveau de polysilicium et double niveau de métal. Ces deux technologies se
différenciaient par la nature opposée de leur caisson. Suite & des mesures de bruit,
notre choix s’est porté sur une technologie a caisson P ou les transistors P sont natifs
et produisent un faible bruit 1/F. Ce choix nous a permis de gagner un facteur 4 sur
la taille du bloc préamplificateur ! Il faut ici noter jusqu’a quel point les
caractéristiques de la technologie concernant le bruit 1/F peuvent avoir de
'incidence sur le résultat final.

5.4.2 Dessin du préamplificateur

Nous avons vu au chapitre précédent que la recherche de bonnes
performances en matiére de bruit passait par un rejet de toutes les composantes de
bruit en mode commun. Nous avons donc choisi une structure différentielle & sorties
symétriques. Méme si celle-ci est intrinséquement plus performante que son
homologue asymétrique, il convent de limiter toutes les sources de désappariement
qui pourraient dégrader les performances. La recherche de 'optimum en la matiére
passe par une implémentation physique du circuit particuliérement soignée [S]{6].

Afin de minimiser les offsets en courant, tous les transistors des sources de
courant ont été construits sur la base de transistors élémentaires positionnés en
parall¢le et parcourus par la méme densité de courant. Les grilles ont été considérées
comme des zones interdites pour le routage en raison des variations de la tension de
seuil qui pourraient en résulter. Les transistors des deux branches du montage
différentiel ont été alternés et symétrisés par rapport au centre du circuit. Ceci
permet une meilleure insensibilité des sources de courant aux gradients
technologiques.

Le point critique du préamplificateur est, sans nul doute, 'étage d’entrée
et, plus particuli¢rement, les transistors M1, M3 et Q1, Q2 (fig.5.5). Ceux-ci
conditionnent la plus grande partie de l'offset du circuit. Les transistors M1 et M3 ont
€té dessinés sous la forme d'une structure croiséea 4 blocs centrée sur le centre du
circuit. Ceci permet de garantir une insensibilité de premier ordre aux gradients
technologiques ou thermiques. Sont également atténués par cette implantation les
dispersions liées au contraintes mécaniques appliquées sur la puce lors de son
montage dans un boitier [6].

167



Préamplificateur CMOS faible bruit LNA02

La valeur importante du rapport W/L des transistors M1 et M3 est
réalisée sur une surface de silicium minimale grace au choix d’'une forme particuliére
d’implantation proche de celle d'un moule a gaufres (fig.5.11). Cette technique est
celle généralement utilisée pour la réalisation de transistors MOS de puissance. Elle
permet également de minimiser la résistance d’accés 2 la grille ce qui améliore les
caractéristiques de bruit.

Les transistors bipolaires latéraux Q1 et Q2 sont regroupés en séries de 12
dispositifs (fig.5.12), les blocs étant placés autour des transistors M1 et M3 (fig 5.13).
LA encore, nous avons respecté les contraintes de symétrie en alternant les blocs
correspondant 4 Q1 et ceux correspondant 8 Q2. Le nombre important de transistors
€lémentaires composant les transistors Q1 et Q2 est lié a Ia volonté de réduire la
résistance d’acces a la base. En effet, cette résistance est critique pour le bruit du
montage par le fait qu’elle intervient directement dans la maille d’entrée. La faible
densité de courant qui résulte de ce choix permet également de placer les transistors
Q1 et Q2 dans une régime d'injection normale permettant de garantir une
transconductance optimale.
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Le reste de la structure du préamplificateur est placé de maniere
concentrique autour du coeur décrit ci-dessus en respectant les mémes concepts de
symétrie (fig 5.13). Les transistors du bloc de polarisation sont intimement mélés a la
structure du préamplificateur de maniére a assurer un maximum d’appariement entre
les transistors qui générent les tensions de polarisation et les sources de courant qui
sont commandées par ces tensions.
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fig.5.13
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5.4.3 Dessin des buffers

Le probléme essentiel dans I'implémentation physique du buffer est celui
de la forte valeur du courant dans les transistors de sortie. Interviennent ici des
limitations telles que I'électromigration dans les lignes de métal ou la densité de
courant maximale admissible au travers d’un contact. De plus, les transistors de sortie
générent par ce fait méme une dissipation de puissance importante qui produit un
front de chaleur qu’il convient de bien canaliser. En effet, les gradients thermiques
peuvent également étre la cause de la génération d’offsets.

Pour ces différentes raisons, nous avons implanté les transistors de sortie
sur la gauche du circuit complet (fig.5.14) au voisinage immédiat des plots
d’alimentation. Ceci répond a un soucis d’éviter une chute de potentiel par effet
résistif au niveau des alimentations du préamplificateur. Le front de chaleur créé par
cette partie du circuit est horizontal et se propage vers la droite. La symétrie dont fait
preuve le bloc préamplificateur le rend insensible au premier ordre a ce phénoméne
thermique.

5.4.4 Circuit complet
Le circuit complet (fig.5.14 donnée 2 la page suivante) occupe une surface

d’environ 15.04 mm? (4.47 mm * 3.365 mm). Cette surface est compatible avec une
encapsulation en boitier SOIC 16 broches.
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5.5 RESULTATS DE MESURE

Cinquante prototypes nous ont été fournis. Nous avons effectué
différentes mesures que nous allons maintenant briévement présenter.

5.5.1 Test statique fonctionnel.

Afin d’évaluer le fonctionnement grossier du circuit, nous avons mis au
point un test fonctionnel statique du circuit en configuration ’amplificateur de
tension’. Ce test nous a permis d’évaluer la consommation moyenne du circuit au
point de repos ainsi que les différents offsets. Les résultats sont résumés ci-dessous:

Caractéristique val. moyenne écart type
courant de polarisation I, 40.4uA 0.6pA
dissipation de puissance
(incluant buffers) 85mW 10mW
Offset diff. a ’entrée 0 1.5mV

Offset de mode commun
en sortie 10mV &mV

Offset des buffers 0 TmV

Le faible offset différentiel en entrée résulte directement du soin apporté
a l'implantation physique. La forte variation de la dissipation de puissance est due au
report des offsets sur la charge de 50 Ohms en sortie. En effet, dans cette
configuration, le gain amplifie les offsets. Le montage *amplificateur de charge’ est a
ce titre plus performant car il n’amplifie pas I'offset présent sur ’entrée.

La faible valeur de la tension de mode commun en sortie montre
Iefficacité de la régulation de mode commun. Elle est également liée a notre systéme
d’asservissement du courant collecteur des transistors bipolaires latéraux.
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5.5.2 Mesure de la réponse en fréquence.
5.5.2.1 Les buffers seuls.

La réponse en fréquence typique des buffers est donnée sur les figures
5.15a(module) et 5.15b(phase). Si les deux buffers sont couplés et attaqués en
opposition de phase, la bande passante a -3 dB sur une charge de 50 Ohms est voisine
de 1.2 MHz. 11 faut noter que la stabilité est moins bonne lorsque 'on ne couple pas
les deux buffers par les capacités de compensation.
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fig.5.15a: réponse en fréquence des buffers - amplitude (1: non couplés, 2: couplés)
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5.5.2.2 Configuration ’amplificateur de tension’ avec buffers.

La réponse en fréquence typique du montage amplificateur de tension est
donnée sur les figures 5.16a(module) et 5.16b(phase). On y retrouve le zéro lié au
réseau Ry //Cy, et une réponse plate jusqu’a 100 Khz. Le gain est plus faible que celui
donné par le calcul théorique (40 dB). Nous attribuons cet écart & une petite
résistance de dégénération de la paire différentielle bipolaire (300 en différentiel
entre émetteurs). Cette résistance provient du bus métallique d’environ 2mm de
longueur en métall (50 ma/carré). Elle est inévitable vue la taille de 'étage d’entrée.

La dispersion du gain sur S échantillons est caractéristique du
fonctionnement en boucle ouverte ol I'on devient sensible aux dispersions sur les

. caractéristiques des composants.
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fig.5.16: configuration amplificateur de tension - sur 5 échantillons - R1=10KOhms
Rh=33MOhms Ch=1NF -
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La figure 5.17a montre un exemple du comportement en fréquence du
CMRR pour deux échantillons. Tenant compte du fait de la structure différentielle
compléte du préamplificateur, on peut aisément imaginer que, si ’offset est nul, le
CMRR tend vers l'infini. Nous avons un bon comportement du CMRR en fréquence
dans la bande utile (< 100 Khz) qui peut étre attribué a la large bande du circuit de
régulation de mode commun placé en sortie du préamplificateur. L'écart entre les
deux exemples cités n’est qu'un apergu de la dispersion importante sur ce parametre.
La figure 5.17b donne une meilleure idée du comportement du CMRR en reliant le
CMRR mesuré dans la bande de fréquences utile a la valeur de I'offset 2 'entrée. On
y retrouve la nette corrélation mentionnée ci-dessous, laissant prévoir un CMRR >
60 dB pour la quasi totalité des circuits. On retrouve 13 encore I’efficacité de notre
implantation soignée et du double systéme de régulation du mode commun.

i

a0 I
L LT

i
|

L

MODULE (DB)
CMRARA {DB)

60 a

________
e
[

IO

2 3 4 8
ABS. VALUE OF INPUT OFFSET (MV)
10' 10' 10! 10’ ) 10* 10' f
FREQUENCY (HZ)

-
o

fig.5.17: réjection du mode commun en configuration amplificateur de tension - sur 2
échantillons - R1=10KOhms Rh=33MOhms Ch=1NF - gain = 100.
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La figure 5.182 montre les PSRR+ et PSRR- 4 montage symétrique et
capacité d’hydrophone importante (cas optimal). La sensibilité plus importante 2 la
tension de polarisation Vcc s’explique par la connexion systématique des collecteurs
verticaux des transistors bipolaires latéraux au substrat (Vcc). Ceci module le rapport
Ic/Ie =« des transistors bipolaires en fonction de V.

La figure montre également la sensibilité accrue des PSRR lorsque 'on
réduit la capacité d’hydrophone sur un montage symétrique. Ceci S’explique par
Paugmentation de I'impédance de source qui rend le montage plus sensible au
couplage aux alimentations, en particulier via les diodes de protection .

La figure 5.18b montre la dégradation importante des PSRR si I'on
dissymétrise le montage. Ceci est en partie lié 4 la présence des diodes de protections
qui introduisent un couplage capacitif aux alimentations. Si les impédances d’attaque
sur les deux entrées sont symétriques, la perturbation intervient en mode commun et
elle est alors atténuée. Dans le cas contraire, elle intervient comme un signal a
amplifier et la réjection de I’alimentation se détériore.
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fig.5.18: réjection des alimentations en configuration amplificateur de tension -
R]=10KOhms Rh=33MOhms Ch=1NF - gain = 100 - a) impédance de source symétrique
b) impédance de source dissymétrique.
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5.5.2.3 Configuration *amplificateur de charge’ avec buffers.

Dans cette configuration, le gain est fixé par des éléments extérieurs (R;,
Ct). Nous avons essayé de présenter plusieurs cas de configurations permettant de
balayer les plages de gain admissibles.

Le figure 5.19 montre la réponse en fréquence de Iamplificateur de
charge différentiel pour trois cas de configurations (gain max sur deux largeurs de
bande et gain min). La bande passante pourrait s’avérer limite au gain maximal. Ceci
est lié au fait que la sortie de I’étage préamplificateur 2 transconductance est
compensé par la capacité de contre-réaction appliquée sur le montage. Si cette
capacité augmente trop fortement, la bande passante diminue.

On voit nettement les possiblités d’ajustement de la fréquence de coupure
basse au moyen du réseau de contre-réaction. Ceci est utile pour couper les trés

basses fréquences qui peuvent, dans les applications sonar, étre sources de saturation
par leur forte amplitude.
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fig.5.19: configuration amplificateur de charge - réponse en fréquence.
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5.5.3 Mesures de distorsion.

Le tableau suivant résume les mesures effectuées dans les différentes
configurations:

Conditions VAMP +buffers | QAMP +buffers buffers seuls
(G=344dB) |(G=10)/(G=110)] single-ended
1KHz 2Vrms -31dB -65.6/-66 dB -67 dB
10KHz 2Vrms -33 dB -60/-62 dB -58 dB
1KHz 1Vrms -45 dB - -
10KHz 1Vrms -45 dB - -
1KHz .25Vrms -60 dB - -
10KHz .25Vrms -60 dB - -

Notes: les tensions spécifiées sont différentielles.

En ce qui concerne le buffer, la distorsion a été mesurée en single-ended.
Ceci explique le fait que la distorsion de I’ensemble préamplificateur + buffer
(mesurée en différentiel) soit meilleure que celle du buffer seul (effet de
compensation des non-linéarités). Par ailleurs, les résultats des mesures effectuées
sont en bon accord avec les simulations.

Ce tableau montre clairement I'avantage du fonctionnement en boucle
fermée de la configuration amplificateur de charge.

On peut noter au passage que le slew-rate est suffisant pour ne pas ajouter
de distortion. En effet, nous avons mesuré un slew-rate d’'une valeur de 1.4V/ps, aussi
bien en montée qu’en descente, sur la configuration amplificateur de tension équipée
des buffers attaquant leur charge nominale.

5.5.4 Les mesures de bruit.

5.5.4.1 Le buffer seul.

La figure 5.20 montre le spectre de bruit d’'un buffer (entrée en court-
circuit). Le plancher de bruit thermique se situe aux alentours de 18 nV//Hz (valeur
simulée: 12 nV//Hz), la fréquence de croisement se situant aux alentours de 300 Hz.
Par rapport aux simulations effectuées, le circuit est meilleur en ce qui concerne le
bruit 1/f (34 nV//Hz mesurés, 39 nV//Hz simulés a2 100 Hz). On peut expliquer le
surplus de bruit thermique observé par le fait qu'une part du bruit de mode commun
se retrouve en sortie (effet des offsets), et par le fait que le courant de polarisation
est inférieur a celui utilisé en simulation.
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5.5.4.2 Amplificateur de tension
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La figure 5.21 montre le spectre typique du bruit différentiel ramené en
entrée du montage amplificateur de tension, dont le gain est fixé a4 37 dB. Les entrées
étant mises & la masse, le niveau de bruit thermique est a -169 dB//Hz (3.5
nV//Hz). Ce bruit est maintenu au dela d’'une fréquence de 1 KHz. En deg3, le bruit
remonte en 1/F pour atteindre environ 7 nV//Hz 4 100 Hz.

11 est difficile de comparer ces résultats aux calculs théoriques développés
précédemment (voir § 5.3.1.6). Nous avons vu, en effet, qu’il existait une
dégénération systématique de I'étage différentiel qui a fait baisser le gain d’environ 3
dB. Cette dégénération joue également sur le bruit. Nous nous proposons donc de
présenter de nouveaux résultats de simulation qui tiennent compte de cette
dégénération.

Le tableau suivant donne ces résultats comparés a ceux de la figure
(courbes 4 et 1).

Conditions de mesures mesure calcul
IN : GND
Gain 36.3 dB 36.4 dB
Noise at 100 Hz 7nV//Hz 10 nV/./Hz
Noise at 1 KHz 3.8nV//Hz 4.5nV//Hz
Noise at 10 KHz 3.5nV//Hz 3.66 nV//Hz
IN+ : 100pF // 500 MR
IN~- : GND
Gain 35.4dB 35.9dB
Noise at 100 Hz 112nV//Hz 93 nV//Hz
Noise at 1 KHz 14 nV//Hz 12nV//Hz
Noise at 10 KHz 7.5nV//Hz 6.8 nV//Hz

On voit maintenant une excellente cohérence entre les résultats de mesure
et les simulations sauf pour le bruit 1/F qui est de nouveau légérement surévalué.
Ces résultats font également apparaitre 'augmentation du bruit basse fréquence dés
lors qu’un réseau RC est positionné sur 'entrée. Ceci est essentiellement lié au bruit
thermique de la résistance Ry. Le niveau de bruit thermique augmente également
lorsque la capacité d’hydrophone diminue. Ceci est di 4 la capacité d’entrée de
I'amplificateur (environ 100pF) qui n’'intervient que pour le bruit. En effet, le signal
n’est que peu attenué grace au montage 'bootstrap de drain’ positionné sur le suiveur
d’entrée.
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5.5.4.3 Amplificateur de charge

La figure 5.22 montre les mesures du bruit ramené en entrée pour deux
cas de configuration de gain. On retrouve 13 encore l'influence du bruit du réseau RC
de contre-réaction en basses fréquences. Le bruit thermique augmente également
lorsque le rapport entre Cy, et C¢ diminue. Cette fois, il ne s’agit plus du probléme de
division capacitive car la capacité du capteur est beaucoup plus importante. Par
contre, pour le capteur de plus faible capacité, le gain est réduit 2 20 dB. On
commence alors 4 voir apparaitre le bruit thermique des buffers.
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fig.5.22: bruit en entrée de la configuration amplificateur de charge

5.5.5 Conclusions sur les mesures

Les mesures effectuées sur le circuit nous permettent de mettre en
évidence les points suivants:

- le niveau de bruit spécifié pour I'application est quasiment atteint. Le
bruit 1/F est largement sous la valeur prévue a Porigine. Nous n’avions
pas encore évalué exactement le bruit 1/F de la technologie suivant le
modele développé au chapitre 3 lorsque nous avons commencé la
conception de ce circuit. L'évaluation du bruit 1/F s’est faite sur une
simple mesure d’un transistor et la valeur mesurée a volontairement été
majorée par sécurité. I1 est donc normal que les résultats soient meilleurs
que prévus. Pour le bruit thermique, la différence est liée a 1a présence de
la dégénération ’parasite’ de la paire différentielle bipolaire. 11 faudra
donc soigner davantage encore le dessin des masques dans une phase
ultérieure.
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- le montage ’amplificateur de tension’ posséde une bande passante
correcte. Nous avons pu mettre en évidence l'efficacité du systéme de
réduction de capacité d’entrée pour le maintien du gain en tension du
montage a faible capacité d’hydrophone. Nous avons également vérifié
que le diviseur capacitif d’entrée affectait quand méme le bruit. Enfin, ce
montage fonctionnant en boucle ouverte, il est sensible aux dispersions
technologiques et n’offre pas un bon contréle du gain en valeur absolue.
De méme, les résultats en distortion sont, comme on pouvait le prévoir,
trés mauvais. Il faut rappeler ici que ce montage n’a été concu que pour
vérifier le comportement en bruit et le syst¢éme de réduction de la capacité
d’entrée. Cet objectif est atteint. Néammoins, pour une réalisation
industrielle, il conviendrait de transformer le montage en amplificateur de
tension asymétrique contre-réactionné. Dans ce cas, on perdrait I'intérét
du montage différentiel pour la réjection des perturbations extérieures.

- le montage ’amplificateur de charge’ nous semble le plus efficace. Son
gain est bien contrélé et sa distortion est minime. Pour le bruit, son
comportement est similaire & celui du montage précédent. Il faudrait
simplement améliorer sa bande passante dans le cas des configurations &
fortes capacités de contre-réaction.
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5.6 CONCLUSIONS ET PERSPECTIVES

Nous avons présenté, dans ce chapitre, les conditions d’optimisation des
montages intégrables dans une technologie MOS. Nous avons, en particulier, détaillé
les calculs de bruit dans plusieurs montages a complexité croissante.

Nous nous sommes attachés a décrire les caractéristiques et limitations du
transistor bipolaire latéral compatible CMOS qui est un composant intéressant dans
le cadre d’applications en faible bruit.

Nous avons proposé des structures originales permettant de réduire le
bruit ramené en entrée d’un préamplificateur connecté i une source capacitive dans
le cadre de deux configurations classiques: I'amplificateur de tension et
I'amplificateur de charge.

Le savoir-faire a été validé par la conception, la réalisation et la mesure
d’un circuit prototype. Les mesures ont révélé quelques limitations essentiellement
dues a une architecture volontairement simple et modulable. Néammoins, ce circuit a
permis une validation de tous les principes énoncés.

La faisabilité de préamplificateurs CMOS a tres faible bruit pour sonar
nous semble donc vérifiée. L'industrialisation du produit suppose, bien entendu,
quelques retouches que nous n’allons pas détailler. Citons simplement qu’il parait
judicieux de choisir une structure ’amplificateur de charge’ afin de pouvoir associer
les qualités du montage différentiel a celles du montage contre-réactionné. Il faut
supprimer les composants externes superflus et insérer un buffer entre la sortie de
Pétage & transconductance et la charge en contre-réaction (R, Cs). Ceci permettra
d’augmenter la bande passante, de supprimer les résistances R; externes et d’assurer
la compensation et la régulation de mode commun en interne. Nous avons proposé
cette structure dans une récente communication [5]
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L’objet de ce travail est de prouver qu’il est possible, avec les moyens
technologiques actuels, de remplacer des circuits hybrides a trés faible bruit par des
réalisations monolithiques de méme niveau de performances en technologie CMOS.
Ceci permettrait d’envisager l'intégration monolithique de chaines de traitement de
signal pour capteurs, notamment dans le cadre des applications en acoustique sous-
marine.

Nous avons, dans un premier temps, situé le probléme du capteur
acoustique dans son contexte. Nous avons présenté les contraintes de son
environnement, les schémas classiques employés pour son électronique ainsi que
I'influence de la nature des signaux regus sur les caractéristiques de cette
électronique. Ceci nous a permis de fixer quelques ordres de grandeurs utiles pour la
suite.

Avant d’envisager le calcul d’un circuit analogique a trés faible bruit, il
nous fallait regarder de plus prés les caractéristiques du composant de base. Nous
nous sommes donc penchés sur I'étude des caractéristiques et des limitations du
transistor MOS dans les applications analogiques pointues. Pour cela, nous avons
rappelé les fondements théoriques de la physique de ce composant. Nous avons
ensuite présenté un modéle de calcul du courant simple et fiable basé sur une
approche graphique dite de "Memelink’ trés pratique a I'utilisation. Ce modéle prend
la référence des potentiels au substrat et permet de décomposer le courant en une
composante qualifiée de directe et une autre appelée reverse, par analogie a
’approche développée par Ebers et Moll pour un transistor bipolaire. Ce modele
nous a également permis de présenter le comportement petit signal du transistor sous
forme simple et utile.

L'un des apports essentiels de ce travail se situe dans I’évaluation du
comportement du bruit dans le transistor MOS. Nous nous sommes focalisés sur
I’analyse du bruit 1/F afin de construire, sur la base de travaux antérieurs, un
nouveau modéle valide dans toute la gamme des tensions de polarisation. Ce modele
permet d’expliquer bon nombre de résultats qui ont, jusqu’il y a peu de temps, paru
assez contradictoires. Il suppose que le bruit 1/F est fortement li€ a la présence de
piéges au voisinage de l'interface qui modulent le nombre de porteurs libres dans le
canal. Cette variation de 1’état de charge du canal et des pieges contribue a
I’apparition de phénoménes d’intéraction coulombienne qui peuvent induire des
variations de la mobilité des porteurs. Ces effets ont pu &tre mis en évidence par
’observation du comportement du bruit de transistors submicroniques. Le mod¢le
que nous avons développé a été validé par une confrontation expérimentale. Il a
révélé la nature d’un bruit 1/F quasi-constant que 'on peut approximer au premier
ordre par une source de tension de bruit fixe en série sur la grille.

Nous avons enfin présenté quelques limitations ou effets secondaires du
transistor MOS réel. Notre approche a plutdt été celle d’'un concepteur soucieux de
comprendre les phénoménes physiques mis en jeu que celle d’un physicien soucieux
de construire un modele. Nous avons d’ailleurs signalé, a cet égard, la grande lacune
actuelle dans le domaine de la modélisation du composant MOS analogique.
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Ayant acquis cette connaissance du composant de base, nous nous sommes
tournés vers lutilisation des modeéles pour optimiser les conditions de polarisation
dans les circuits analogiques. Nous avons étudié le comportement de quelques
montages de base et dégagé quelques grandes lignes de conduite pour 'optimisation
de circuits plus complexes. Une étude originale et compléte de linfluence de
Iarchitecture générale d’un amplificateur continu sur ses performances en bruit a été
présentée. Des montages nouveaux ont été proposés pour assurer le couplage d’un
amplificateur faible bruit CMOS & une source capacitive.

Toutes ces conclusions théoriques ont pu étre mises en oeuvre dans le
cadre d’un circuit prototype. Au deld des aspects liés simplement au bruit,
loriginalité de ce circuit réside également dans I'utilisation de transistors bipolaires
latéraux et la compensation de certaines de leurs limitations. Une méthode a été
proposée qui permet d’atteindre une réjection du mode commun jusqu’alors inégalée
avec de tels transistors. Les mesures effectuées sur le circuit ont révélé quelques
limitations mais nous ont permis de conclure a la faisabilité d’un circuit CMOS ayant
des caractéristiques de bruit acceptables pour des applications en sonar.

A partir de ces travaux, il est possible de dégager quelques perspectives
qui pourraient étre envisagées dans un proche avenir.

Le modele du transistor MOS proposé dans le chapitre 3 utilise une
linéarisation de la courbe V(V) pour le calcul du courant. Il sort de la théorie que le
calcul fait 3 l'aide du diagramme de Memelink serait quasiment exact si I'on
travaillait avec la courbe V(V) réelle. Ceci permettrait de prendre en compte
naturellement des effets comme le dopage non uniforme sous la grille, rendant ainsi
complétement inutiles les approches trés complexes et imprécises que I'on trouve
dans les modéles de simulation actuels (approximation step profile, ...). Des travaux
sont actuellement en cours en ce sens et semblent déja trés prometteurs.

Le modele de bruit proposé ne trouvera sa pleine utilité que lorsqu’il aura
pu étre intégré dans un simulateur et dans un logiciel permettant d’extraire les
parameétres a partir d'un jeu de mesures & définir. Il serait souhaitable de le valider
sur un plus grand nombre de dispositifs provenant de technologies différentes.

Le circuit amplificateur & trés faible bruit est, quant a lui, déja en cours
d’industrialisation sur la base des conclusions de ce travail de thése. L’architecture est
assez différente de celle de notre prototype. Elle intégre I'ensemble des modifications
suggérées en conclusion du chapitre 5. Ce circuit est actuellement en cours de
fabrication et nous espérons qu’il respectera I'intégralité de son cahier des charges.
Néammoins, il nous semblerait intéressant d’approfondir des techniques dynamiques
- telles que la méthode du chopper - appliquées au cas de sources capacitives. Ceci
permettrait enfin de conclure sur la meilleure approche au probléme de
Pamplification de signaux issus de capteurs capacitifs.




RESUME

Ce travail a pour but d’évaluer les possibilités d’une intégration monolithique
d’amplificateurs & trés faible bruit dans une technologie CMOS.

Il présente les principales caractéristiques et limitations des dispositifs actifs de
cette technologie pour des applications analogiques pointues. En particulier, le bruit
1/F du transistor MOS est caractérisé et modélisé par une approche unifiée valide pour
tous les régimes de fonctionnement.

Dans le cadre d’applications en acoustique sous-marine, différents criteres
d’optimisation de I'amplificateur sont évalués. Ils ont été implémentés au sein d’un
circuit prototype original de part certains aspects de sa structure.

Le niveau de performances atteint par ce circuit nous permet d’envisager le
remplacement des actuels circuits hybrides BIFET.

. Ceci ouvre la perspective d’une intégration monolithique de chaines de
traitement de signal completes pour des capteurs sonar.
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