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AVANT PROPOS 

La fonction de filtrage, omniprésente dans tout système électronique, a 

bénéficié au cours du temps des progrès liés à la miniaturisation puis à l'intégration des 

circuits. Ainsi, les filtres L-C en échelle ont peu à peu été remplacés par leur équivalent 

associant amplificateurs opérationnels, résistances et capacités. Cependant, que ce soit 

dans leurs versions à composants discrets ou hybrides, ces circuits souffrent d'une grande 

imprécision de leurs constantes de temps, ce qui nécessite dans la plupart des cas le 

recours à des procédures d'ajustement longues et coûteuses. 

Un pas important a été franchi avec l'apparition des filtres à capacités commutées qui, 

les premiers, ont permis l'intégration de sous-systèmes complets. De par leur principe, 

ils offrent un contrôle pratiquement idéal de leur fréquence de coupure par la simple 

application d'une horloge de référence externe. Leur relative simplicité de synthèse a 

conduit à la réalisation de nombreux outils automatiques de compilation permettant 

d'obtenir le jeu de masques du circuit à réaliser à partir d'un ensemble de spécifications. 

Cet aspect a grandement favorisé un emploi généralisé de ces composants, avec des 

extensions vers les hautes fréquences ou les faibles consommations. 

Cependant, pour certaines applications où le fait d'échantillonner le signal n'est pas 

souhaitable (acquisition de signal très faible bruit) ou difficilement réalisable 

(vidéofréquences et télécommunications), l'utilisation de filtres continus reste 

d'actualité. De récents travaux ont montré la faisabilité de telles fonctions, mais le 

manque d'outils de synthèse automatisés limite les potentialités d'emploi de ce 

composant par ailleurs prometteur. 

Le travail présenté au cours des prochains chapitres se veut une contribution à 

l'élaboration des futurs outils informatisés de conception de filtres continus de la classe 

transconductance-capacité en technologie CMOS. 

Le chapitre 1 présente de façon très synthétique la méthode habituellement suivie lors 

de la conception d'un filtre continu et expose les principales méthodes de synthèse 

utilisées à ce jour. 

l'étude détaillée des filtres synthétisés par la méthode dite "directe" qui met en oeuvre 

uniquement des transconductances et des capacités fera l'objet du second chapitre. Nous 

montrerons notamment que les spécifications en bruit connues pour la fonction dans son 

ensemble permettent de définir les contraintes applicables à la transconductance 

indépendamment de son contexte d'utilisation. 



Le chapitre 3 utilise les résultats précédents pour le dimensionnement des 

transconductances. Nous exposerons à cette occasion une stratégie originale de 

polarisation qui permet, si le besoin s'en fait sentir, de disposer d'une large plage 

d'accord sur la valeur de la transconductance et donc de la fréquence de coupure du 

filtre. 

Une méthodologie de synthèse basée sur les résultats obtenus dans le second chapitre 

sera présentée chapitre 4. 

Enfin, le chapitre 5 décrit les réalisations expérimentales qui ont permis la validation 

des principes exposés précédemment. Nous présenterons successivement un filtre anti­

repliement basse fréquence et faible bruit développé pour une chaine d'acquisition où 

les données issues du capteur sont de faible niveau, puis un filtre passe-bas utilisable 

dans le domaine des vidéofréquences. 
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CHAPITRE! 

METHODES DE CONCEPTION DES FILTRES CONTINUS 

Contrairement aux filtres numenques ou à capacités commutées pour 

lesquels de puissants outils de conception automatisée faisant largement appel à des 

bibliothèques de composants précaractérisés sont disponibles, la conception d'un filtre 

continu est chaque fois un problème entièrement nouveau pour lequel il faut, dans la 

majorité des cas, aller jusqu'au dimensionnement des transistors constituant le 

composant élémentaire. De plus, le fort couplage existant entre les différentes 

spécifications d'un circuit impose le plus souvent d'avoir recours à certains compromis, 

et le fait qu'il n'existe à ce jour aucun outil de synthèse cohérent rendent la conception 

assez délicate dans le cas de filtres présentant des contraintes serrées. 

1.1 Les différentes étapes de la conception 

Quel que soit le type de fonction à synthétiser, les différentes étapes entre la 

définition d'un cahier des charges et la réalisation physique du circuit sont sensiblement 

identiques et s'organisent selon le diagramme de la figure 1.1.1. 

Approximation de la (onction 

Generation du prototype • 

1 ... 
Conversion dn prototype 

Dimeosionnement 

Schema implaotable 

1 ... 
Generation du layout 

Figure 1.1.1: Les étapes de la conception 

A partir d'un gabarit défini à l'aide d'un ensemble de contraintes liées à l'application 

(ondulation en bande passante, atténuation en bande coupée ... ), de nombreux 

programmes de synthèse permettent d'obtenir la valeur des coefficients d'une fonction 

de transfert s'ajustant au mieux avec ce dernier. Le polynôme ainsi réalisé peut être 

implémenté par la mise en cascade de cellules d'ordre inférieur dans le cas le plus 



simple, ou sous la forme de réseaux plus complexes tels que ceux du type contre­

réaction multiple, Follow-the-Leader-Feedback ou Leap-Frog [1.1]. Le bloc fonctionnel 

de base est dans ce cas une cellule biquadratique réalisée à l'aide de résistances, de 

capacités et d'amplificateurs opérationnels. La synthèse consiste donc en l'évaluation 

des coefficients de ces cellules, puis vient le calcul des éléments les constituant en 

fonction d'expressions liées à leur structure interne. 

Une méthode alternative consiste en la transcription du polynome en un réseau L-C 

prototype. Ce dernier est normalisé à une pulsation de coupure unitaire, avec la 

possibilité de tenir compte de pertes inhérentes à l'utilisation de composants réels. Le 

prototype est par la suite transformé en un réseau actif à l'aide d'un jeu de règles 

dépendant du composant actif utilisé (amplificateur opérationnel ou transconductance). 

Cette méthode de synthèse, dite directe, a été retenue dans le cadre de ce travail et sera 

détaillée par la suite. 

A l'autre extrêmité de la chaine, la génération automatique du layout commence à 

bénéficier des résultats de la recherche avec l'apparition d'outils réalisant le placement 

et le routage de façon automatique pour des circuits analogiques. Citons par exemple les 

logiciels ILAC [1.2] ou CHIRY AN [1.3] qui travaillent à partir d'une description du 

circuit au format SPICE. 

La synthèse proprement dite se situe au mveau de la partie centrale du processus 

permettant le passage du filtre prototype vers un schéma implantable physiquement. 

Cette opération s' échelone sur plusieur étapes qui sont notament: 

* le choix d'une structure de base et la transcription du prototype LC selon 
les règles liées à cette dernière. 

* l'égalisation éventuelle des surtensions sur les noeuds internes afin de 
limiter les problèmes dûs aux non-linéarités des composants actifs. 

* l'estimation des sensibilités de la fonction de transfert aux erreurs 
d'appariement et aux pertes. 

Arrivé à ce stade, il est nécessaire d'effectuer une dénormalisation de la fréquence de 

coupure du filtre qui permet de passer de wc = 1 à une valeur de wc définie par 

l'application. Cette transformation permet de poursuivre le déroulement du processus 

de synthèse par: 

* l'évaluation du niveau de bruit du filtre dénormalisé en fréquence. 
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* la détermination du niveau d'impédance requis qui permet de fixer la 
valeur des éléments passifs et de dimensionner les éléments actifs le 
constituant. 



Ces différentes étapes et leurs interactions sont décrites sur le diagramme de la figure 

1.1.2 proposé par JOEHL et KRUMMENACHER [1.4]. Elles doivent aboutir, 

probablement après plusieurs itérations, à un schéma fonctionnel et implantable, auquel 

il faudra ajouter un circuit d'asservissement de la fréquence de coupure afin de réaliser 

un produit fini utilisable dans une application. 

(GABARIT DE FILTRAGE) 

T ...,..1-------1· Penes 
l 1 Tolêr.a.nces de cenrr:!g~ 

,.....----'-----..._ tesumauons a pnori) r ---~( GABARIT MODIFJE ) 

1 
1 t ._-----l &u~i~~>(~~ÉR) 
~-
1 

r----e Fl!..TRE LC PROTOTYPE) 

l 1 
1 ( STRUCTURE A OTA ET CAPACITES ) -- Fichiertype SPICE 

• 1 = 1 SI~1\.JLA TIO:-l } 
r-r-\_ EGALISATIOS DES TESSIOSS 

(CALCUL DES SESS!BfLITES ) --..- Tolérances. penes 

' . (CALCUL DU BRUIT ) ___ __.. Relation 
bruit-Sl.i.ri.-<:onsom. 

H DE1"'0R~1ALISATIO:-lt ~ Exigences sur: 
CHOIX ET DIME.'lSIO:-.>;E~1E.'-'T DES OTA ·bruit 

- dyn:umque 
! (ou consommation) 
l - penes max.. 

( 
ESTL\1ATIOS DES CAPACITES PARASITES) 
SIMt.:LATIO:-l __.... • ?enes 

(CIRCUIT D"ASSERVISSE~1E.ST) 

• DESSL'l DU LA YOUT 
E\"ALUATIOS DES CAPACITES PARASITES (ROu'TAGE) 
A.I\.JSTE~1E.''T DES CAPACITES FOSCTIO:-lSELLES 

- Bru1t de some 
- Dis1orsions non-hn. 

(vérif. dynarmque) 

Figure 1.1.2: détail du processus de synthèse 

1.2 Les différentes méthodes de synthèse directe 
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Il existe actuellement deux grandes tendances en ce qui concerne la synthèse 

des filtres continus. Elles diffèrent essentiellement par le type d'élément actif mis en 

oeuvre, à savoir les amplificateurs opérationnels ou les transconductances. Nous allons 

illustrer la première par l'exemple suivant [1.5]: un prototype L-C passe-bas du Seme 

ordre (figure 1.2.la) est transcrit sous la forme d'un graphe de fluence (figure 1.2.1b) qui 

sera modifié (figure 1.2.1c et 1.2.1d) afin de faire apparaître uniquement des opérateurs 

réalisables par la fonction de base choisie. Il s'agit dans ce cas d'un bloc fonctionnel 

réalisant simultanément la sommation, l'inversion et l'intégration de tensions . La figure 

1.2.2a présente la réalisation pratique d'une telle fonction dans sa version entièrement 

différentielle. Dans le cadre d'une technologie CMOS, les résistances sont simulées à 

l'aide de transistors opérant en régime triode, le contôle de la valeur de cette dernière 



v,n 

s'effectue viala tension de grille VG (figure 1.1.2b). Ceci permet d'ajuster les constantes 

de temps et par là même la fréquence de coupure du filtre. Cependant, des contraintes 

sur la linéarité des intégrateurs ainsi réalisés réduisent notablement la plage de 

variation de la tension de commande V G· Ceci représente un handicap pour la 

réalisation de filtres à large plage d'accord. De plus, les amplificateurs opérationnels 

doivent présenter une bande passante supérieure aux fréquences naturelles de 

l'intégrateur ce qui limite fortement les potentialités d'utlisation de cette structure pour 

les hautes fréquences. 

v, v3 

(a) ...-------.... 
r, R7 

'sfo 
c5 - 1 

t Jvs 

: :.:\ -1 

(~_0 @t C\ -\ C\ ' 
'V 0 

@ ' 8 ·1 8 1 @ -1 e ' 8 ·1 @ (c) 
! 1\ \ 

1 
' ' R, t SR1 c3 

1 R, tsR,c, s.',c 6 t ~ "Sl3 SR1C4 Sl..~ 

l/ l/ 

Figure 1.2.1: (a) prototype L-C en échelle (b) graphe defluence du réseau 

( c) graphe de flue nee modifié ( d) version finale du graphe 

~ 
1 

--c:::J-----l 

~ ,__ __ ~ 
~ 

(a) '----1 ----1 (b)--r-

Figure 1.2.2: (a) intégrateur-sommateur entièrement différentiel 

(b) version CMOS de la fonction 
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La deuxième méthode de synthèse repose sur la simulation de selfs à l'aide de capacités 

et de gyrateurs réalisés à l'aide de transconductances. Dans ce cas, la transformation est 

directe selon les règles de la figure 1.2.3 qui seront détaillées dans le prochain chapitre. 

La plage d'accord de la fréquence de coupure est susceptible d'atteindre une décade et 

les potentialités d'utilisation aux hautes fréquences ont été démontrées par plusieurs 

travaux [1.6] [1.7]. Ceci est essentiellement dû au fait que la valeur de la 

trans conductance intervient directement dans l'expression des constantes de temps 

intrinsèques du filtre et non au niveau d'un pôle secondaire. La principale limitation de 

cette méthode est liée au fait que les transconductances travaillent en boucle ouverte, 

avec pour conséquence de grandes difficultés à obtenir une linéarité satisfaisante. 

Structures LC StruC1ures .a g_H-aleurs el capacllés 

r--11~-., r - - - - - - jf 2~ - - - - - ., 

1 1 

)~a;r( 
~ 

L---- -2ë H------ J 

r--~~~~., } -'~- î-.j''-- -----,( 1 1 

~1-i,--

_j - l"" ll -
L--------~eJ~----------J 

II ill· 
TI : J_ L .!.- .!.-

'T )mo,. 
1 le, 

Figure 1.2.3: règles de transfonnation 
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C'est sur la base de cette méthode de synthèse que nous allons proposer une structure 

originale de transconductance ainsi que de nouvelles méthodes d'évaluation du bruit et 

des sensibilités. 
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CHAPITRE2 

ETUDE ET SYNTHESE FILTRE 

2.1 Methode de synthèse 

Nous avons vu dans le chapitre précédent que la méthode de synthèse dite 

"directe" est celle qui offre probablement les plus larges perspectives d'application. 

Contrairement aux autres méthodes évoquées auparavant, le point de départ n'est pas 

une fonction de transfert décrite sous la forme d'un polynome, mais un filtre prototype 

de type L-C en échelle (figure 2.1.1). Ce réseau, dont la structure et la complexité 

dépendent du type de la fonction de transfert et de l'ordre du filtre, est issu soit 

d'algorithmes de synthèse automatique, soit de tables numériques [2.1]. Dans la plupart 

des cas, ces outils fournissent un prototype passe-bas dont les composants sont 

normalisés pour une pulsation de coupure unitaire wc = 2 n fe. 

Reseau en echelle 

Ro 

Vin Roi Vout 

Figure 2.1.1: structure du filtre prototype 

Quel que soit le type de réalisation envisagé (éléments discrets ou 

intégration), deux étapes sont nécessaires pour passer du filtre prototype au réseau réel: 

* la transformation (dans le cas où le filtre à réaliser n'est pas un passe bas) qui permet 

de passer d'un prototype passe-bas à un prototype passe-haut par exemple. Cette 

transformation, très approximative pour les fonctions passe-bande, est réalisée à l'aide 

de formules décrites en annexe A. 

* la dénormalisation qui fait correspondre aux valeurs normalisées Ln et Cn du réseau 

prototype des valeurs physiques Let C, définies par les relations ci-dessous: 

(2.1.1) 



(2.1.2) 

Nous pouvons dès à présent remarquer que le choix du niveau d'impédance (valeur de 

R 0 , voir figure 2.1.1) dont vont dépendre certaines caractéristiques du filtre n'est pas 

uniquement lié à wc. 

Dans le cas d'une réalisation sous forme intégrée, la self n'est pas disponible 

en tant que composant physique, du moins pour les basses et moyennes fréquences, 

inférieures à quelques centaines de mégahertz [2.2). De même, les technologies C.MOS 

classiques n'offrent pas de resistances de précision. Ceci implique, pour la réalisation de 

tels filtres, la possibilité de simuler ces composants à l'aide d'éléments actifs 

( transconductances). 

2.1.1 Simulation d'une résistance. 
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Une résistance peut être assimilée à un générateur de courant dépendant de 

la tension à ses bornes. En conséquence, la rebouclage d'une transconductance sur elle 

même réalise l'équivalent d'une résistance référencée à la masse (figure 2.1.2) dont la 

valeur est: 

1 
R = Gm 

R 

(2.1.3) 

i = Gm . v 

Figure 2.1.2: réalisation d'une résistance référencée à la masse 

L'implémentation de filtres en échelle nécessite de disposer de résistances non reliées à 

la masse. Si l'on note V1 et V2 le potentiel référencé à la masse de chaque borne de la 

résistance (figure 2.1.3a), le courant i qui la traverse peut s'écrire: 

. Vl V2 
1 = R-R = Gm Vl +(-Gm)V2 (2.1.4) 

Ceci suggère l'implémentation décrite à la figure 2.1.3b qui offre la particularité de 

présenter une impédance constante au point 1, égale à l'impédance d'entrée de la 



transconductance. Il est à remarquer que cette dernière ne réalise pas un composant 

dont le comportement est identique à celui de la résistance de la figure 2.1.3a. 

Cependant, l'équivalence fonctionnelle suffit à la réalisation de filtres continus avec 

pour corollaire le fait que l'impédance d'entrée du filtre ainsi réalisé soit indépendante 

du niveau d'impédance interne requis. Ceci, outre l'économie d'un éventuel étage 

d'adaptation sur l'entrée, apporte un degré de liberté supplémentaire dans le choix de la 

valeur de R 0 . 

(b) 

Figure 2.1.3: (a) résistance non reliée à la masse 
(b) réalisation fonctionnellement équivalente à 2.1.3a 

2.1.2 Simulation d'une self-inductance. 
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Le seul composant réactif dont dispose le concepteur étant la capacité, le 

principe de la simulation sera donc d'inverser le signe de la partie imaginaire afin de 

réaliser l'équivalent d'une self. Cette inversion est réalisée selon une méthode classique 

utilisant des gyrateurs [2.3][2.4]. Ces derniers sont réalisés par la connexion tête-bêche 

de deux transconductances selon le schéma de la figure 2.1.4a. 

Zeq 
~ 

Figure 2.1.4: (a) réalisation d'un gyrateur 

(b) réalisation d'une self-inductance référencée à la masse 



L'impédance équivalente (Zeq) vue du port d'entrée s'exprime de la façon suivante: 

z - ~- 1 
eq- i - Gm2 Zn (2.1. 5) 

Zn représente l'impédance équivalente d'un réseau connecté sur le port de sortie. 

L'application de ce principe à la simulation d'une self (figure 2.1.4b) se révèle 

immédiate en posant: 

1 
Zn= Cp avec p = J w (2.1.6) 

en injectant (2.1.6) dans (2.1.5), on obtient l' expression de l'impédance équivalente vue 

du port d'entrée: 

Z - Cp 
eq- Gm2 

cette expression correspond à l'impédance d'une self de valeur: 

c L--­
- Gm2 

(2.1. 7) 

(2.1. 8) 

Dans le cas de paramètres normalisées, l' expression liant la valeur de la self à réaliser à 

celle de la capacité à utiliser peut être obtenue en réalisant l'égalité entre les 

expressions (2.1. 7) et (2.1.1 ): 

ce qui donne avec 1 R -­o- Gm 

(2.1. 9) 
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C est une valeur physique. Il faut donc déterminer quelle valeur normalisée Cn lui sera 

équivalente, ce qui s'effectue en remplaçant C dans (2.1.9) par son expression en 

fonction de Cn issue de (2.1.2): 

(2.1.10) 

Nous pouvons donc réaliser l'équivalent d'une self normalisée Ln à l'aide d'une capacité 

Cn connectée à un gyrateur selon la figure 2.1.4b. De même que dans le cas de la 

résistance, certaines configurations nécessitent des selfs flottantes. Celles-ci sont 

réalisées à l'aide de deux gyrateurs selon le schéma de la figure 2.1.5. La valeur de Cn 

est toujours définie par l'équation (2.1.10). 



Ln 

Figure 2.1.5: réalisation d'une self-inductance flottante 

2.1.3 Expression de la fréquence de coupure. 

La fréquence de coupure d'un filtre réalisé avec les éléments précédemment 

décrits peut être simplement dérivée de l'équation (2.1.2) en posant wc = 2 TI fe : 

Cn Cn Gm 
fe = 2 TI C R

0 
= 2 TI C (2.1.11) 

En posant Cn = 1 (capacité normalisée unitaire), on définit une capacité unitaire de 

dénormalisation Cu telle que: 

f Gm 
c = 2 TI Cu (2.1.12) 
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A fréquence de coupure donnée, il faudra trouver un compromis entre la valeur de Cu 

et le niveau d'impédance du filtre. Ceci offre un degré de liberté appréciable, 

notamment pour atteindre les spécifications en bruit (voir paragraphe suivant). Une fois 

la valeur de Cu déterminée, il est quelqufois nécessaire de prévoir une possibilité 

d'accord le filtre par l'utilisateur. La plage d'accord de la fréquence de coupure est 

cependant limitée à celle de la transconductance. Dans la pratique, les incertitudes sur 

la valeur absolue des capacités et des transconductances obligent le concepteur à 

prévoir une possibilité de variation du Gm des transconductances même dans le cas 

d'une synthèse à fréquence de coupure fixe. Ces derniers points seront détaillés dans la 

dernière partie de ce chapitre. 

2.1.4 Filtre passe-bas. 

Cette synthèse est la plus directe puisqu'elle se limite à remplacer chaque 

élément du filtre prototype par son équivalent Gm-C. La figure 2.1.6 montre un exemple 

basé sur la synthèse d'un filtre de CA UER du troisième ordre. L'extension du principe à 

des ordres supérieurs est immédiate et n'appelle pas de commentaires particuliers. Il est 

cependant à remarquer que la perte de 6 dB en bande passante propre aux filtres L-C 



en echelle peut être compensée en doublant la valeur de Gml. Dans ce cas, la synthèse 
d'un filtre d'ordre "n" nécessite 2n + 2 transconductances. 

In 

In 
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0 
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Figure 2.1.6: (a) prototype du passe-bas CA UER 3eme ordre 

(b) synthèse à gyrateur ( c) fonction de transfert 
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2.1.5 Filtre passe-haut. 

Sa synthèse s'effectue en partant du prototype passe-bas. La première étape 

est la transformation en filtre passe haut à l'aide des règles exposées en annexe A 

(figure 2.1.7a), puis chaque élément est remplacé par son équivalent Gm-C (figure 

2.1.7b). Cette approche conduit à un nombre relativement élevé de transconductances. 

Une alternative à ce problème consiste en l'utilisation de la forme duale du prototype 

passe-bas (figure 2.1.7c) [2.5]. Après transformation, le nombre d'inductances est 

minimal et il en découle une économie de transconductances non négligeable (figure 

2.1.7d). Un inconvénient certain de cette approche est la sensibilité de la fonction de 

transfert à une capacité parasite connectée aux noeuds à haute impédance (1 et 2). La 

figure 2.1. 7 e montre la dégradation causée par de tels éléments dont la valeur est 

relativement importante (C = 0.1). Pour des fréquences suffisamment élevées, les 

composants du filtre passe-haut (Cl, C2, C3, L) n'interviennent plus et le réseau se 

résume à un filtre passe-bas dont la fréquence de coupure est essentiellement 

déterminée par la valeur des capacités parasites. 

Cl= O.U.S c :o.n 

Ro = 1 L 1 = 0.94 
la -"t::::=J---!~~--~3---- Out 

~ ~·' 
77 

L l = 0.94 Ro = l Cl = 1.06 Cl = 1.06 
la ---c::::J---tl t-_ _,_j --till--,__ Out 

C3=8 I 0 Ro:l 

L:0.99 . ~ 
(c) 

Figure 2.1. 7: (a) transformation du prototype passe-bas (b) synthèse à gyrateur 

(c) transformation de la forme duale du prototype passe-bas 
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Figure 2.1. 7: ( d) synthèse à gyrateur de la forme duale 
( e) fonctions de transfert 

2.1.6 Filtre passe-bande. 
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De même que pour le filtre passe-haut, le prototype passe-bas sert de point 

de départ. Cependant, les formules de transformation (annexe A) font intervenir un 

nouveau paramètre qui est la bande passante relative définie de la façon suivante: 

1 a= (2.1.13) 

L'expression ci-dessus est valide pour des bandes passantes relatives inférieures à 10%. 

Dans le cas contraire, une méthode numérique d'optimisation doit être employée, en 

utilisant comme jeu initial de paramètres les valeurs issues des formules de 



transformation. La figure 2.1.8a donne un exemple de filtre passe-bande dérivé d'un 

prototype passe-bas de type BUTIERWORTH du troisième ordre, dont l'équivalent 

direct sous la forme gm-C est donnée à la figure 2.1.8b. Il est cependant possible, dans le 

cas d'un filtre ne présentant pas de zéro de transmission, de rendre la largeur de bande 

relative ajustable, et ce indépendamment de la fréquence de coupure. La méthode de 

transformation, présentée en annexe B, conduit au schéma de la figure 2.1.8c. La 

fréquence de coupure est ajustée par action sur les transconductances de valeur Gm, 

alors que la largeur de bande relative est fixée en agissant sur celles de valeur Gm / a. 

Ceci n'est possible qu'au prix d'une complexité accrue des circuits d'asservissement, 

mais peut s'avérer indispensable si une grande précision sur la largeur de bande relative 

est souhaitée, ou si l'on désire réaliser un filtre dont les caractéristiques sont modifiables 

par l'utilisateur. 

C 1 = 0.1 Ll = 9. 95 

(a) 

Out 

cu= 9. 95 

CL1=0.2 

Figure 2.1.8: (a) transfonnation du prototype passe-bas 

(b) synthèse à gyrateur (largeur de bande fixe) 

Ro = 1 
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Figure 2.1.8: (c) sylJ(hèse à gyrateur (largeur de bande variable) 

( d) fonction de tranfert (largeur de bande fixe) 

( e) fonctions de transfert (largeur de bande variable) 
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En ce qui concerne les filtres présentant un zéro de transmission, 

l'ajustement de la bande passante relative est plus délicat car la valeur des composants 

1 

1 

' ' 



réalisant le zéro est fonction de la position relative de celui-ci par rapport à la 

fréquence de coupure (paramètres .0.+ et .0.-, annexe A). 

2.1. 7 Filtre coupe-bande. 

La synthèse est similaire à celle du filtre passe-bande, à l'aide des formules 

de l'annexe A. Les figures 2.1.9a à 2.1.9c donnent un exemple de réalisation possible, 

aussi bien en bande passante fixe que variable. La figure 2.1.9d présente une partie de la 

fonction de transfert. La simulation ayant été effectuée avec des transconductances 

idéales (gain statique infini), la profondeur du puits n'est limitée que par la précision 

numérique de la simulation. Nous verrons par la suite qu'une valeur finie du gain 

statique impose une limite inférieure à l'atténuation réalisable. 

ID 

(b) 

Cl:l.S 

Ro = 1 Ll:0.4 
ID --{::=J-~------iê§._--+---1~ Out 

L1 = 4.97 L3 :4.97 

(a) 
Cl= 0~1 l CJ =O. 2 

~ 

b 

Cl:l.S 

Cl= O.l C3:0.l CL3 = 4. 97 

Figure 2.1.9: (a) transformation du prototype passe-bas 
(b) synthèse à gyrateur (bande coupée fixe) 

Ro = 1 
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Figure 2.1.9: (c) synthèse à gyrateur (bande coupée variable) 
( d) fonctions de transfert 

2.1.8 Egalisation des niveaux. 

De même qu'au sein du filtre prototype, certains noeuds internes du réseau 

Gm-C présentent des surtensions pouvant être assez importantes au voisinage de la 

fréquence de coupure. La figure 2.1.10b montre ce phénomène sur un exemple de filtre 

de BUITERWORTH du 3eme ordre, le dépassement pouvant atteindre 58% sur le 

noeud numéro 2. Cet effet doit être pris en compte lors de l'étude de la 

transconductance afin de ne pas altérer la dynamique de signal applicable sur l'entrée 
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du filtre. Pour des raisons évidentes d'appariement, il ne peut être question d'optimiser 

chaque transconductance en fonction de la place qu'elle occupera au sein du réseau. Il 

est donc nécessaire de limiter l'excursion de la tension sur les noeuds les plus critiques 

afin de ramener les dépassements à des niveaux acceptables, ou mieux encore de les 

éliminer. 
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Figure 2.1.10: (a) Réseau Gm-C passe-bas BUITERWORTH 3eme ordre 
(b) niveaux relatifs de tension aux différents noeuds 
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Le niveau de surtension ~ sur un noeud n est défini de la façon suivante: 

(2.1.14) 

Considérons à présent un noeud typique tel que celui de la figure 2.1.lla: 

(2.1.15) 

Il suffit, afin d'éliminer les surtensions, de multiplier la capacité Cn par le facteur ~ 

associé à ce noeud. Cependant, la conservation de la valeur du courant d'attaque sur les 

noeuds n-1 et n+ 1 implique d'affecter ce même facteur~ aux transconductances TC3 et 

TC4. La topologie ainsi modifiée est présentée figure 2.1.1lb. Toutefois, la nécessité de 

conserver un bon appariement entre les transconductances interdit que les valeurs de ~ 

soient rationnelles. Il faut donc choisir 1 'entier le plus proche en tenant compte 

néanmoins des innévitables compromis à réaliser entre gain en performances et place 

occupée. 

TCl TC3 
Yn·l Vn Vntl 

l 
T Cn 
~ 

TCl TC3 
Vn·l Vn Vntl 

l 
Tpcn 
~ 

Figure 2.1.11: topologie d'un noeud typique: (a) avant compensation des surtensions 
(b) après compensation des surtensions 
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Un exemple d'égalisation est proposé figure 2.1.12a. Un facteur correctif~ = 2 (au lieu 

de 1.58) a été appliqué sur le noeud 2 (figure 2.1.12b). Il n'a pas été jugé utile 

d'effectuer cette opération sur le noeud 3 car l'amélioration ainsi réalisée n'aurait pu 

justifier la complexité accrue du circuit. 
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Figure 2.1.12: (a) réseau de la figure 2.12.10a après compensation 
(b) tensions relatives sur les noeuds 

2.1. 9 Conclusion. 
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Cette présentation sommaire montre que tout élément constituant le filtre, et 

ce quel que soit son type, peut être réalisé à l'aide de deux composants de base qui sont 

la transconductance et la capacité. Ceci constitue un point positif pour une synthèse 

automatique du filtre. De plus, le caractère systématique des opérations a permis, au 

moyen d'un logiciel très simple, de rendre cette opération entièrement automatique à 

partir du réseau prototype transformé. 
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2.2 Etude du comportement en bruit. 

Nous allons à présent étudier le comportement en bruit des différentes 

structures synthétisées dans la partie précédente. S'il est relativement aisé de calculer le 

bruit généré par un dispositif actif, le calcul dans le cas de fonctions complexes, et à 

fortiori d'un système complet requiert généralement l'utilisation d'un programme de 

simulation. Les méthodes numériques sont bien connues [2.6] , mais malheureusement, 

la plupart des outils classiques ne fournissent pas assez de souplesse dans la définition 

de macromodèles permettant de décrire le comportement global en bruit total du 

système. Ceci est essentiellement dû au fait que ces simulateurs travaillent au niveau du 

transistor. 

La méthode présentée ci-après a été développée afin de pallier cet inconvénient. Bien 

que spécifique aux filtres synthétisés par la méthode décrite dans la partie précédente, 

elle est suffisamment générale pour être adaptée à tout circuit de structure similaire. De 

même, elle ne présuppose pas de structure particulière de transconductance et permet, 

connaissant la topologie choisie pour le filtre, de spécifier les contraintes en bruit sur les 

transconductances à partir de celles du système complet. 

2.2.1 Modélisation des éléments actifs. 

Dans le cadre de l'étude du bruit, deux types de modélisation de la 

transconductance sont possibles, selon que l'on s'intéresse au bruit en sortie (figure 

2.2.1a) ou au bruit ramené à l'entrée (figure 2.2.1b). 

(a) 

Figure 2.2.1: modélisation de la transconductance 

(a) bruit en sortie (b) bruit ramené à l'entrée 

Ces deux représentations, bien qu'équivalentes du point de vue formel, ne présentent 

pas le même niveau de complexité de calcul au cours de l'évaluation du bruit total. En 

effet, le modèle en bruit équivalent à l'entrée ajoute un noeud supplémentaire par 

transconductance et augmente ainsi de façon significative le nombre de fonctions de 

transfert à calculer. Dans le cas de l'approche en courant, les contributions individuelles 



peuvent être sommées sur chaque noeud. Le coût en calcul est donc minimal, ce qui a 

conduit à retenir ce type de modélisation. Nous pouvons remarquer dès à présent que 

pour ce modèle, aucune relation n'est prédéfinie entre la valeur de Gm et la puissance 

de bruit ce qui permet de garder un caractère général au calcul. 

2.2.2 Méthode de calcul globale. 
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Nous allons maintenant nous attacher à trouver une formulation simple 

reliant les spécifications en bruit du filtre complet à celles de son élément constitutif 

principal qui est la transconductance. 

De façon générale, chaque source de bruit en courant développe une tension de bruit 

aux bornes de l'impédance (Zn) présente sur le noeud auquel elle est connectée. Cette 

tension, pondérée par une fonction de transfert (T n) à déterminer contribuera au bruit 

total en sortie (figure 2.2.2). 

1 

g ........ À Tl 
Zl . ·. 

~~ .... : : : : : . ... .,... . 
2 .·· .·· ~··Tn 

g Z2 g':n 

Sortie 

Figure 2.2.2: modélisation du réseau à gyrateurs 

Nous pouvons définir une transimpédance Ztj comme étant le rapport entre la tension 

de sortie v0 et le courant ij entrant dans le noeud j: 

(2.2.1) 

Dans le cas d'un filtre d'ordre n quelconque, le bruit résultant de chaque contribution 

individuelle est donné par: 

n 2 
SV = 2: Zt. SI. 

0 . 1 J J 
]= 

(2.2.2) 



où SV 0 est la densité spectrale de bruit en tension à la sortie du filtre (V2 /Hz) et Slj la 

densité spectrale de bruit en courant (A2/Hz) entrant sur un noeud interne j du filtre. La 

valeur efficace de la tension de bruit (Vnrms) dans la bande de fréquence d'étude D.f = 
fmax - fmin est obtenue de la façon suivante: 

2 
fmax fmax n 

2 Vnrms = f SV0 df = f ! Zt. SI. df 
fmin fmin j =1 J J 

(2.2.3) 

La valeur de Vnrms est obtenue en fonction du rapport signal sur bruit (S/N) désiré 

pour un signal de valeur efficace Vsrms par la relation suivante: 

( -~~) 
Vnrms = Vsrms 10 avec· ~ = 20 log( Vsrms ) · N Vn rms 

(2.2.4) 

Le problème se résume donc à calculer l'intégrale de l'équation (2.2.3). Pour des raisons 

évidentes de simplicité et d'appariement, toutes les transconductances du filtre sont 

identiques, ce qui permet d'écrire: 

SI. = NTS. Slt J ~ c (2.2.5) 

où NTsj est le nombre de sorties de transconductance connectées au noeud j, Site est la 

densité spectrale du bruit en courant généré par une transconductance. Cette dernière 

grandeur est caractéristique du type de transconductance mise en oeuvre et ne dépend 

pas du contexte dans lequel elle est utilisée. Cette propriété permet un premier 

découplage entre la fonction globale et les éléments la constituant. 

En combinant les équations (2.2.5) et (2.2.3), nous obtenons: 

2 
n fmax 

2 Vnrms = ! NTSj f Ztj Site df 
j =1 fmm 

(2.2.6) 

La tension de sortie Vnrms est la somme de deux grandeurs non corrélées Vwn et Vrn 
représentant les contributions des divers éléments actifs au bruit thermique et au bruit 

1/f respectivement. Ces dernières sont définies comme suit: 

2 n fmax 
2 V wn = ! NTSj Swntc f Ztj df 

j =1 fmin 
(2.2.7) 

2 n fmax 
2 1 

V fn = .! NTSj Sfntc f Ztj fCl df 
J=1 fmm 

(2.2.8) 
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avec: 

Swntc= densité spectrale de bruit thermique (A2/Hz) 

Sfntc: densité spectrale de bruit 1/f (A2/Hz) à f = 1Hz 

a: exposant du bruit 1/f (généralement voisin de l'unité) 

2. 2. 3 Expression de la trans impédance Zti 

La transimpédance au noeud j (Z~) est définie comme étant le rapport de la 

tension de sortie au courant entrant dans le noeud j, et sera par conséquent uniquement 

fonction de la topologie du réseau. 

Pour tout système linéaire, on peut écrire la relation matricielle suivante: 

[YJ [VJ = [1] (2.2.9) 

soit pour un circuit comportant n noeuds internes (k,l compris entre 1 et n): 

(2.2.10) 

Tout noeud interne est susceptible d'être connecté simultanément à des capacités et à 

des transconductances Gmk 1 modélisées par Cin k sur leur entrée et par Y out 1 sur leur 
' 

sortie. Dans le cas général, un élément de la matrice Y s'écrit donc: 

(2.2.11) 

avec: p = j w 

Nous pouvons admettre en première approximation que Cin < < C et Y out < < Gm. 

Pour un élément Yk 1 de la matrice Y, l'équation (2.2.11) se réduit à: 
' 

Yk,l = ak,l Gm + bk,l C p 

( 
bk 1 Cup) 

Yk,1 = Gm ak,l + Gm (2.2.12) 

L'équation (3.2.10) devient donc: 
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(2.2.13) 

avec: 

, bk,l Cu p 
Y k,l = ak,l + Gm (2.2.14) 

Ce même élément de matrice peut s'écrire en fonction de la pulsation de coupure wc = 
Gm/Cu: 

Y' "b w k,l = ak,l + J k,l wc (2.2.15) 

Il faut donc calculer Ztj pour chaque fréquence par simple inversion de la matrice [Y'] 

et multiplication par un vecteur unitaire particulier. Par exemple, pour une fréquence et 

un ordre n donnés, Zt1 est la nieme ligne du vecteur produit: 

Plus généralement, on notera: 

Zt. = 0
1 Zt'· 

J rn J 
(2.2.16) 

Zt'j est le produit de l'inverse de [Y'] et du vecteur unitaire dont les éléments valent 0 

sauf celui de la ji erne ligne qui vaut 1. 

2.2.4 Formulation générale du bruit et interprétation. 

Zt'j ne dépendant que de la structure du filtre, son intégrale dans la bande de 

fréquence ô.f est une constante. De ce fait, les équations (2.2.7) et (2.2.8) peuvent être 

écrites de façon plus synthétique. A cet effet, nous pouvons définir: 

fmax 2 
Fwn. = f Zt'j df 

J fmin 
(2.2.17) 

fmax , 2 1 Ffn. = J. ZtJ· -fa df 
J fmm 

(2.2.18) 

Soit, en réinjectant dans (2.2.7) et (2.2.8): 
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2 Swntc v - ----;.-:. 
wn - Gm2 

(2.2.19) 

(2.2.20) 

Nous avons défini précédemment en fonction du rapport signal sur bruit (S/N): 

V 2 2 2 
nrms = vwn + vfn (2.2.21) 

les paramètres Fwnj, Ffnj, NTsj sont constants et dépendants de la structure étudiée. 

Swntc et Sfntc sont des valeurs à calculer pour atteindre les spécifications du filtre. Le 

seul degré de liberté restant est la valeur de Gm. En effet, pour une structure donnée, il 

est possible de déterminer à l'aide de l'équation (2.2.19) la valeur maximale admise du 

bruit thermique généré par la transconductance en fonction de la valeur de son Gm. 

Cette valeur asymptotique, supposant un bruit 1/f nul, est calculée en remplaçant V wn 

par Vnrms: 

Cette équation est tracée sur des axes logarithmiques figure 2.2.3. 

Swn tc (log) 

SIN diminue 

t SIN augmente 

parame tres 

- SIN 

- fmin 

- fmax 

- topologie 

Gm (log) 

(2.2.22) 

Figure 2.2.3: abaque du bruit thennique maximal admissible en fonction de Gm 
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A rapport signal sur bruit et topologie donnés, on obtient une droite de pente 2. Une 

augmentation du rapprot S/N d'un facteur 10 décalerait cette droite de deux décades 

vers le bas et inversement. li suffit donc de calculer une valeur de Swntc pour une valeur 

de Gm et Vnrms donnée afin de déterminer tout point de l'abaque par simple 

translation. En superposant sur cet abaque (a) les valeurs de Swntc calculées en fonction 



de Gm (b ), on obtient le diagramme de la figure 2.2.4. Ces valeurs dépendent de la 

structure de transconductance choisie à priori en fonction de ses conditions de 

polarisation. Il est à noter que la variation n'est pas nécessairement linéaire en fonction 

deGm. 

Swn tc (log) 
maximum 
admissible 

Gm min 

(b) 

Gm (log) 

Figure 2.2.4: superposition de l'abaque (a) et du bruit généré 

par la transconductance (b) 

Cette superposition définit deux zones distinctes : 

* la zone 1 dans laquelle le bruit généré par la transconductance pour une 

valeur de Gm donnée est supérieur au bruit maximal admissible. Dans cette zone, le 

filtre n'est pas réalisable, du moins avec les spécifications fixées et/ou avec la structure 

de transconductance choisie. 

* la zone 2 dans laquelle le bruit généré est inférieur au bruit maximal 

admissible. Ici, le filtre est réalisable pour toute valeur de Gm supérieure à Gmmin· 

Dans le cas de transconductances réalisées à l'aide de transistors MOS, le bruit 1/f doit 

être pris en compte. Dans la zone 2, la différence entre le bruit maximal admissible et le 

bruit réel de la transconductance est égal au bruit 1/f admissible pour celle-ci (Vrn2). 

Cette valeur permet de déterminer Sfntc à l'aide de l'équation (2.2.20), et par la suite de 

dimensionner les transistors. 

2.2.5 Détermination des bornes d'intégration. 

Le calcul des fonctions Fwnj et Ffnj suppose que les bornes d'intégration 

soient définies. En ce qui concerne le bruit thermique, la valeur fmin = 0 peut être 

retenue sans problème. En toute rigueur, la borne supérieure d'intégration fmax devrait 

être prise à l'infini, mais la pratique montre que le bruit devient négligeable à partir de 
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trois décades au delà de la fréquence de coupure dans le cas des filtres passe-bas et 

passe-bande. Ceci est dû au fait qu'il existe une capacité fonctionnelle qui crée une 

fonction passe-bas sur le noeud de sortie. Pour les filtres passe-haut et coupe-bande, les 

innévitables capacités parasites présentes sur le noeud de sortie sont à l'origine de cette 

limitation de bande. 

Dans le cas du bruit 1/f, la valeur de fmax peut être prise identique tout en 

offrant une meilleure précision sur le résultat de l'intégration. Le problème se pose pour 
fmin car, dans ce cas, le modèle diverge au voisinage de zéro ce qui est évidemment 

impossible physiquement. Le contexte d'utilisation du circuit devra permettre de fixer 

une valeur fmin non nulle, mais cependant pas trop faible de façon à ne pas aboutir à 

des valeurs de surface prohibitives. 

2.2.6 Relation entre bruit et surface. 

Pour une transconductance réalisée à l'aide de transistors MOS, la densité 

spectrale de bruit 1/f en courant est inversement proportionnelle à la surface active des 

transistors. En conséquence, plus on se rapproche de Gmmin• plus la valeur de la densité 

spectrale de bruit 1/f (Sfn1c) doit diminuer, entraînant une forte augmentation de la 

surface active des transistors critiques. Cette tendance est indésirable, tant du fait de la 

surface occupée par le filtre (problèmes de rendement et de coût de fabrication) que du 

fait du non-appariement entre les éléments critiques et de la présence de capacités 

parasites (problèmes de répétabilité entre circuits). La tendance s'inverse dans le cas où 

Gm est pris très grand, car c'est maintenent au tour des capacités d'occuper une surface 

prohibitive. Ceci suggère donc qu'il existe une valeur de Gm pour laquelle la surface 

totale du filtre (éléments actifs et capacités) est minimisée. 

Posons Ste la surface d'une transconductance. La densité de bruit 1/f, inversement 
proportionnelle à cette surface dans le cas de réalisations en CMOS, peut s'exprimer de 

la façon suivante: 

f: Cte 
S ntc = S 

tc 

d'autre part, nous pouvons exprimer Sfn1c de façon similaire à (2.2.22): 

Nous obtenons, à partir de ces deux équations: 

(2.2.23) 

(2.2.24) 
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K 
Cu2 = ~ = K 2 S 2 s cu cu 

tc 
(2.2.25) 

où Cu est la capacité unitaire de dénormalisation, Ktc et Kcu sont des constantes, Ste et 

Scu sont les surfaces de la transconductance et de la capacité unitaire respectivement. 

Soit NTc le nombre total de transconductance et Neu le nombre de capacités unitaires 

du filtre, la surface totale de celui-ci (Sf) vaut: 

(2.2.26) 

(2.2.27) 

La valeur minimale de Sf est atteinte pour: 

d Sr 
d Scu = Ncu - = 0 (2.2.28) 

(2.2.29) 

L'équation précédente permet de déterminer la valeur de la capacité minimisant la 

surface pour une spécification de bruit donnée. Malheureusement, cette valeur peut 

parfois correspondre à une valeur de Gm ou de la capacité Cu non réalisable 

physiquement. Dans ce cas, il n'y a pas de minimum pratique et le choix du Gm doit être 

fait selon d'autres critères. 

2.2. 7 Limitation principale de la méthode. 
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La limitation principale de la méthode que nous avons exposé provient du 

fait que les transconductances sont modélisées comme des générateurs de courant 

parfaits. Ceci n'est évidemment pas le cas et la conductance de sortie Go de ces 

dernières intervient en tant que branche d'un diviseur de courant. Le schéma équivalent 

sur un noeud typique est celui de la figure 2.2.5. 



1/ Gm 

Figure 2.2.5: topologie typique d'un noeud 

La branche en 1/Gm représente la partie "impédance" de l'impédance de transfert Ztj 

en ce noeud. Le courant i' n participant effectivement à la densité de bruit en sortie vaut 

maintenant: 

., 2 
ln 

NTSj Go 

[ 

1 )2 
N .2 

TSj 1n 

Nous pouvons réexprimer l'équation précédente de la façon suivante: 

., 2 
ln = 

avec: 

Gm 
Acte= G' 

0 

2 

gain statique de la transconductance. 

(2.2.30) 

(2.2.31) 

Il s'ensuit donc une surestimation du bruit réel en sortie lorsque le gain statique Acte 

devient faible. Pour des valeurs typiques de l'orde de 100 et plus, l'erreur reste 

cependant négligeable. 
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2.2.8 Conclusion. 

Une méthode originale de calcul du bruit dans les filtres à gyrateurs a été 

exposée. Cette approche suppose qu'il n'existe aucune dépendance statistique entre les 

différentes sources de bruit. Cette condition est réalisée dans le cas d'un circuit 

entièrement différentiel, car les seules contributions corrélées issues des circuits de 

polarisation interviennent en mode commun. Dans la réalité, les désappariements 

inévitables feront qu'une partie du bruit de mode commun interviendra en mode 

différentiel, mais l'expérience prouve que cet effet reste de second ordre si l'on prend 

les précautions habituelles en la matière durant l'opération de layout (règles de 

proximité, d'orientation, etc .. ). 
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2.3 Etude des non-idéalités linéaires de la fonction de transfert. 

La première partie du chapitre a montré comment obtenir les selfs, 

supposées idéales, nécessaires à la synthèse des filtres. Nous allons voir dans cette 

partie les effets sur la fonction de transfert du filtre de diverses non-idéalités liées aux 

transconductances. 

2.3.1 Effets dûs au gain statique fini. 

Du point de vue des petits signaux, une transconductance peut être 

modélisée pour les "basses fréquences" (i.e: les pôles internes sont négligés) selon la 

figure 2.3.1. Zin représente l'impédance vue à l'entrée de la transconductance et Z 0 

l'impédance vue sur sa sortie. Dans le cas d'un étage d'entrée de type MOS, Zin se 

réduit en général à une capacité, alors qu'un étage d'entrée de type bipolaire peut 

nécessiter de considérer l'existance d'un circuit RC parallèle. L'utilisation d'un tel 

composant dans un filtre va associer à chaque noeud interne n de ce dernier une 

admittance (Y n) qui sera fonction de la topologie du circuit au noeud considéré. Cette 

admittance sera de la forme: 

(2.3.1) 

Figure 2.3.1: modélisation de la transconductance 
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Généralement, toutes les transconductances sont identiques et nous pouvons exprimer 

la conductance Gn et la capacité Cn équivalente en fonction de deux paramètres 

topologiques qui sont (figure 2.3.2): 

NTSn =Nombre de sorties reliées au noeud n. 

NTEn = Nombre d'entrées reliées au noeud n. 

(2.3.2) 

Cln représente la capacité initiale (du filtre idéal) connectée sur le noeud n, Gin, Cïn, 

G 0 , C0 sont le.s parties réelles et imaginaires de Zin et Z0 respectivement. 



Ci a 

Figure 2.3.2: topologie typique d'un noeud 

Nous considèrerons par la suite que les erreurs induites par Cin et C0 ont été 

compensées par la diminution dans cette même proportion de la capacité initiale Cln ou 

sont négligeables le cas échéant; et nous allons par conséquent focaliser notre attention 

sur l'effet des conductances. 

La présence d'une conductance G0 sur la sortie de la transconductance fixe une valeur 

finie à son gain statique en tension Ade selon la relation suivante: 

d Gm 
Ac=~ 

0 

(2.3.3) 

La conductance résultante au noeud n s'écrira donc sous la forme: 

(2.3.4) 
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L'application de ce résultat au calcul d'une self (figure 2.3.3a) conduit au schéma 

équivalent de la figure 2.3.3b où nous voyons apparaître une résistance de pertes 

positive Rs de valeur: 

(2.3.5) 

L 

Gn Rs 
(b) 

Figure 2.3.3: pertes dans la self-inductance 



Cette résistance de pertes a deux effets distincts mis en évidence sur la figure 2.3.4. 

1 

1 1111111 
Tittt"l1 

1 
1 

fonction de transfert idéale 
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' 
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1 1 ! 1 1 1 1 i 1 :. 
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1 . 
1 

. . 
1 

., 
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1a' 1d 10' 
FREQUENCE (Hz) 

Figure 2.3.4: effets des pertes sur la fonction de transfert 

d'un filtre passe-bas de CAUER du Jerne ordre 

Nous pouvons observer: 

* une erreur de gain en bande passante. 

* une déformation de la caractéristique de transfert au voisinage de la fréquence de 

coupure. 

Un calcul détaillé en annexe C montre que la fonction de transfert en bande passante 

peut être approximée par: 

1 
H(O) = 2 + é (2.3.6) 
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L'expression de é dépend évidemment du type de fonction de transfert réalisé, mais son 

module est inversement proportionnel au gain statique Ade des transconductances. 

Nous pouvons donc en déduire une mesure de l'erreur de gain en bande passante: 

Hé(O) = -20 log (1 + ~) (2.3.7) 

Cette mesure est bien entendu approximative et valide pour des valeurs de Ade 

supérieures à quelques dizaines, ce qui est réalisable en pratique. La figure 2.3.5 montre 



l'écart entre les valeurs calculées et celles obtenues par simulation sur un filtre passe-bas 
et passe-haut du troisième ordre. Dans le premier cas, le calcul approché présente un 

écart assez important avec la simulation dû aux simplifications utilisées. L'intérêt 

principal de ces résultats est de pouvoir déterminer à priori et sans simulation quelle 

valeur minimale du gain statique doit être réalisée pour atteindre la précision souhaitée, 

ou, le cas échéant, quelle plage de variation est à prévoir pour un amplificateur à gain 

variable destiné à compenser ces pertes et qui sera placé en amont du filtre. 
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1 
v 0 
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(p 
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10
2 

GAIN STATIQUE (V/V) 

Figure 2.3.5: effet des pertes: comparaison entre simulation et calcul 

La déformation de la fonction de transfert du filtre au voisinage de la fréquence de 

coupure est due à l'apparition d'un pôle basse fréquence qui occasionne une erreur de 

phase gênante lors de la réalisation d'intégrateurs. Cet aspect sera mentionné plus loin. 
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Les filtres coupe-bande se comportent de la même façon en bande passante, l'expression 

de E étant celle du filtre passe-bas pour les fréquences inférieures à wc et celle du filtre 

passe haut dans le cas contraire. De plus, le gain statique fini a pour effet de diminuer la 

valeur de l'atténuation en bande coupée qui est idéalement infinie (figure 2.3.6). 

6~-----------------,----------------~ 

attenuation idéale 
0 

0 
"' .+.------------------~----------------~ 

0.9 1.0 1.1 

FREQUENCE (Hz) 

Figure 2.3.6: filtre coupe-bande: effet des pertes dans la self-inductance 
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Une fois le gain statique fixé, la distorsion de la caractéristique au voisinage de la 

fréquence de coupure peut être compensée soit par la méthode de prédistorsion [2.7] 

dans le cas où le filtre est issu de tables numériques, soit par ajustement des valeurs de 

capacité à l'aide de tout logiciel disposant de la fonction d'optimisation (par exemple la 

fonction OPT du simulateur HSPICE [2.8]). Dans ce dernier cas, l'optimisation n'est 

valide qu'à une fréquence de coupure donnée car la valeur de la résistance de pertes Rs 

est fonction du Gm. Certains auteurs ont proposé de compenser cette perte par la mise 

en parallèle d'une conductance négative sur chaque noeud critique [2.9]. Bien que 

théoriquement intéressante, l'efficacité de cette méthode est limitée par l'appariement 

entre les valeurs absolues des conductances. En effet, un écart relatif de 1% limite la 

valeur de Ade à environ 40 dB, ce qui est comparable, voire inférieur à ce que l'on peut 

obtenir avec des transconductances dont l'étage de sortie est de type cascade. De plus, 

une conductance négative trop importante peut conduire dans certains cas à l'instabilité 

du filtre. Cette technique est à réserver aux transconductances pour lesquelles un étage 

de type cascade n'est pas réalisable (par exemple du fait d'une faible tension 

d'alimentation associée à une forte excursion en tension sur la sortie). Il semble donc 



préférable, dans le cas d'un filtre à large plage d'accord, de réaliser un compromis entre 

précision souhaitée et valeur réalisable du gain statique. 

2.3.2 Influence des pôles secondaires de la transconductance. 

De la même façon que tout autre élément actif, la transconductance possède 

des pôles dits "secondaires", mais dont l'influence peut dans certains cas s'avérer gênante 

aux alentours de la fréquence de coupure du filtre (figure 2.3.7). 
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Figure 2.3. 7: effet des pôles secondaires sur un filtre passe-bande (pôle à 200 Jo) 
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L'importance de cet effet dépend de la valeur relative de ces pôles par rapport à la 

fréquence de coupure. Il est fréquemment associé aux filtres haute fréquence, mais peut 

se rencontrer dans le cas de filtres "basse fréquence" à très faible niveau de bruit du fait 

des surfaces actives importantes des transistors. 

Si l'on prend en compte le pôle secondaire wp, la transconductance s'exprime de la 

façon suivante: 

(2.3. 8) 

Cependant, il existe dans la plupart des cas plusieurs pôles pouvant parfois être proches. 

Un raisonnement similaire est applicable au cas de n pôles secondaires en introduisant 



la notion de pôle effectif ( Wpe), pour peu que Wpi > > w (i = Ln). En effet, dans ce cas, 

les termes d'ordre élévé sont négligeables et: 

(2.3.9) 

(2.3.10) 

L'impédance équivalente d'une self réalisée à l'aide d'un tel élément est dérivée de 

l'équation 2.1.7: 

Cp 

Gmdc2 ( w::2 J (2.3.11) 

Le premier terme de l'équation précédente correspond à la self idéale que l'on désire 

réaliser. Le second correspond à une résistance de pertes négative dont la valeur est 

dépendante de la fréquence. Son influence se traduit par un pic de surtension au 

voisinage de la fréquence de coupure, ce qui s'explique par la perturbation du 

coefficient de qualité du pôle associé à cet élément. 

Le troisième terme est généralement négligeable en bande passante et correspond à une 

self dépendante de la fréquence. Il pourrait cependant devenir gênant en bande coupée, 

notamment pour les filtres présentant des zéros de transmission hauts en fréquence. 

Ces différentes pertes ne sont pas compensables par la méthode de prédistorsion 

précédemment évoquée, car elles sont fortement dépendantes de la fréquence. Leur 

minimisation requiert donc l'utilisation de réseaux de compensation, dont plusieurs 

versions basées sur différentes approches ont été publiées. 

KHORRAMABADI et GRAY [2.10], et plus récemment CZARNUL et TSIVIDIS 

[2.11] ont proposé une méthode simple de compensation de l'effet du pôle secondaire 

par ajustement de la conductance de sortie. En effet, nous avons vu au chapitre 

précédent que l'action de cette dernière équivaut à des pertes réelles positives. 

L'équation 2.3.11 montre clairement que celles liées au pôle secondaire sont réelles et 

négatives. L'action combinée de ces deux effets se traduit dans l'expression de 

l'impédance d'une self: 
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Cp Go = + _ _..;:_-= 

Gmdc2 Gmdc2 

L'annulation a lieu pour: 

2 
G = 2CJ:L 

o wpe 
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(2.3.12) 

(2.3.13) 

Elle n'est effective qu'à une fréquence bien définie (on choisira par exemple w = wc). 

Cependant, cet inconvénient n'est pas nécessairement rhédibitoire car, au voisinage de 

la pulsation de coupure, le coefficient de qualité peut rester suffisamment élevé pour 

l'application envisagée. Par contre, cela suppose que la conductance de sortie soit 

ajustable indépendamment de la valeur du Gm, ce qui n'est pas forcément possible pour 

toutes les structures de transconductance et limite de ce fait le domaine d'application de 

la méthode. 

Afin de pallier l'inconvénient précédent, un principe basé sur l'action d'une paire pôle­

zéro ajustable a été présentée par GOPINATHAN et al. [2.12]. L'idée est de compenser 

le retard de phase ~<1> dû au pôle par une avance de phase ~<1>' dont l'amplitude est 

réglable par l'écart relatif entre pôle et zéro (figure 2.3.8). De plus, ce doublet est placé 

au voisinage immédiat de la fréquence de coupure. L'écart de phase ~<1>' est donc faible 

ce qui a pour conséquence de minimiser à la fois la sensibilité de la correction aux 

variation des éléments et la dynamique de réglage nécessaire. 

Phase 

Figure 2.3. 8: méthode de compensation par avance de phase 

En pratique, ce réseau de compensation est implémenté sous la forme de deux circuits 

R-C série dont la résistance est simulée par un transistor MOS opérant en régime 

triode. L'action sur les tensions de grille permet de régler l'écart relatif entre les 

constantes de temps. En réalité, un tel dispositif crée deux doublets pôle-zéro, mais un 
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choix judicieux des éléments permet de rejeter hors bande le pôle et le zéro non désirés. 

Bien que séduisante, cette méthode peut poser des problèmes de réalisation pratique du 

zéro, selon la structure de transconductance utilisée. Nous avons été confontés à ce 

problème, ce qui a conduit à développer une alternative similaire qui sera présentée 

dans le chapitre suivant. 

2.3.3 Effet d'un zéro dans le demi-plan droit. 

Les inévitables capacités de recouvrement (Cree) entre la grille et la source 

ou le drain des transistors MOS , ou la capacité CJ..I des bipolaires (figure 2.3.9) utilisés 

sur les entrées de la transconductance créent dans certains cas de figure un zéro à partie 

réelle positive, dont l'influence sur Gm est décrite par: 

Gm = Gmde ( 1 - ~z) (2.3.14) 

Pour wz > > w, l'impédance de la self réalisée à l'aide d'une capacité Cet d'un gyrateur 

est dérivée de l'équation 2.3.11: 

z _ Cp 2 C (w2J 
eq - Gm 2 - Gm 2 wz 

de de 
Cp (wwz~J 

Gmde2 
(2.3.15) 

Les conclusions de la partie précédente s'appliquent aussi dans ce cas. Cependant, la 

valeur généralement très faible des constantes de temps fait que cet effet est le plus 

souvent négligé. Notons dès à présent que la méthode de compensation qui sera décrite 

par la suite annule totalement l'effet de cette capacité. 

D 

G 

s 

Figure 2.3.9: capacités parasites sur les transistors MOS et bipolaire 
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2.4 La fonction de filtrage au niveau système 

Nous allons à présent donner un aperçu des problèmes qui se posent lorsque 

l'on considère la fonction de filtrage dans son ensemble et du point de vue d'un produit 

fini. Les contraintes liées aux dispersions des caractéristiques du procédé de fabrication 

seront évoquées, ainsi que les sources possibles de désappariement dont les effets se 

répercutent sur la fonction de transfert. 

2.4.1 Dérives du procédé de fabrication, dérives en température 

Du fait de dispersions sur divers paramètres technologiques, un filtre 

fabriqué n'a que peu de chances de présenter les caractéristiques en fréquence définies 

lors de sa conception. En effet, les incertitudes sur la valeur de l'épaisseur d'oxyde entre 

les niveaux POL Yl et POL Y2 servant à réaliser les capacités fonctionnelles, ainsi que 

les variations du paramètre de transconductance J..1 Cox et de la tension de seuil VT des 

transistors constituant la transconductance sont à l'origine de fortes dérives de la 

fréquence de coupure fo du filtre. Cette dernière s'exprime comme suit: 

(2.4.1) 

Nous pouvons à partir de l'équation précédente exprimer les variations relatives de fo 

induites par les dérives du procédé dans le cas le plus défavorable: 

D. fo 
-f.- = 

0 

D. Gm D. C 
Gm + ----c- (2.4.2) 

La valeur de D.C/C est spécifiée par le fondeur dans le cas le plus défavorable, et vaut 

typiquement ± 20%. En pratique cependant, cette variation est moindre et se situe 

autour de quelques unités pour cent, ceci dépendant essentiellement de la maîtrise du 

procédé que possède le fabricant. 

Par contre, l'estimation de ·D.Gm/Gm n'est pas directe car ce paramètre dépend du type 

de transconductance choisi. En effet, dans le cas où cette dernière est basée sur des 

transistors MOS en régime de saturation (par exemple une paire différentielle simple 

polarisée par un courant constant In), la transconductance s'écrit: 

(2.4.3) 

et dans les cas où un transistor est utilisé en régime triode (paire différentielle 

dégénérée), l'expression devient: 



(2.4.4) 

Les constantes o:s et O:t dépendent de la structure, V c est la tension de commande 

appliquée sur la grille du transistor. 

En supposant le courant In et la tension V c fixés à priori, nous pouvons exprimer les 

variations relatives de la façon suivante: 

et: 

IJ. W/L 
W/L 

(2.4.5) 

(2.4.6) 

Cependant, il existe un certain degré de corrélation entre les termes extrêmes de 

l'expression précédente car la tension de seuil VT est fonction de la capacité Cox· 

Q. 
1 

cox 
(2.4. 7) 
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Les grandeurs 0dep et Oss sont des charges "naturelles" alors que Qi est issue de 

l'implantation d'ajustement de la tension de seuil. Cette dernière étant généralement 

dominante, ainsi, la tension de seuil a tendance à diminuer quand Cox augmente, 

occasionnant un !J..VT/VT opposé à IJ..C0 x/Cox· Cependant, l'effet de variations sur les 

charges n'est pas corrélé avec Cox et le cas le plus défavorable correspond à un effet 

cumulatif des différentes erreurs dans l'équation (2.4.6). Il est clair, au vu de ces 

expressions, que la transconductance réalisée à l'aide de transistors en régime triode 

présente une sensibilité supérieure aux variations des paramètres technologiques, et leur 

mesure au premier ordre permet de définir une plage minimale de variation du Gm 

permettant de compenser à coup sûr ces effets. Nous pouvons en première 

approximation négliger les erreurs dimensionnelles sur W et L. Une application 

numérique avec les valeurs suivantes prises dans un cas défavorable: 

IJ. VT 
et y- = ±25% 

T 

donne, dans le cas le plus défavorable: 



!J. Gmt 
et Gm = ±45% 

t 

De façon similaire, il convient de prendre en compte l'effet des dérives 

induites par les variations de la température de fonctionnement du circuit. Ces dérives 

affectent notamment la tension de seuil VT et la mobilité p des électrons dans le canal. 

Posons [2.13]: 

( 
T -E 

p=p -] a Ta 

soit: 

/J.p /J.T 
ll =-ET 

VT = VTa - P (T - Ta) 

soit: 

(2.4.8) 

(2.4. 9) 

(2.4.10) 

(2.4.11) 
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L'indice "a" s'applique aux grandeurs définies à température ambiante (300 K), E:::::: 1.5 et 

p est compris entre 0.5 rn V /K et 4 rn V /K selon les valeurs du dopage du substrat et de 

l'épaisseur d'oxyde. Pour des valeurs typiques de paramètres technologiques, les 

coefficients de température sont d'environ -0.2%tC et -0.5%tC pour la tension de 

seuil et la mobilité, respectivement. La structure utilisant des transistors en regime 

triode bénéficie donc d'un effet de compensation partielle des dérives en température 

(cf équation 2.4.6). En toute rigueur, il faudrait aussi prendre en compte les dérives en 

température des capacités. Cependant, la faible valeur de leur coefficient de 

température [2.14] (20 à 30 ppm;oc pour des concentrations de surface comprises entre 

1018 et 1021 cm-3) permet de négliger leur influence. 

D'un point de vue pratique, la plage de variation nécessaire de la fréquence de coupure 

schématisée à la figure 2.4.1 devra tenir compte de ces différents effets. 

1 ~1 Plage de variation necessaire 

Fmin Fmax 

1 1 1 1 ... 
"------./ 

Variations Variations Plage Utile Variations Variations 
Temp. Techno. Techno. Temp. 

Figure 2.4.1: détermination de la plage d'accord nécessaire 



Afin d'assurer le contrôle de la fréquence de coupure du filtre, le circuit doit 

comporter un système d'asservissement à une référence extérieure des constantes de 

temps internes. Il existe à cette fin deux méthodes connues sous les dénominations 

d'asservissement direct et indirect [2.15]. 

2.4.2 Asservissement de la fréquence de coupure par la méthode directe 

Le premier principe est schématisé à la figure 2.4.2a. Il consiste en la 

comparaison de la référence externe avec l'information issue du filtre attaqué par cette 

dernière au cours d'une phase dite de calibration. La grandeur de commande V c ainsi 

générée est stockée à l'aide de la fonction HOLD afin d'être présente lors de la phase 

active de fonctionnement. L'inconvénient majeur de ce cas de figure est la nature 

discontinue du point de vue système de la fonction de filtrage, et ce malgré l'utilisation 

d'un filtre continu. Ce dernier, rhédibitoire pour certaines applications, est partiellement 

éliminé par la configuration de la figure 2.4.2b qui met à profit le fonctionnement 

entrelacé de deux filtres. Ceci s'effectue bien entendu au prix d'une surface et d'une 

complexité accrues de l'ensemble du circuit. A contrario, la précision de l'asservissement 

est optimale dans ces deux cas, ceci étant dû au fait que l'action d'asservissement 

s'effectue directement sur l'élément qui réalise la fonction de filtrage. 

IN OUT 

~~~.::=:_ _ _j(a) 
CHIP CLOCK 

IN 

OtiP CL.OCK. 

Figure 2.4.2: méthodes d'asservissement direct: 
(a) échantillonnée (b) continue 
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Cependant, les filtres utilisés étant à réponse impulsionnelle infinie, il convient dans les 

deux cas précédents d'attendre un temps relativement long afin que le circuit se stabilise 

après la commutation. Ceci limite le domaine d'application de cette méthode à quelques 

circuits très spécifiques. 

2.4.3 Asservissement de la fréquence de coupure par la méthode indirecte 

Nous étudierons plus en détaille cas de la méthode indirecte pour laquelle 

l'asservissement à la référence extérieure est réalisé sur un élément indépendant dit 

"maître". Ce dernier peut être soit un filtre (figure 2.4.3a), donnant lieu à une boucle 

vérrouillée en fréquence (FLL), soit un oscillateur contrôlé en tension (VCO) (figure 

2.4.3b) inséré dans une boucle à verrouillage de phase (PLL). Comme précédemment, la 

comparaison génère une grandeur de commande V c qui est directement recopiée sur le 

filtre esclave. Ce dernier n'est donc plus affecté par une phase de calibration et le 

système présente de ce fait un fonctionnement totalement continu. 

_J_ ~r 'T' F 
_J_ ~~--'T' F 

1 1 

~ 
_J_ L ~r -~ 'T' T 

E 

T ~ 
_J_ L )r- ~ 'T' T 

E : 

UT 

_J_ R )1-'T' 
_J_ R )1--'T' 

t FIL TER)+ ;f ose. )r-f-.. ... 
COMPARISON COMPtiRISON 

CIRCUIT vc 
~ 

CIRCUIT Vc 

i 
CHIPJ \ 

CLOCK (a) 
CHIPJ 1 

CLOCK (b) 

Figure 2.4.3: méthodes d'asservissement indirectes: 

(a) filtre maître (FLL) (b) VCO maître (PLL) 

Dans le premier cas, il s'agit d'un filtre passe-bas généralement du second ordre. La 

comparaison s'effectue sur la phase existant entre le signal de référence de fréquence 

connue et la sortie du filtre attaqué par ce même signal. Le comparateur agit sur la 

commande V c jusqu'à ce que la phase entre les signaux ait atteint une valeur 

prédéterminée <I>ref· A ce moment là, les constantes de temps internes au maître et à 

l'esclave sont identiques (à un coefficient près le cas échéant) et la fréquence de 

coupure de l'esclave est ainsi fixée avec précision. li est clair que cette méthode 

nécessite un appariement aussi parfait que possible entre maître et esclave, ce qui 

impose le choix des mêmes structures de base dans les deux cas. Un schéma typique plus 

détaillé d'une telle boucle est donné à la figure 2.4.4.La comparaison de phase est 

effectuée à l'aide d'une porte logique de type OU exclusif complémenté (XNOR), la 

mise en forme des signaux à comparer étant assurée par des comparateurs de tension. 
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Cette configuration est donc théoriquement insensible à l'amplitude des signaux. Par 

contre, tout décalage de phase présent sur l'entrée du comparateur sera à l'origine d'une 

erreur sur la fréquence d'accord du filtre esclave puisque le filtre maître sera forcé 

d'ajuster sa pulsation de coupure wo afin que la somme des déphasages égale la valeur 

prédéterminée <Pref· Ce décalage de phase a de multiples origines. Par exemple, une 

différence entre les niveaux de basculement sur chaque entrée créera un retard dans le 

changement d'état des comparateurs qui sera perçu comme un déphasage par le OU 

exclusif. De la même façon, les temps de montée et de descente des circuits de mise en 

forme (qui ne sont pas nécessairement identiques) ne sont plus négligeables aux hautes 

fréquences et seront la cause de délais dans les changements d'état qui auront les 

mêmes conséquences que précédemment. Il est de la plus grande importance que la 

structure du comparateur de phase soit aussi peu sensible que possible à ces effets 

[2.12). 

Reference 
Exterieure 

Vers filtre esclave 

Vc 

~VIp 

Filtre Maitre 

Filtre de Boucle 

Figure 2.4.4: synoptique de la boucle FLL 

Pour peu que l'on connaisse la fonction de transfert du filtre maître, il est facile de 

chiffrer l'erreur d'accord résultante d'un décalage de phase (<l> 0 ff). Un exemple de 

réalisation à base de transconductances d'un tel circuit [2.12] est proposé figure 2.4.5. Sa 

fonction de transfert s'écrit: 

VLP (Gml/Gm4) 

Vin = l + Gm2 C2 p Cl C2 p2 

Gm3 Gm4 + Gm3 Gm4 

(2.4.12) 

que l'on peut écrire sous la forme canonique: 

(2.4.13) 



avec: 

Gm3 Gm4 
Cl C2 

Vin 

1 
rn= 2 

Gml = Gm2 

Gm22 C2 Gml 
Gm3 Gm4 Cl ,KLP = Gm4 

VIp 

171 
..... '----< 

Gm3 = Gm4 Gml = Gm3 1 F 

Figure 2.4.5: exemple de réalisation du filtre maître 

L'erreur en fréquence .L1f = wext - w0 occasionnée par <Poff est déterminée par 

l'expression suivante: 

-tan( <P ref - <P off ) 
2 rn &a 

= 
1 - ( ~0 ]2 

(2.4.14) 

li est donc souhaitable d'utiliser des circuits peu amortis (rn < 0.5) afin que la très 

rapide rotation de phase caractéristique de ceux-ci rende les offsets de phase peu 

influents. Ceci est réalisé en diminuant d'un facteur F la valeur de Gml et Grn2. Gm3 et 

Gm4 restent par ailleurs inchangés afin de fixer la fréquence de coupure tout en 

maintenant un bon degré d'appariement avec le filtre esclave. La valeur exacte de F 

importe peu pourvu qu'elle soit suffisante pour satisfaire aux contraintes de précision 

sur l'asservissement (figure 2.4.6). 
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~~;~--~~~--~~~--~~~ 
-1o.o -a.O ·!1.0 .z.o o.o z.o 4.11 s.o a.o 1a.o 

OFFSET EN PHASE (DEGRES) 

Figure 2.4.6: erreur d'accord en fonction de l'offset en phase pour différentes valeurs de F 

Une solution alternative consiste en l'utilisation d'une boucle à verrouillage 

de phase (PLL) pour réaliser l'élément maître. Le schéma de principe est présenté 

figure 2.4.7. 

Reference 
Exterieure 

v co 

Filtre de Boucle 

Figure 2.4. 7: synoptique de la PLL 

Vers filtre esclave 

Vc 

Comme précédemment, la comparaison s'effectue sur la phase entre le signal issu de 

l'oscillateur commandé (VCO) et la référence externe, mais dans ce cas précis, la 

commande V c agit tant que les deux fréquences ne sont pas identiques. Une fois 

l'égalité réalisée, les constantes de temps internes du maître et de l'esclave sont 

identiques et la fréquence de coupure de ce dernier est ainsi fixée. De la même façon 



paramètre critique est le degré d'appariement que l'on peut atteindre entre maître et 

esclave. Notons dès à présent que d'éventuels décalages de phase au niveau du 

comparateur n'affectent en rien la précision de l'asservissement puisque celui-ci est 

réalisé par égalisation de deux fréquences, ce qui constitue un avantage par rapport à la 

configuration précédente. 

Dans la pratique, la difficulté de réalisation se situe notamment au niveau de l'obtention 

d'un oscillateur de bonne qualité. Il est en effet fondamental que la fréquence 

d'oscillation ne soit pas influencée par la valeur de son amplitude, condition difficile à 

satisfaire du fait des inévitables non-linéarités des composants actifs mis en oeuvre. La 

figure 2.4.8 présente une structure possible qui est en fait l'équivalent d'un circuit L-C 

accordé, la self étant simulée par le réseau Gml, Gm2, C2. 

Figure 2.4.8: oscillateur Gm-C idéal 

La pulsation d'oscillation est donnée par: 

1 ~ Gml Gm2 
wo = ~ L c = Cl C2 (2.4.15) 

Cependant, la valeur finie de la conductance de sortie go des amplificateurs à 

transconductance est à l'origine de pertes qui amortissent très rapidement l'oscillation. Il 

est donc nécessaire de prévoir un réseau de compensation destiné à entretenir 

l'oscillation par le biais d'une fourniture d'énergie égale à la somme des pertes, toutes 

origines confondues. Ces dernières sont modélisées par la conductance Geq· Ce réseau 

est implémenté sous la forme d'une conductance négative -G mise en parallèle sur le 

circuit L-C (figure 2.4.9) dont la valeur satisfait en première approximation à l'équation 

suivante: 

Cl 
k = C2 (2.4.16) 

50 



51 

·G Goq 0 
1 .. 

Figure 2.4.9: oscillateur Gm-C avec pertes 

Il est évidemment illusoire d'espérer satisfaire cette égalité dans un circuit réel, et il faut 

par conséquent considérer que l'expression précédente donne la valeur minimale de la 

conductance négative nécessaire à l'obtention d'une oscillation. Nous nous trouvons 

alors en présence d'un circuit surcompensé et l'amplitude de l'oscillation augmente 

jusqu'à saturation des éléments actifs provoquant l'écrêtage du signal. De ce fait, un 

système permettant la conservation d'un bilan énergétique nul doit être ajouté à cet 

élément afin de garantir l'obtention d'un signal aussi parfaitement sinusoïdal que 

possible. Cette fonction de limitation est réalisée à l'aide d'une conductance non­

linéaire dont la caractéristique est présentée figure 2.4.10. La zone de pente négative (­

G) garantit le démarrage de l'oscillateur, alors que celle de pente positive (G') agit en 

tant que régulateur d'énergie, et donc d'amplitude. Il y a fourniture d'énergie dans les 

zones W + et absorbtion dans les zones W-. 

Âj 

W-

Figure 2. 4.10: conductance non linéaire (limiteur) 

La figure 2.4.11b donne la forme du courant pour une attaque sinusoïdale (a), la 

puissance instantanée dissipée dans cet élément est quant à elle décrite figure 2.4.1lc. 



L'oscillation d'amplitude Vo est obtenue une fois l'égalité des énergies réalisée, et 

dépend des paramètres G, G' et Vk (Vz étant fonction linéaire de ces derniers). 

Un exemple de réalisation pratique du limiteur a été proposée par 

KRUMMENACHER et JOEHL [2.16]. Il met à profit une transconductance identique 

à celles utilisées pour le filtre (G2) pour la réalisation de la partie positive de la 

caractéristique, une paire différentielle non dégénérée ( G 1) réalise quant à elle la partie 

négative (figure 2.4.12a). 

Dans le cas de composants idéaux, nous obtenons: 

G' = G2 

G = G2 - Gl - G (Gl > G2) eq 

=---- .... . . ... : __ J __ a 

(2.4.17a) 

(2.4.17b) 

(2.4.17c) 

(2.4.17d) 

= : 1 . : ~ ........... -=- ............... ··: ................... :· ................. ·: ......... -......... :'. _, 
~- -/~---·····: _____ , ___ ........... )A ............... : .................... : .................. J 
=y " : /: " : /---: b ~ ••••••••••••">.....••••:•••••,•••••••••/•••~••••••·•• ••••••••••:•••/••••••••••oo•~~"""'""""'"" 
~ "'+-/ : ~ :/ : " /. ~ 
=-··········· ..... :--,----·········-: ............. "'""-/-···················:·········\..~-- -~ 
=---······· ......................... ······-···· : ................ : ..... ····· ···---~ 

t--------·----·----l----1-r;4-------~------·-·---------- ; ____________________ · ______ -----------~ 
~ .. J.. .. J •.... 1. •.• .L ... t····'-· .. J •••• L. J ..•.. 1.. ···'-----~-- .. l.... . . :--- .. 1. •.•• L .... l .. ~ 
-··································-·-··-· ················ :·····················:·········-·······-~ 

~---- .... Wf __ __l _______________ : ___ ___________ ---:-- ______ ------- -----·----· ---- ----~ 
= : 1 : : 
:·· ········ ·····<·----,-----····· ---:----· ········ ·····:· ·················:······ ....... ""j 
- : : -....... w .. ····:···-,·····"' ····:-········ ········•(•• ............ <···· ............. -

:········--·- ; ···i-······· ------.----················:······· ············:-················-~ 

t·················:·.·:·······················································:·················j : ' 

Figure 2.4.11: formes d'onde sur le limiteur 

(a) tension (b) courant (c) puissance dissipée 

1 j 
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Â.j 

------------.... ~.~ 

G2 . 

(a) (b) ffi ··-----------

Figure 2.4.12: implémentation du limiteur (KRUMMENACHER et JOEHL): 

(a) principe (b) exemple de réalisation 

1 

L'amplitude Vo de l'oscillation obtenue se détermine par le calcul de l'énergie totale 

WT dissipée dans le limiteur au cours d'une période d'oscillation (T). Du fait des 

symétries existantes, ceci revient à intégrer la puissance instantanée entre t = 0 et t = T /4 

(figure 2.4.1lc), avec le changement de variable suivant: x = wt. 

arcs in (V I(V 0) 

W+ ~ l J V0 sin(x) I 1(x) dx 

0 

arcsin(V .fV 0) 

+ l J V 0 sin(x) I2(x) dx 

arcsin(V I(V 0) 

1 W- = w 

T/4 

f 
arcsin(V .fV 0) 

V 0 sin(x) I2(x) dx. 

soit, après intégration et en posant: 

G1 
x= G2 

2 { ( arcs
2
in(y) W + = V0 G 2 ( 1 - x) 

+ x y ( cos( arcsin(x y)) - cos( arcsin(y)) ) 

arcsin(x y) arcsin(y) 
+ 2 - 2 

sin( 2 arcsin(x y)) sin( 2 arcsin(y))l 
- 4 + 4 f 

(2.4.18a) 

(2.4.18b) 

sin( 2 arcsin(y)) ) 
- 4 

(2.4.19a) 



W- = y2 
0 G2 TI 

4 
- x y cos( arcsin(x y)) } 

arcsin(x y) 
2 + 

sin( 2 arcsin(x y)) 

(2.4.19b) 

La condition WT = W + + W- = 0 permet de déterminer par itérations successives la 

valeur du paramètre x (Gl/G2) pour une valeur de y (Vz/Vo) donnée (figure 2.4.13). 

Ceci permet ainsi de calculer les éléments du circuit limiteur à l'aide des équations 

2.4.17a,b,c,d. Le meilleur choix sera dicté par le souci de maintenir le rapport Gl/G2 

assez proche de l'unité sans cependant courrir le risque de se placer dans une 

configuration telle que G2 > G 1 du fait des inévitables dispersions du procédé de 

fabrication. Deux exemples de réalisation présentés au chapitre 5 montrent que 

l'amplitude d'oscillation est généralement mal contrôlée, ce qui aboutit à des taux de 

distorsion très importants. Il convient par ailleurs de noter que l'amplitude d'oscillation 

obtenue par simulation diffère légèrement de celle déterminée à l'aide de l'abaque de la 

figure 2.4.13. Ceci est dû au fait que le calcul des énergies a été effectué sur une 

caractéristique de limiteur idéalisée présentant une discontinuité au niveau de Vk- La 

simulation utilisant une paire différentielle présente quant à elle une transition plus 

graduelle dans cette même zone, modifiant ainsi la valeur de l'énergie . 
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Figure 2.4.13: couples de valeurs (Vz/Vo,Gl/G2) réalisant une compensation parfaite 
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2. 4. 4 Asservissement des pôles secondaires 

Nous avons vu dans la partie 2.3 que les pôles secondaires occasionnent de 

forts dépassements d'amplitude en bande passante au niveau de la fréquence de 

coupure. La solution préconisée consiste en l'adjonction d'une paire pôle-zéro dont la 

position est contrôlée par une tension de commande Vp. Le problème se résume donc à 

trouver un moyen simple de déterminer cette dernière. Plusieurs publications font état 

d'un tel dispositif de contrôle [2.10][2.12][2.17] dont le schéma synoptique est donné 

figure 2.4.14. 

Reference 
Exterieure 

Vers filtre esclave 

Vc 

Vbp 

Filtre Maitre 

Filtre de Boucle 

Figure 2.4.14: synoptique de la boucle d'asservissement des pôles secondaires 
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Le principe est sensiblement identique à celui utilisé pour l'asservissement de la 

fréquence de coupure présenté figure 2.4.3a. La sortie passe-bande du filtre maître 

(VBP) est comparée à la référence extérieure après redressement. Dans le cas idéal, 

VBp est en phase et de même amplitude que la référence. L'effet de pôles secondaires 

sera de créer un déphasage et éventuellement de modifier l'amplitude créant ainsi une 

tension d'erreur qui sera intégrée pour fournir la tension Vp nécessaire à la commande 

de la paire pôle-zéro de compensation. Le filtre utilisé est présenté figure 2.4.15, il s'agit 

de la même structure que celle utilisée pour le contrôle de la fréquence de coupure. 

Dans le cas idéal, sa fonction de transfert est donnée par: 

Gm1 Gm2 C2 p 
Gm2 Gm3 Gm4 

Gm2 C2 p C 1 C2 p2 
1 + Gm3 Gm4 + Gm3 Gm4 

que l'on peut écrire sous la forme canonique: 

(2.4.20) 



VBP 
vin = 

avec: 

1 + 2 

Gm3 Gm4 
Cl C2 

Vin 

1 
rn= 2 

Gml = Gm2 

Gm22 C2 Gml 
Gm3 Gm4 Cl ,KBP = Gm2 

VIp 

Gm3 = Gm4 Gml = Gm3 1 F 

Figure 2.4.15: implémentation du filtre passe-bande 

(2.4.21) 

Il est donc nécessaire que Gml = Gm2, ce qui ne crée pas de contrainte particulière 

dans le cas où ce même filtre serait utilisé pour l'asservissement de la fréquence de 

coupure. Cette condition est par ailleurs tout à fait favorable à l'obtention d'un bon 

appariement des valeurs de transconductance. 

La fonction de redressement, bien que difficile à réaliser pour des fréquences de l'ordre 

de quelques mégahertz, n'a que peu d'influence sur le fonctionnement de la boucle. En 

effet, la soustraction des deux informations a tendance à annuler, du moins au premier 

ordre, les non-idéalités inhérentes à ces fonctions sous réserve d'un bon appariement. 

Par contre, une éventuelle différence entre les composantes continues du signal de 

référence et du signal sortant du filtre introduira une erreur sur la compensation du 

filtre esclave. Il est à noter que l'utilisation de circuits purement différentiels permet de 

réaliser la soustraction par simple croisement des connexions, sans nécessiter de 

composant supplémentaire. 
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CHAPITRE3 

ETUDE DU COMPOSANT DE BASE: LA TRANSCONDUCTANCE 

Dans ce chapitre, nous allons mettre en évidence les principales 

caractéristiques du composant de base utilisé pour synthétiser la fonction de filtrage. 

Dans un premier temps, différentes structures parmi les plus utilisées actuellement 

seront passées en revue afin de mettre en évidence certaines de leurs limitations. 

Ensuite, nous proposerons une structure originale qui sera étudiée en détail, débouchant 

sur une modélisation utilisable dans les algorithmes de synthèse automatique présentés 

dans le prochain chapitre. Cette modélisation, effectuée sur la base d'expressions 

décrivant le comportement d'un transistor idéalisé, aboutit à des résultats analytiques 

simples qui permettent une bonne compréhension du circuit. 

Notre structure sera ensuite appliquée à la réalisation de deux transconductances 

développées en détail dans les parties 3.5 et 3.6. Cependant, les calculs seront faits en 

utilisant un modèle plus complexe décrit dans la partie 3.4, ceci afin d'obtenir des 

résultats plus proches de la réalité. 

3.1 Les différents types de transconductances. 

La façon la plus directe d'obtenir un convertisseur tension-courant est 

d'utiliser une paire différentielle dont le circuit de charge fixe la tension de mode 

commun sur les sorties (figure 3.1.1). Les transistors Ml et M2 opèrent en régime de 

saturation et l'expression du courant incrémentai "i" est donnée par: 

(3.1.1) 

avec: 

K = J.l Cox (W) 
L 1,2 

(3.1.2) 

où J.1 est la mobilité des porteurs dans le canal et Cox la capacité d'oxyde par unité de 

surface. Le terme en racine de k 10 représente la pente de la caractéristique autour de 

vin = 0, autrement dit la valeur de Gm. Le terme perturbateur proportionnel à vin2 

caractérise la non-linéarité du circuit, cause de distorsion pour de fortes amplitudes du 

signal d'entrée. 



Chut• + O!FB 

Figure 3.1.1: Paire différentielle utilisée en transconductance 

Posons: 

L'équation (3 .1.1) devient: 

d i 
- Gm 

d vin - 1-!(~b) 
2 

2 

!(~) 
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(3.1.3) 

(3.1.4) 

(3.1. 5) 

Pour fixer un ordre de grandeur, si l'on tolère un écart de 1% par rapport à la pente Gm 

idéale, la tension d'entrée doit être limitée à [3.1]: 

(3.1.6) 

Par exemple, vin = 0.5V donne V GS - V T = 3.1 V. Cette valeur relativement élevée peut 

poser des problèmes pour les systèmes destinés à travailler sous faible tension 

d'alimentation. Par exemple, pour une réalisation devant fonctionner sous SV 

d'alimentation, les tensions de déchet sur l'étage de charge et au niveau du générateur 

de courant 2 In ajoutées à la valeur de V GS - VT font qu'il ne reste plus de possibilité 

d'évolution pour le signal à traitèr. 

Dans les cas où la tension d'alimentation est suffisamment élevée, la paire différentielle 

est généralement linéarisée par l'adjonction de résistances de dégénérescence dans la 

source (figure 3.1.2). 
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Figure 3.1.2: Paire différentielle dégénérée 

Dans le cadre particulier d'une technologie CMOS, ces résistances sont remplacées par 

des transistors opérant en régime triode. Dans cette hypothèse, deux topologies sont 

possibles [3.2][3.3], offrant des caractéristiques petit signal similaires. Le schéma de la 

figure 3.1.3a est la traduction directe de la figure 3.1.2, alors que la figure 3.1.3b , plus 

utilisée, présente une variante possible de ce même schéma. Dans les deux cas, les 

transistors Ml travaillent en régime saturé, alors que M2 se trouve polarisé en régime 

triode afin de simuler la résistance. La valeur du Gm est donnée par: 

1 gml 
Gm = 2 

( 1 + gml) 
gd2 

Gm # 
gd2 

pour gm1 >> gd2 (3.1.7) 2 

Cbarje + O!FB Ch"'l• + CMFB 

~ 
VInll 1 

M2A 

~ 

~ 
1 Ym/2 

~ 

Figure 3.1.3: Implémentations possibles en technologies CMOS de la figure 3.1.2 

La valeur de Gm est contrôlée dans une certaine mesure en agissant sur la tension de 

commande V c. Cette possibilité permet notamment de compenser les dérives dues aux 

tolérances du procédé de fabrication et aux variations de température, pour peu que la 

plage de variation soit suffisante [3.4]. Cependant, la valeur minimale que peut prendre 

Vc est fonction de l'amplitude que doit atteindre le signal d'entrée, car ce dernier est 
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intégralement appliqué aux bornes du transistor M2 (figure 3.1.4). Les marges de 

sécurité VK et V 0 sont déterminées en fonction des non-linéarités admissibles [3.5]. 

vc 

VS= Vin 12 VD =Vin 12 

vn 

VK 
vc 

0 

VQ 

YB 

Figure 3.1.4: Evolution des tensions aux bornes d'un transistor 

utilisé en résistance variable (BANU, TSIVIDIS) 

Afin d'augmenter la plage de variation du Gm tout en respectant les contraintes 

précédentes, il est possible d'utiliser une structure croisée dont deux implémentations 

possibles sont décrites sur les figure 3.1.5a et 3.1.5b [3.2][3.3]. 

Ch:111• + CMFB 

... ... ... VIo/2 1 

... 
1 Yin/2 

Yin/2 1 

~ 

1 \iu/l 

~ 
~ ~ 

ID 

Figure 3.1.5: Transconductances à structure croisée 



La valeur résultante du Gm est égale à la différence entre les transconductances de 

chaque branche (Gm1 = f(Vc1) et Gm2 = f(VC2) ). Gm est donc proportionnel à V'c = 
V c1 - V c2, c'est à dire variable dans de fortes proportions (il est virtuellement possible 

d'atteindre Gm = 0). Les inconvénients majeurs de cette approche se situent au niveau 

du bruit généré et de la répétabilité des caractéristiques. En effet, le bruit est maximal 

pour Gm ~ 0 car dans ce cas Gm1 ~ Gm2 et les deux contributions s'ajoutent. D'autre 

part, l'écart relatif sur la valeur de Gm entre plusieurs trans conductances d'un même 

circuit est surtout fonction du degré d'appariement réalisable entre les deux branches au 

sein de chaque transconductance. De ce fait, les sources d'erreur s'ajoutent et rendent 

l'appariement entre transconductances plus difficile à réaliser. 

Une approche alternative consiste en l'utilisation des transistors en régime triode non 

plus comme résistance variable mais en tant que transconductance. L'attaque s'effectue 

alors sur la grille, la polarisation est appliquée sur le drain tandis que la source est fixée 

à un potentiel qui est généralement la masse ou l'une des lignes d'alimentation [3.6][3.7] 

(figure 3.1.6). 

Figure 3.1.6: Réalisation de transconductances à l'aide de transistors en régime triode 
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Deux méthodes sont possibles pour fixer la valeur de la tension drain-source (Vns). 

Dans la première [3.6], le courant de polarisation I fixe la valeur de Vns pour une 

tension de mode commun sur l'entrée (VMc) et une géométrie de transistor données 

(figure 3.1.7). Ce courant doit être tel que les transistors restent en régime triode pour 

toute valeur de vin. Cette méthode présente l'inconvénient d'être sensible aux variations 

de la tension de source, avec pour corollaire une mauvaise réjection des alimentations 

(PSRR). Elle nécessite, de plus, l'emploi d'amplificateurs opérationnels au sein de la 

transconductance, ce qui limite fortement son intérêt dans le cas d'une synthèse directe 

du filtre. 



VMC+ Vin/2 --1 

Figure 3.1.7: Implémentation de la figure 3.1.6 avec 

polarisation par le courant de drain 

Il est aussi possible de fixer la tension Vns à l'aide d'un transistor (Ml) monté en source 

commune [3.7] selon le schéma de la figure 3.1.8. La valeur de Vns est fixée par la 

tension V c, au décalage V GSl près. La valeur du Gm est donnée par: 

1 Gm = 2 
( 1 

Gm # 
gm2 
-2-

gm2 

+ gd2) 
gml 

pour gm1 >> gd2 

Vc 

Figure 3.1.8: Implémentation de la figure 3.1.6 

avec polarisation par la tension V DS 

(3.1. 8) 
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La valeur supérieure de V c est limitée par le fait que M2 doit rester en régime triode 

pour la valeur minimale que peut prendre vin· Il est à remarquer que cette structure 

souffre du même inconvénient que la précédente, à savoir un PSRR réduit du fait de la 

connexion directe de la source à une ligne d'alimentation. 



Pour notre part, nous avons développé, dans le cadre de l'étude d'un filtre 

faible bruit, un étage de transconductance similaire à celui de la figure 3.1.3a mais 

fonctionnant selon le principe évoqué précédemment. L'étude de cette structure fait 

l'objet de la partie suivante. 
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3.2 Structure retenue, nouvelle stratégie de polarisation et expression du gain de 
transconductance aux basses fréquences. 

Le coeur de la transconductance [3.8] est présenté à la figure 3.2.1. 

Vc 

Figure 3.2.1: Coeur de la transconductance 

Il est constitué de la paire M2A, M2B opérant en régime triode et des deux transistors 

MlA, MlB polarisés en saturation qui fixent la valeur du potentiel Vn2. Contrairement 

aux deux structures précédentes dans lesquelles la valeur du Gm résultant est contrôlée 

soit par le courant de drain In [3.6], soit par une tension Vc fixant la valeur de Vns [3.7], 

nous avons opté pour une commande par variation simultanée de ces deux grandeurs sur 

le transistor M2. Il est cependant possible, afin de fixer Vns2 , de faire varier soit Vs2, 

soit Vn2 . Le choix de l'une ou l'autre de ces deux tensions sera évidemment relié à 

l'existence éventuelle d'une stratégie optimale que nous allons rechercher. 

3.2.1 Nouvelle stratégie de polarisation 

Pour un transistor en régime triode, le courant de drain s'exprime au premier 

ordre de la façon suivante (effet de substrat négligé): 

(3.2.1) 

La tension Vns2 peut s'exprimer de la façon suivante: 

(3.2.2) 

En substituant cette expression dans l'équation 3.2.1, nous obtenons: 
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(3.2.3) 

D'autre part, l'analyse petit signal du schéma de la figure 3.2.1 sur un demi-circuit aux 

moyennes fréquences donne la valeur suivante de la transconductance: 

Gm = 2 gd2 1 ( gm2 J 
1 + gml 

soit, pour gm1 > > gdi 

1 Gm:::: 2 gm2 

La dérivation par rapport à V GSl de l'équation 3.2.1 donne: 

d In2 (WJ gm2 = d V = J.l Cox T V DS2 
GS2 2 

que l'on peut reporter dans l'équation 3.2.5: 

Gm :::: 1 J..1 Cox ( 'i) V ns2 
2 

(3.2.4) 

(3.2.5) 

(3.2.6) 

(3.2.7) 

A l'aide des équations 3.2.2, 3.2.3 et 3.2.7, nous pouvons tracer la variation du courant 

In2 en fonction de la valeur du Gm désirée et ainsi définir la stratégie de polarisation 

optimale qui est celle qui offrira un minimum de variation sur In2 pour une variation 

~Gm donnée. La figure 3.2.2 compare les deux possibilités offertes sur un cas 

particulier, ce qui n'enlève cependant rien à la généralité du résultat. 

~ 
.._::, 

N 
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,).--­_ __,......---' 
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__,____-+--
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Transconductance Gm (JJA / V) 

Figure 3.2.2: Comparaison des stratégies à V52 et Vn2 constants 



Bien que la solution à Vn2 constant soit la plus simple à implémenter (car dans ce cas, 

Vc est constant), elle nécessite une variation plus forte de In2 pour un ~Gm donné. La 

solution à V s2 constant sera donc retenue. 

Cependant, un ajustement de la valeur de Gm faisant intervenir deux grandeurs (In2, 

Vn2) à variations simultanées complique singulièrement les circuits d'asservissement du 

filtre. En effet, de même que pour les autres structures évoquées au paragraphe 

précédent, il faut s'assurer que le transistor M2 fonctionne dans tous les cas de figure en 

régime triode. Nous avons donc développé un étage de polarisation générant 

automatiquement la tension V c en fonction de la valeur du courant In2 appliqué. Son 

principe peut être expliqué en représentant le courant In2 de façon graphique à l'aide 

du diagramme de Memelink (figure 3.2.3). 

YGl 

' / 
/ 

/' 
/ : 

E / : 
/ ' 

/ : 

YB,YB YDl.sat 
YS2 VD2 

Figure 3.2.3: Représentation graphique du courant In2 (Memelink) 

En négligeant l'effet de substrat, le courant In2 est donné par: 

(3.2.8) 
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où S1 représente l'aire du quadrilatère (A,B,C,E). Pour toute variation de In2 , la 

tension Vn2 évolue entre Vs2 et Vn2sat, valeur à ne dépasser en aucun cas. Pour Vn2 = 
V D2sat , le transistor entre en saturation et son courant In2sat est proportionnel à la 

surface du triangle (A,B,D): 

2 

( W) (V.G2 - Vs2 - VT2) 
I D2sat = J.1 Cox T . 2 

2 
(3.2. 9) 

Ce courant In2sat est la valeur maximale que peut atteindre I02 pour une configuration 

V Gê V s2 donnée. 
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Nous pouvons donc considérer que l'aire du triangle (C,D,E) est proportionnelle à un 

courant Ino qui traverserait un transistor MO polarisé en régime de saturation selon la 

figure 3.2.4. Ce courant s'écrit: 

( 
W) (V G2 - V D2 - V TO) 

Ino = J.l Cox T 2 
0 

Si l'égalité suivante est vérifiée: 

alors: 

Ino + In2 = I D2sat 

YB 

2 

Figure 3.2.4: Implémentation du transistor MO 

(3.2.10) 

(3.2.11) 

(3.2.12) 

Il est clair, en se référant au diagramme de la figure 3.2.3, que toute variation de In2 

induisant une variation de Ino suivant l'égalité précédente maintiendra le potentiel Vs2 

à une valeur constante, caractéristique de la stratégie de polarisation optimale définie 

précédemment. Ceci implique que la tension V n2 recopie aussi exactement que possible 

V so. ce qui est réalisé par le schéma de la figure 3.2.5a. La génération des courants In2 

et Ino selon l'égalité 3.2.12 est effectuée par un simple jeu de miroirs tel que celui de la 

figure 3.2.5b. 

Le courant In2sat est issu d'une référence externe ou bien généré par recopie d'un autre 

courant de polarisation dans le cas d'un système complet. La variation du Gm sera 

obtenue soit par application d'une tension de contrôle V Gm sur la grille de Mx, soit par 

application directe d'un courant Ino selon le type de circuit d'asservissement utilisé. 
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lU ~b f- VGm 
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IDO 

~1 
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Figure 3.2.5: (a) Génération automatique de Vc tel que Vn2 = Vso 

(b) Génération de 1 D2 à partir de 1 D2sat et 1 DO selon ( 3. 2.12) 

3.2.2 Expression du gain de transconductance aux basses fréquences 

Nous allons à présent déterminer l'expression du gain de transconductance 

en mode différentiel pour le schéma de la figure 3.2.1 en fonction des conditions de 

polarisation décrites précédemment. Celle-ci, déduite du demi-circuit petit signal de la 

figure 3.2.6a, est donnée ci-après: 

l 

·rml ' 1 Va 
1•1 

~ .l .l 

ldl 
1 V.n \ Yo 

~ ~ 

Figure 3.2.6:(a) Demi-circuit incrémenta! de la figure 3.2.1 

(b) Représentation équivalente de la figure 3.2.1 

On peut en extraire le schéma équivalent de la figure 3.2.6b où: 

1 ( gm2 J Gm = 2 d 
1 g 2 

+ (gml + gdl) 

(3.2.13) 

(3.2.14) 

(3.2.15) 
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Il est possible, à partir de l'équation du courant de drain en régime triode (effet de 

substrat négligé), de relier l'expression de Gm aux conditions de polarisation. A cet 

effet, posons: 

que l'on peut aussi écrire de la façon suivante: 

La résolution de V DSZ donne: 

avec: 

K2 = J.l Cox ( WL ) 
2 

(3.2.16) 

(3.2.17) 

(3.2.18) 

(3.2.19) 

Nous avons vu précédemment que le triangle (C,D,E) de la figure 3.2.3 est 

proportionnel au courant Ino d'un transistor MO en saturation dont l'expression est: 

(3.2.20) 

Ceci permet de réécrire l'équation 3.2.19 de la façon suivante: 

(3.2.21) 
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Le principe de polarisation retenu implique l'égalité suivante: 

Ino + In2 = 1n2sat (3.2.22) 

que l'on reporte dans l'équation 3.4.9 pour obtenir la relation définitive: 

(3.2.23) 

Les dérivations de l'équation 3 .2.17 par rapport à V G2 et V ns2 donnent respectivement: 

et leur report dans l'équation 3.2.23: 

ID2sat -l ) 
loo 

(3.2.24) 

(3.2.25) 

(3.2.26) 

Cette dernière expression montre clairement qu'avec le principe de polarisation retenu, 

les paramètres petit-signal du transistor M2 opérant en régime triode sont 

interdépendants et entièrement définis par un simple rapport de courant. Cette 

propriété peut être étendue afin d'exprimer les valeurs de gm2 et gd2 en fonction d'une 

grandeur caract~ristique au transistor M2, soit gm2sat qui est la valeur maximale que 

peut prendre gm2 pour une géométrie et un courant In2sat donnés. 

soit: 

In2sat = Ino + In2 

d Io2sat d Ino d Io2 
et par consequent: d V G

2 
= d V G

2 
+ d V G

2 
(3.2.27) 

or, la dérivation par rapport à V a2 de l'équation 2.2.10 donne: 

(3.2.28) 

qui, reportée dans l'équation 3.2.27 conduit à l'égalité suivante: 

gm2sat = gm2 + gd2 (3.2.29) 



nous obtenons finalement les expressions de gm2 et gd2 suivantes en fonction de gm2sat: 

gm2 = gm2sat 

gd2 = gm2sat 

~-1 
~!Do 
~ 
~!Do 

fiDO 
~~ 

(3.2.30) 

(3.2.31) 

Nous allons pouvoir à présent exprimer la valeur du paramètre de transconductance Gm 

(équation 3.2.14 avec go1 =0) en utilisant la variable réduite x définie comme suit: 

où: 

loo x - -;------'--
- ID2sat 

1 
Gm = 2 gm2sat 

0 <x< 1 

(1 - .JX>( 1 

gm2sat = ~2 K2 I D2sat 

Ki = J.l Cox ( 'i:' ). 
1 

(3.2.32) 

(3.2.33) 

(3.2.34) 

(3.2.35) 

Nous remarquerons que, pour K1 > > K2, nous retrouvons l'expression simplifiée du 

Gm décrite par l'équation 3.2.5. La figure 3.2.7 donne la variation de Gm en fonction du 

paramètre réduit x pour différentes valeurs du rapport entre K2 et K1. 

Des plages de variation supérieures à la décade peuvent être atteintes, ce qui confirme 

l'interêt de la stratégie de polarisation choisie. Ainsi qu'il a été mentionné dans le 

chapitre précédent, le fait que le paramètre de transconductance de cette structure soit 

fonction de gm2sat réduit sa sensibilité aux dérives de la technologie. 
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Figure 3.2. 7: Evolution de (3.2.33) pour différentes valeurs de K2/ K1 

La comparaison des valeurs prédites par l'équation (3.2.33), de la simulation et des 

données mesurées est présentée figure 3.2.8. 

> 
<( 

2. 
E 
(!) 

0 

~.-----~-------.------~------------~ 

0 
(3.2.33) 

D mesure 
0 - 0 simulation (LEVEL3) .. 0 

1 
0 

1 
0 

0 

0 

0 

e 

0 
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Figure 3.2.8: Comparaison entre (3.2.33), simulation et mesure 

sur le procédé CMOS 3 J.l11l de MIETEC 



Les mesures ont été effectuées sur un filtre passe-bas Butterworth du 3eme ordre réalisé 

dans une technologie CMOS 3 pm (MIETEC, Belgique). La valeur du Gm a été 

déduite d'une mesure de l'impédance du noeud de sortie pour f = O. Cette méthode 

revient à effectuer une moyenne sur l'ensemble des dix transconductances qui 

composent le filtre. L'erreur entre la simulation (modèles LEVEL 3) et la formule 

(3.2.33) est constante et égale à 10% environ sur toute la gamme de variation de Ino 1 
In2sat· Ceci peut être attribué à une surestimation de la valeur gm2sat dans (3.2.33). Les 

valeurs mesurées se situent quant à elles entre (3.2.33) et celles obtenues par simulation. 

Cette comparaison a été aussi réalisée sur une technologie CMOS 2 pm (AMS, 

Autriche) (figure 3.2.9). Les mesures ont été effectuées sur une transconductance 

double, les résultats sont donc une moyenne sur deux valeurs de Gm. Dans ce cas, l'écart 

entre (3.2.33) et la mesure augmente constamment en fonction de Ino 1 In2sat· Le 

même type de comportement se retrouve entre simulation (LEVEL 2) et mesure, avec 

toutefois un écart moindre. le circuit a été simulé sans tenir compte ni de la réduction de 

mobilité ni de l'effet de substrat et avec toutes les tailles augmentées d'un facteur 10. 

Dans ce dernier cas, les résultats se rapprochent nettement de ceux de (3.2.33), ce qui 

montre que les limites d'utilisation de notre formulation simple sont très dépendantes 

du type de procédé de fabrication employé, notamment lorsque les effets canaux courts 

et la réduction de mobilité ne sont plus négligeables. 
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Figure 3.2.9: Comparaison entre (3.2.33), simulation et mesure 

sur le procédé CM OS 2 pm de AMS 
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3.3 Etage de sortie, régulation du mode commun 

Toute transconductance, quel que soit son type, ne peut fonctionner dans une 

application sans l'étage de sortie qui lui est associé. Ce dernier a la double fonction 

d'assurer au courant de polarisation un chemin continu entre une des lignes 

d'alimentation et le coeur de la transconductance et, dans le cas généralement répandu 

d'un circuit entièrement différentiel, de fixer le potentiel de mode commun sur les 

noeuds de sortie afin que tous les transistors constituant la transconductance opèrent 

dans le régime de fonctionnement approprié. 

Cette dernière fonction est très délicate à réaliser. En effet, la plupart des 

transconductances demandent une tension de mode commun assez bien définie sur leurs 

entrées afin de présenter les caractéristiques souhaitées au moment de la conception. 

Ceci implique donc que la tension de mode commun se doit d'être asservie à un 

potentiel de référence et que le gain de la boucle doit rester aussi grand que possible 

afin de maintenir cette condition dans toute la bande de fréquence dans laquelle le filtre 

est susceptible de fonctionner. 

La linéarité du réseau de détection du mode commun revêt aussi une importance 

capitale. La figure 3.3.1 montre de façon graphique l'effet d'une dissymétrie de la 

fonction de transfert sur un signal parfaitement différentiel (Va = -Vb). L'information 

de mode commun extraite n'est plus une tension continue, mais un potentiel variable 

dont la forme dépend de la courbure de la fonction de transfert, et dont la fréquence est 

le double de celle du signal. Ce mode commun sera appliqué à son tour à d'autres 

transconductances avec pour conséquence éventuelle de moduler la valeur de Gm, 

introduisant de ce fait de la distorsion. 

: =D-- Ka Va +
2 

Kb Yb = Vmc 

V mc 

Ka,Kb 

Va, Yb 

Figure 3.3.1: Effet d'une dissymétn'e de la fonction de transfert 
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L'ensemble transconductance et étage de sortie peut être modélisé selon le schéma de la 
figure 3.3 .2. 

K.Vmc 

Figure 3.3.2: Modèle statique de la transconductance 

Dans le cas idéal, le courant de polarisation IP issu de l'étage de sortie est intégralement 

absorbé par le générateur Gm V mc· Dans ce cas, V out = V mc· Tout écart à ce régime 
idéal, dû par exemple à une erreur sur IP, sur V mc ou Gm, se traduira par l'écoulement 

à travers r0 d'une fraction plus ou moins importante du courant de polarisation, 

induisant une dérive de la tension de sortie. En pratique, cet effet se traduit par la 

saturation des sorties vers l'une ou l'autre des alimentations du fait des valeurs de r0 

mises en jeu. Le rôle du circuit de régulation de mode commun est de compenser de 

telles dérives par une action adéquate sur le courant de polarisation (figure 3.3.3), action 

commandée par la différence entre une information sur la valeur du mode commun 

issue du réseau d'extraction et une valeur de consigne déterminée en fonction du 

contexte d'utilisation de la transconductance. 

VDD VDD 
V mc 

IP IP .--
' ' ' ' '----------- ----~----·-: 

Ka Va + Kb Yb 

Von V op 2 

rO rO 

V mc V mc 

K.Vmc K.Vmc 

Figure 3.3.3: Circuit de régulation du mode commun en sortie 

3.3.1 Le réseau d'extraction du mode commun. 

Pour les raisons de linéarité et de bande passante évoquées précédemment, 

un simple diviseur résistif est le meilleur candidat possible (figure 3.3.4). 



Von 
RI R2 

~ 
V op Von+ V op 

V= 
2 

Figure 3.3.4: Réseau résistif d'extraction du mode commun 
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En effet, si l'on utilise des résistances en polysilicium, il est possible d'obtenir un 

appariement bien meilleur que 1% entre Rl et R2. Notons que la valeur absolue des 

résistances n'a aucune importance pour l'utilisation envisagée. Cette méthode, souvent 

utilisée dans le cas d'amplificateurs CMOS [3.9], présente dans ce cas l'inconvénient de 

diminuer fortement l'impédance de sortie de la transconductance du fait de la faible 

résistivité du polysilicium, ce qui constitue un grave handicap. L'utilisation de 

résistances pincées pourrait résoudre le problème, si ce n'était les capacités et les non 

linéarités prohibitives inhérentes à ces composants. 

Ces différents inconvénients ont amené à considérer l'utilisation des transistors MOS en 

régime triode. La relation linéaire entre le courant de drain In et la tension V GS à Vns 

constant est mise à profit pour ajuster le courant de polarisation de l'étage de sortie 

[3.10] ainsi que le montre le schéma de la figure 3.3.5. 

YB! 

YB2 

Demi 
T1'311S(. 

Vop Von 

Coeur de la 
Traoscooductaoce 

Ml,M2 

Figure 3.3.5: Extraction du mode commun par transistors en zone triode 

La variation du courant de polarisation IP = In7A + Inm s'exprime de la façon 

suivante: 

d IP = d ID7A + d ID7B = gm7AVop + gm7BVon (3.3.1) 

pour une variation en mode différentiel, V op = -V on et diP est nul. Toute variation en 

mode commun des tensions de sortie induira une variation contraire de IP de façon à 



ramener: V on = V op = V mc· La génération des tensions V Bl et V B2 nécessaires aux 

transistors de l'étage de sortie est assurée par le demi-circuit de référence (partie de 

gauche) dont le coeur est polarisé à V in = V mc· 

Bien qu'intéressante du fait de sa simplicité, cette structure présente cependant deux 

inconvénients majeurs. Le premier est issu du phénomène de réduction de mobilité 

(figure 3.3.6). De ce fait, une variation symétrique autour du point de repos V mc 

n'induira pas la même variation de courant dans les deux transistors. Il s'ensuivra une 

modulation du courant IP avec les conséquences évoquées précédemment. 

i ID7A, ID7B 

!P/2 

Y mc Yon, Yop 

Figure 3.3.6: Réduction de mobilité dans le transistor 

Le deuxième inconvénient est lié au fait que le circuit étant en série avec l'étage de de 

sortie, la dynamique du signal de sortie est diminuée de la tension V DS aux bornes de la 

paire M7 A,M7B, ce qui peut poser problème en cas de faible tension d'alimentation. 

Afin de pallier cet inconvénient, certaines réalisations micropuissance ont utilisé le 

principe du déport de la régulation de mode commun sur l'étage suivant [3.11]. Une 

autre méthode consiste à placer le réseau de détection en parallèle sur l'étage de sortie 

[3.12], selon la figure 3.3.7. 

Y mc Yop ---{ 1--- Yon 
Yop Von 

Catur de la 
Transconductance 

M7C M7D M7A M7B 
Ml,M2 

Figure 3.3. 7: Réseau de détection en parallèle 
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Les variations du mode commun sont détectées par une sorte d'amplificateur de 

différence dont une branche est traversée par un courant constant. Toute augmentation 

de la tension de mode commun sur la sortie induira une diminution de la tension V DS? , 

M7 A et M7B travaillant à courant constant. Cette diminution sera intégralement 

répercutée sur le drain de M7C,M7D par le miroir de courant MSA,MSB. Ceci aura 

pour conséqunce de faire diminuer le courant dans la branche de polarisation et donc 

dans l'étage de sortie par l'intermédiaire des tensions de référence VBl et VB2. Cette 

structure souffre de la même sensibilité au phénomène de réduction de mobilité que la 

précédente, mais permet de gagner la valeur du V DS? en dynamique de sortie. 

3.3.2 Stabilité de la régulation de mode commun. 
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De la même façon que tout sytème bouclé, la régulation de mode commun 

doit être stable afin de jouer son rôle. Il importe donc de connaître le comportement en 

fréquence de la boucle pour déterminer si la marge de phase est suffisante, ce qui 

nécessite une bonne estimation de la valeur de la charge capacitive sur chaque noeud de 

sortie. Cette dernière est constituée d'une part par les capacités intrinsèques (Cint) de la 

transconductance, et d'autre part par les capacités parasites dont la valeur dépend de la 

capacité fonctionnelle C présente sur le noeud différentiel considéré (figure 3.3.8a). Le 

schéma équivalent est celui de la figure 3.3.8b. La réalisation de la capacité C au moyen 

d'un sandwich de polysilicium (POLYl et POLY2, figure 3.3.8c) fait apparaître deux 

capacités parasites (Cp1 et Cn) entre les armatures et le substrat. Pour un signal de 

mode commun (V op = V on), la capacité C n'intervient pas et il reste Cp1 + Cint en 

charge sur le noeud V on et Cp2 + Cint sur le noeud V op· Les valeurs sont données par: 

CPl = Cfield W L 
CP2 = Cfield a b 

(3.3.2) 
(3.3.3) 

où Cfield est la capacité par unité de surface du polysilicium sur oxyde de champs. Sa 

valeur est, pour un procédé typique, de l'ordre de 10% de la capacité entre POLYl et 

POL Y2. Il est clair que Cn est très inférieur à Cph ce qui crée un déséquilibre de la 

charge en mode commun préjudiciable à un comportement correct de la boucle de 

régulation pour des fréquences relativement hautes. Il est possible de pallier cet 

inconvénient en partageant la capacité C en deux parties égales et en croisant les 

connexions (figure 3.3.8d). Cet artifice tend à égaliser les deux capacités parasites dont 

la valeur est approximativement: 

(3.3.4) 



cl 
w 

C/2 

c 

~~ ;J; Cint Cint J; 

b/ 

dl 

1 

_ CP2 

1 m. 

Figure 3.3.8: (a) Topologie d'un noeud (b) Schéma équivalent 
(c) Réalisation de la capacité POLY1/POLY2 

(d) Equilibrage des capacités parasites 

Les capacités intrinsèques à la transconductance sont, dans le cas d'une entrée, 

exprimées à partir des capacités grille-source ( Cgs) et grille-drain ( Cgd) fonctions de la 

valeur de Cox et du régime de fonctionnement du transistor d'entrée, ainsi que des 

capacités de recouvrement (Cgsovl• Cgdovl> fonctions de C0 x et de la longueur de 

diffusion latérale sous la grille (Lovl). 

cgs 
cox 

(triode) cgs = 
2 cox 

(sature) =2 3 (3.3.5) 

cox 
cgd =2 (triode) cgd = 0 (sature) (3.3.6) 

(3.3. 7) 
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En ce qui concerne la sortie, les capacités intrinsèques sont essentiellement dues aux 

capacités non linéaires de jonction drain-substrat (Cjdb) dont la valeur est donnée par: 

(3.3.8) 

avec q et qsw définies de la façon suivante: 
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cjo c. =-----~ 
J ( 1 + ~: fj (3.3.9) 

cjswo 
Cjsw = ----V-)~M~Js=w= 

( 1 + ~ 
<Po 

(3.3.10) 

MJ,MJSW 

capacité plane par unité de surface à polarisation nulle 

capacité circulaire par unité de longueur à polarisation 
nulle 

facteurs de gradient pour les jonctions planes 
et cylindriques respectivement 

aire de drain 

périmètre de drain 

barrière de potentiel de la jonction 

3.3.3 Gain de la régulation de node commun 

L' inconvénient principal de la transconductance développée dans la partie 

précédente est que la valeur du Gm dépend fortement du potentiel de mode commun 

V mc appliqué sur ses entrées. Il est donc de la plus grande importance que ce dernier 

soit fixé avec la meilleure répétabilité possible en fonction d'une tension de référence 

appliquée au circuit. La réalisation de cet impératif dépend, entre autres paramètres, du 

gain statique AdcMC qu'il est possible d'atteindre au niveau de la boucle de régulation 

du mode commun. Nous allons donc établir les expressions de ce dernier pour les deux 

configurations des figures 3.3.9 et 3.3.10, en fonction de go12Mc qui est la conductance , 
de sortie du coeur de la transconductance formée de l'ensemble Ml,M2 pour une 

attaque en mode commun (figure 3.3.11). 

YB! 

VB2 

Demi 
Transe. 

MSp 

M4p 

M3p 

Vin Vo Vo 

Coeur de b 
Transconducrance 

Ml, M2 

Figure 3.3. 9: Structure empilée 

Vin 
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gol,2MC = 

VDD 

VDD YB! 

YB! 

gx YB2 
VB2 

Vo 

Coeur de la 

~Vin Transconduclance 

Ml, M2 
GND 

Mil 

Figure 3.3.10: Structure à régulation déportée 

Vmc +dY 

"O 0 
1.2MC 

d 1 

d v 

Figure 3.3.11: Calcul de gol2MC , 

Vo 

(3.3.11) 

Le transistor Ml opère en régime saturé, nous pouvons donc considérer que gm1 > > 

gd1 et l'expression se réduit à: 

gol,2MC = (3.3.12) 
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La conductance G est équivalente au transistor qui génère le courant 2 I02 nécessaire à 

la polarisation de Ml et M2. 
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fi211re 3.3.9 (Ml,M3,M4 saturés, M2,M5 triode): 

si pour M3 et M4, gmi > > gdi, l'expression se réduit à: 

- gm5 
AdcMC = --------~--------~----------------

( 
gds gd3 gd4 gds ) 

gol,2MC 1 + -gm-4 + =gm=-3---,;,gm=-4__,g;;..,o~l-,2-=--M-C-

(3.3.14) 

fi211re 3.3.10 (M2,MS,Mll en ré2ime triode, MLM3,M4,M9,M10 saturés): 

1 gm4 2 gmll gm9 gmlo 

AdcMC = - gout gm4p ( gm9 ) ( 2 gdll gmlO) 
gx 1 + 2 gdg gmlO + 2 gdll + gx: 

(3.3.15) 

pour gx ~ 0 et gm9 > > gd8, l'expression se réduit à: 

1 gm4 
AdcMC = - -g gm 2 gmll 

out 4p 
(3.3.16) 

avec: 

gout = gol,2MC + ( 
1 

(3.3.17) 

Une comparaison des expressions simplifiées (3.3.14) et (3.3.16) réalisée pour des 

conditions identiques de polarisation du coeur de la transconductance avec la condition 

M4, M4p et M3, M3p identiques donne l'avantage à la première configuration (gm5 = 2 

Gm11) pour des valeurs de gol,2MC proches de zéro. Cependant, cette dernière est 

difficilement utilisable en cas de tensions d'alimentation réduites. Notons que la 

présence du rapport Gm4P / Gm4 pour la deuxième configuration permettra une 

augmentation notable du gain dans la structure décrite dans la partie 3.6. 



3.4 Modélisation des transistors 

3.4.1 Considérations préliminaires concernant la méthodologie de synthèse. 

Nous nous proposons dans le chapitre 4 de détailler les algorithmes qm 

permettent la détermination aussi précise que possible des caractéristiques des éléments 

qui constituent les blocs de base. Il s'agit, dans le cas de filtres Gm-C, de déterminer la 

valeur de la capacité unitaire de dénormalisation ainsi que les tailles des transistors et 

les niveaux de courant requis dans la transconductance. 

Ceci s'effectue sur la base d'un ensemble de spécifications concernant la fonction de 

filtrage dans son ensemble. Ces dernières devront être traduites de façon à caractériser 

une transconductance considérée comme une fonction indépendante de son contexte 

d'utilisation. 

Le but de l'outil de synthèse est de confronter ce nouvel ensemble de spécifications aux 

équations qui décrivent le comportement de la structure de transconductance choisie 

afin d'en effectuer le dimensionnement. Il importe donc de connaître dès à présent la 

philosophie de synthèse afin que la formulation des équations caractérisant les 

structures décrites dans la suite de ce chapitre, soit cohérente avec le projet dans son 

ensemble. 

Nous nous sommes fixés le but de concevoir une méthodologie aussi indépendante que 

possible des logiciels de simulation existants à l'heure actuelle, ce qui implique 

notamment que les calculs de dimensionnement vont s'effectuer sans le recours aux 

fonctions d'optimisation disponibles dans la plupart de ces derniers. Ceci présente 

l'avantage de limiter au strict minimum les transferts de données entre notre 

programme et un simulateur et de gagner ainsi un temps considérable dans le cas où un 

grand nombre d'itérations s'avèreraient nécessaires. 

Il importe par ailleurs que le résultat ainsi obtenu soit suffisamment précis pour 

constituer la base d'une optimisation au niveau de la fonction de filtrage dans son 

ensemble, cette dernière étant réalisée dans un deuxième temps sur un logiciel tel que 

SPICE par exemple. Cet impératif de précision nous interdit d'utiliser la modélisation 

très simple de la partie 3.2 de ce chapitre qui supposait notamment l'effet de substrat 

négligeable. Il n'est d'autre part pas souhaitable de tomber dans l'excès inverse afin de 

ne pas compliquer inutilement les calculs. Nous avons donc opté pour un modèle valide 

en forte inversion [3.13] dont la complexité se situe à mi-chemin entre le modèle très 

simple et un modèle tel que le LEVEL2 implanté dans SPI CE. 
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3.4.2 Modélisation des transistors en statique. 

La première modification du modèle simple se situe au niveau de la prise en 

compte de la variation de la tension de seuil avec la tension V SB· La tension de seuil V T 

est calculée pour chaque valeur de V sB selon l'expression suivante: 

avec: 

y = 
2 q €si Nsub 

Cox2 

<I>p = k qT ln( N~~b) 

(3.4.1) 

(3.4.2) 

(3.4.3) 

V TO est la tension de seuil extrapolée sur une caractéristique In = f(V G) mesurée à V DS 

faible pour V SB = O. Nsub est la concentration du substrat en At cm-3. 

Afin de simplifier le calcul du courant, nous pouvons linéariser l'expression de VT en 

calculant la dérivée de (3.4.1) par rapport à V sB: 

(3.4.4) 

La variation réelle de V T peut maintenent être approximée par: 

(3.4.5) 

VTs représente la tension de seuil calculée selon (3.4.1) pour V sB = Vs (figure 3.4.1). 

VG 

j_ 

vsc1Jvn 
VB 

VTs --

VTO 
VSB 

vs 

Figure 3.4.1: Approximation de la variation de VT en fonction de VsB 

Le calcul du courant de drain en zone triode s'effectue en estimant la surface délimitée 
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par les droites V G, Vo, Vs et (C> + 1), pondérée par le facteur J.l Cox (W /L) (figure 
3.4.2): 

Vn w In = J.l Cox L J Ux dUx 
Ys 

avec: 

Ux = VG- Vs- VTs- (C> + l)(Vx- Vs) 

soit, après intégration: 

avec: 

VG 

vro 

VB vs V x VD 

(3.4.6) 

(3.4. 7) 

(3 .4. 8) 

(3.4. 9) 

Figure 3.4.2: Calcul du courant de drain en régime triode 

Les expressions des paramètres petit-signal sont calculées de la façon habituelle: 

dln 
Gm = dV = K Vns 

G 

dln 
gd = dV = K (V GS - V Ts - À V DS) 

DS 

w K = J.l Cox L (3.4.10) 

(3.4.11) 
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En ce qui concerne le courant en régime saturé, le courant de drain est encore 

déterminé par (3.4.6), excepté en ce qui concerne la borne supérieure d'intégration qui 

devient (figure 3.4.3): 



. VGS - VTs 
Vnsat =Vs + À 

VGS - VTs 
soit: Vnss = À 

W Vnsat 
I0 = J.1 Cox L f Ux dUx 

Vs 

finalement: 

VG 

VTO 

YB vs 
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(3.4.12a) 

(3.4.12b) 

(3.4.13) 

(3.4.14) 

V x 1 VDsat 

Figure 3.4.3: Calcul du courant de drain en régime saturé 

Les paramètres petit-signal sont donnés par: 

Gm=~ 
In 

gd =v 
A 

(3.4.15) 

(3.4.16) 

où V A est l'inverse du paramètre LAMBDA spécifié dans le modèle SPICE de type 

LEVEL2. 

TI est à noter que le modèle présenté ci-avant tend à sous-estimer la valeur du courant 

In ainsi que la tension de saturation Vnss· 



3.4.3 Modélisation des transistors pour les hautes fréquences. 

Le schéma équivalent du transistor intrinsèque est donné à la figure 3.4.4. 

G 

Cgs _[ l Cgd 

s =il ~~ D 

Cjsb l - 1 Cjdb 

~ 

Figure 3.4.4: Capacités du transistor intrinsèque (modèle simplifié) 

Les expressions des capacités Cgs et Cgd sont issues d'une analyse de la répartition des 

charges dans le canal en régime quasi-statique [3.13]. Elles sont fonction de la valeur de 

Cox et des conditions de polarisation, ainsi que des capacités de recouvrement ( Cgsovl, 

CgdovÙ qui sont déterminées par Cox et la longueur de diffusion latérale sous la grille 

(Lovl). 

Cjsb et qdb représentent la capacité non-linéaire des jonctions drain-substrat et source­

substrat polarisées en inverse. 

cgs 
cox 

(triode) cgs = =2 

cox 
cgd = 2 (triode) cgd = 

Cjdb = Ad Cj + pd Cjsw 

Cjsb = As Cj + ps Cjsw 

avec: 

cj = ( v )MJ 
1 + _.Q. 

<1>0 

cjswo 

Cjsw = ( V )MJSW 
1 + _.Q. 

<1>0 

2 cox 
(sature) 3 

0 (sature) 

(3.4.18) 

(3.4.19) 

(3.4.20) 

(3.4.21a) 

(3.4.21b) 

(3.4.22) 

(3.4.23) 
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MJ,MJSW 

capacité plane par unité de surface à polarisation nulle 

capacité circulaire par unité de longueur à polarisation 
nulle 

facteurs de gradient pour les jonctions planes 
et cylindriques respectivement 

aire de drain, aire de source 

périmètre de drain, périmètre de source 

barrière de potentiel de la jonction 

Les expressions de Cgs et Cgd ne sont plus valides au delà d'une certaine fraction de la 

pulsation de coupure w0 définie comme suit: 

J.l (V GS - VT) 
(1 + ô) L2 

(3.4.24) 

Pour des applications critiques pour lesquelles il est nécessaire d'évaluer la phase d'un 

signal avec précision, la pulsation limite d'utilisation du modèle wmax = 0.1 wo est 

suggérée. Les figures 3.4.5 et 3.4.6 présentent l'évolution de la pulsation wmax en 

fonction de diverses conditions de polarisation pour un transistor de longueur minimale 

fabriqué dans le procédé CMOS 2 ).lm de la société AMS. Ce dernier a été utilisé pour 

la réalisation d'une transconductance pour applications vidéofréquences qui sera décrite 

dans la partie 3.6. 
0 

0 

~ 1 
0 

"' 
~ 
0 
0 .. 
0 

0 
~ 

N 0 
J:· 
::!~ 

a:~ 
N::; ........ 
o., 
:i!:o . 0 ,. 
~ 

Oo 
0 
0 ., 

0 
0 .. 
0 
0 
0 

0 

0 

0.5 

NMOS: 1'0 = 552 cm2 y·l s·l --+---+---1----o 

1.0 

y = 0.814 
<I>F = 0.372 V 
L = 2 J.Jm 

1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 

VGS- VT (V) 

Figure 3.4.5: Evolution de WmaxPOUr un NMOS 

5.0 . 
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0 

g,_---,----~--~---------r----~---.----,---, 
"' 

0 

0 
0 .. 

PMOS: 110 = 174 cm2 V· 1 s· 1 

y= 0.558 
<l>f = 0.353 v 
L = 211m 

"! 
~+----+----~~~----+----r----~---r----r---~ 

0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 

VGS- VT {V) 

Figure 3.4.6: Evolution de WmaxPOUr un PMOS 

91 



3.5 Transconductance pour applications basses fréquences et faible bruit (type 1) 

Ce composant a été développé dans le cadre de l'étude d'un filtre de pré­

échantillonnage basse fréquence devant présenter un rapport signal sur bruit élevé en 

bande-passante, de l'ordre de 90 dB (cf §5.1). La valeur des tensions d'alimentation 

étant suffisamment importante (±SV), nous nous sommes tournés vers une structure 

mettant en oeuvre un étage de sortie de type cascode directement relié au coeur de la 

transconductance. Le schéma complet est présenté figure 3.5.1. Cette topologie utilise 

un nombre minimal de transistors, ce qui a permis d'atteindre les spécifications en bruit 

souhaitées. 

A B 
VDD =SV 

YB! 

VB2 

Von _ _.,_ ___ • V op 

VGI 

Vrnc-Vin/2 

YBJ 

VSS =-SV 

Figure 3.5.1: Transconductance de type I 
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Après une brève description du circuit nécessaire à la polarisation, nous mettrons en 

évidence les contraintes qui dicteront le choix d'un point de fonctionnement optimal. 

Nous établirons ensuite les expressions qui régissent son comportement en termes de 

bruit, puis nous montrerons qu'il existe une solution minimisant la surface active des 

composants. 



3.5.1 Description du circuit de polarisation. 

Le rôle de ce circuit est de fournir le courant 2 ID2 ainsi que les tensions 

VBl• VB2• VB3 et V Gl• tout en garantissant que les transistors opèrent en permanence 

dans un mode adéquat qui est en l'occurence la saturation pour Ml, M3, M4 et le 

régime triode pour M2, MS. Par ailleurs, la stratégie de polarisation choisie pour le 

transistor M2 (cf §3.2) nous impose un contrôle simultané du courant ID2 et de la 

tension V Gl• ce qui a conduit au principe présenté précédemment figure 3.2.5. Ces 

différents impératifs sont réalisés par le schéma proposé figure 3.5.2. 

VDD =SV 
MSp 

V mc -1 M.tp 
MO 

YBI 

ID2sat M3p 
IDO 

YB2 vso 
YGI 

MG3 
Mlp 

VD2 

MG4 
M2p 

VSS =-SV YBJ 

MGS 

VSS =-SV 

Figure 3.5.2: Circuit de polarisation de la figure 3.5.1 
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Une demi-transconductance polarisée au point de repos (Vin = V mc) dans laquelle est 

forcé le courant ID2 génère les tensions VB1 et VB2 nécessaires au fonctionnement de 

l'étage cascade. Ainsi que nous l'avons vu au chapitre 3, la tension V Gl doit être ajustée 

de façon que la condition Vso = VD2 soit satisfaite, ce qui est réalisé par l'amplificateur 

A La condition IDo+ID2=lD2sat est implémentée par les transistors MGl, MG2, MG3 

en fonction d'un courant de référence extérieur à la cellule de valeur ID2sat et d'une 

commande IDo permettant de contrôler la valeur du Gm. Les tensions V Gl> VBl> VB2• 

VB3 ainsi disponibles seront délivrées à toutes les transconductances constituant le filtre. 

Les alimentations VDD et VSS étant symétriques, le potentiel de mode commun V mc a 

été tout naturellement choisi égal à 0 (GND). 
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3.5.2 Choix du point de fonctionnement. 

Le problème est de définir, sur la base du schéma de la figure 3.5.1, les 

dimensions physiques des différents transistors ainsi que la valeur du courant de 

référence In2sat· Nous disposons pour ce faire de plusieurs paramètres que nous 

pouvons classer en trois catégories. 

Il existe d'une part des grandeurs liées au procédé de fabrication choisi ( tension de 

seuil, J.ICox, dimensions minimales des composants .... ), d'autre part les contraintes 

directement dépendantes de la structure de transconductance choisie (régime de 

fonctionnement des transistors, tension de mode commun ... ), et enfin des impératifs 

issus du cahier des charges et définis en ce qui concerne la fonction de filtrage dans son 

ensemble. Il s'agit notamment de paramètres tels que le bruit ou la consommation. La 

première étape est donc de traduire ces derniers en des spécifications applicables à la 

transconductance, et ce indépendamment de son contexte d'utilisation. Cet aspect de la 

conception sera abordé dans le prochain chapitre, et nous considérons pour les calculs 

qui suivent que ces spécifications sont disponibles. 

Dimensionnement de Ml. M2, MG6: 

Dans un premier temps, la valeur du Gm à réaliser ainsi que sa plage de variation 

nécessaire permettent d'estimer la valeur du rapport K2/K1 pour une valeur du 

paramètre réduit x, comprise en pratique entre 0.1 et 0.9, à l'aide de la courbe figure 

3.2.10. Cette estimation devra être vérifiée à postériori par simulation car nous avons vu 

précédemment que le degré de validité de la formule simplifiée est fortement 

dépendant du procédé de fabrication. Une fois ce rapport déterminé, les calculs vont être 

effectués pour x = 0.1, valeur pour laquelle le courant In2 est maximal dans la 

trans conductance. 
0.5 f3 Ypk 

YG2 = Ymc =-.-- --u---:r-
YG(-- --- -'""".;%"' .. ···· : _mz .. · . 

==X:'Y : .. ·· : 
9~ .... ·:· ~ 

' 
' 

YS2 VD2 VDsatl ~ 

o.sp~pk--. 
1 

YDl = Ymc 

Figure 3.5.3: Diagramme de Memelinkpour Ml et M2 



Le diagramme de Memelink, figure 3.5.3, décrit l'état des transistors pour un état de 

repos défini par V in = V out = V mo tension de mode commun. 

La tension V s2 est choisie la plus faible possible, en tenant compte toutefois du fait que 

le transistor MG6 doit rester en saturation afin de conserver un bon appariement entre 

le courant 2*102 de la cellule et le courant 102 du demi-circuit de polarisation. Toujours 

dans cette optique, il est d'autre part souhaitable que la tension grille-source de MG6 

soit la plus élevée possible afin de minimiser l'influence des inévitables dispersions de la 

tension de seuil au sein du circuit. Ces deux impératifs sont malheureusement 

contradictoires. En effet: 

V GG6 - VTsG6 
V S2 > V DsatG6 = ÀG

6 
CVsG6 = 0) (3.5.1) 

Il est donc nécessaire de réaliser un compromis entre VnsatG6 et V GG6· V GG6 = 2 VT 

permet d'atteindre cet objectif avec une erreur sur la valeur du courant de l'ordre de 1% 

(VT ~ 800 rn V, !J. VT ~ 5 rn V). Il est à présent possible de définir la valeur de V sz: 

Vs2 = VDsatG6 + !J.V !J.V ~ 100 rn V (3.5.2) 

La marge de sécurité !J. V permet de s'affranchir de l'effet des variations de la valeur des 

paramètres sur MG6 et M2. Notons que le mode de calcul de VnsatG6 utilisé (cf. §3.4) 

tend à sous-estimer cette valeur. Une évaluation plus précise de cette tension peut être 

effectuée en posant l'égalité suivante: 

V GG6 = V TO + Y ~2 <Pp + V DsatG6 - Y~ + V DsatG6 (3.5.3) 

La résolution peut s'effectuer à l'aide d'une méthode itérative (cf. annexe Dl) en 

prenant pour valeur de départ le résultat de (3.5.1). 

Le choix de la valeur de Vns2 est dicté par deux contraintes liées d'une part au niveau 

de signal que l'on souhaite pouvoir appliquer à l'entrée de la transconductance, et 

d'autre part à la répétabilité de la valeur du Gm total en fonction de dérives du procédé. 

En effet, pour un signal différentiel de valeur crête V pk en entrée de filtre, il est possible 

d'atteindre jusqu'à 0.5 ~ V pk sur les grilles des transistors M2. ~ représente la valeur 

maximale des coefficients de surtension associés aux noeuds du filtre, après égalisation 

des niveaux le cas échéant (cf. §2.1.8). Pour que ce dernier reste en régime triode, il est 

nécessaire de satisfaire la condition: 

(3.5.4a) 
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La borne supérieure de V ns2 est ainsi déterminée. La méthode de polarisation implique 

par ailleurs que la valeur de V0 s2 est fortement influencée par un écart sur la tension de 

seuil VT1 ainsi que sur Kh paramètre de transconductance du transistor Ml. Ceci est 

d'autant plus vrai quand x tend vers 0.9 car gm2 et par conséquent Vns2 atteignent en ce 

point leur valeur la plus faible. Cet effet peut être minimisé en choisissant la valeur 

maximale admissible pour V ns2, donnée par: 

(3.5.4b) 

Les données de Vs2 et V0 s2 permettent de déterminer la valeur de K2 et In2sat pour un 

Gm total connu au point de polarisation x = 0.1. Nous pouvons calculer, à l'aide de 

l'équation (3.2.33), la valeur de gm2sat pour le rapport K2/K1 choisi en fonction de la 

plage de variation désirée. Il en résulte les relations suivantes: 

2 Gm 

gm2sat = 1 - .JX 

gm2 = gm2sat (1 - .JX) 

K 2 = J.1 Cox Cf) = ~m2 

2 DS2 

La valeur de V s2 permet de déterminer le courant In2sat nécessaire: 

y 

À2 = 1 + 2 ~2 <I> F + V S2 

VTs2 = VTO + Y ~2 <I>p + Vs2 - Y ~2 <I>p 

ID2 = K2 (V mc - Vs2 - VTs2 - Ài VDS2) VDS2 

Io2 
1n2sat = (1 - x) 

(3.5.5) 

(3.5.6) 

(3.5.7) 

(3.5.8) 

(3.5.9) 

(3.5.10) 

(3.5.11) 

Le transistor M2 est donc entièrement défini, et ces résultats vont être utilisés pour le 

dimensionnement de Ml, puisque nous avions fixé la valeur de K2/K1 dès le départ. Il 

faut cependant vérifier, afin d'assurer la dynamique souhaitée sur la sortie, que la 

tension de saturation drain Vnsatl réponde au critère suivant: 

(3.5.12) 

La valeur de Vnsatl est déterminée par la résolution de: 

V Gl = VTO + Y ~2 <I>p + Vnsatl - Y~ + Vnsatl (3.5.13) 
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où la tension V Gl est calculée de la façon suivante: 

~ + Ys2 + Yos2 + VTsl (3.5.14) 

avec: 
y 

Àl = 1 + 2 ~2<l>p + Vs2 + VDS2 
(3.5.15a) 

VTsl = VTO + Y ~2 <Pp + Vs2 + VDS2 - ~2 <Pp (3.5.15b) 

Si le critère (3.5.12) n'est pas satisfait, il devient nécessaire d'augmenter la valeur de K1 

au détriment de la plage de variation du Gm total. Si cette augmentation n'est pas 

réalisable, nous nous trouvons dans un cas d'impossibilité de réalisation de la 

transconductance pour cette valeur de Gm et avec les spécifications désirées. 

Un second critère de faisabilité réside en la valeur du rapport entre le courant In2max et 

In2 calculé pour Vin = V mc· La relation suivante permet de déterminer cette valeur 

maximale comme étant: 

1n2max = ID2sat (1 - x) + Gm ~ V pk (3.5.16) 

Le cas extrême de fonctionnement est atteint quand In2max atteint 2 In2sat (1-x), ce qui 

correspond à la saturation d'une des deux branches et au blocage de l'autre. Ce cas de 

figure n'est évidemment pas envisageable pour un circuit linéaire et le rapport In2max / 

In2 devra rester aussi proche que possible de l'unité. 

L'équation (3.5.16) suppose une valeur constante de Gm en fonction de Vin, autrement 

dit une faible variation de la tension V ns2 en fonction du potentiel de grille V G2 

appliqué. Il en va autrement en réalité car la tension V Gl fixée par le circuit de 

polarisation restant constante, l'augmentation du courant In2 fait diminuer Vn2 et par 

voie de conséquence Vns2 de façon d'autant plus sensible que le rapport K1/K2 est 

faible. Il en résulte une variation de gm2 = K2 Vns2 entraînant de fortes non-linéarités 

du Gm. Ceci plaide en faveur du choix d'une forte valeur pour Kl> toujours au détriment 

de la plage de variation du Gm. 

Le calcul de la valeur de Kc,6 s'effectue simplement à l'aide de l'équation suivante: 

( 
W ) 2 ÀG6 I D2sat ( 1 - x) 

KG6 = J.1 Cox T = 2 
G6 (V GSG6 - V TsG6) 

(3.5.17) 
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Afin de garantir le meilleur appariement possible entre le courant In2 de la cellule de 

polarisation et le courant 2 In2 de la transconductance, le transistor MG6 sera 

implémenté sous la forme de deux demi-transistors identiques à MG5. 



98 

Dimensionnement de M3, M4, MS. 

Cette étape du calcul va faire intervenir les expressions du gain statique de la régulation 

du mode commun AdcMC et du gain statique de la transconductance en modë · 

différentiel ~0 définis respectivement par: 

-gms 
AdcMC = ------,-------=--------:--

( 
gds gds gd4 gd3 ) 

gol 2MC 
' 

1 + ~ + gm4 gms gol,2MC 

2 Gm 
Ade = --------­

(go 1,2MD + go3,4MD) 

avec les relations approchées suivantes: 

gol 2MD 
gdl 

(3.5.20a) go3 4MD ::::: 

' ( 1 + gml) ' 
gd2 

gol 2MC 
gdl 

::::: 

' 
( 1 + 

2 gm 1 gm2sat J 
gd2 gdG6 

gd3 gd4 
::::: gm3 

(3. 5.18) 

(3.5.19) 

(3.5.20c) 

(3.5.20b) 

Les conductances équivalentes go1 2MC• go1 2Mn et go3 4MD sont définies 
' ' ' 

respectivement pour une attaque en mode commun et différentiel (cf. §3.3). 

La figure 3.5.4 donne le diagramme de Memelink pour un cas typique de polarisation de 

l'étage de sortie. 

0.5 f1 Vpk 

VG5 = Vmc 

VDS 
VS4 

VD3min 

VD4 ~ VSJ 

0.5 p ~pk 
VDJ = Ymc 

Figure 3.5.4: Diagramme de Memelink pour M3, M4 et M5 

Il est possible de déterminer dès à présent la tension de grille maximale V a3max 

applicable sur le transistor M3. Ce calcul est effectué pour la valeur de V03min: 



1 
V D3min = V mc - L ~ V pk 

V G 3max = V TO + Y A 12 <P F + V D . - Y ~2 <P F + V D . ·'J 3nun 3nun 

(3.5.21) 

(3. 5. 22) 

Une étude détaillée de l'équation (3.5.19) montre que la variation du gain statique de 

mode différentiel Ade est minimale si go1 2MD > > go3 4MD· La rapidité de variation de 
' ' 

go3,4MD en fonction de x est telle que ce minimum est presque atteint pour go1,2MD = 2 

go3 4MD· Dans ce cas, pour x = 0.9, l'expression de Ade peut être approximée par: 
' 

1+~~ 
gd1 

(3.5.23) 

La seule inconnue gd1 est ainsi aisément déterminée. 
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Nous verrons par la suite que, grâce à l'utilisation d'un étage cascade, la contribution du 

transistor M3 n'intervient pas dans l'expression du bruit. Ceci autorise de fixer la 

longueur de son canal à une valeur proche du minimum autorisé par la technologie. 

Nous connaissons donc la valeur de sa tension d'Barly, et par voie de conséquence la 

valeur de gd3. Nous avons déterminé précédemment pour x = 0.1: 

go 1 2MD = 2 go3 4MD • soit: ' , 

gd4 gd1 1 
gm3 = 

1 
gm 1 2 gd 

+ -- 3 
gd2 

(3. 5. 24) 

Le fait que M3 ne participe pas au bruit permet de donner une valeur élevée à gm3. A 

courant donné, cela signifie que V Gs3 peut être relativement faible. Cependant, afin de 

minimiser l'influence de /j, VT sur le courant de drain de M3, nous allons réutiliser le 

critère suivant: 

V GS3 - VTs3 = VTo (3.5.25) 

VG3 = Vs3 + VTs3 + VTO 

(3.5.26) 

La résolution de l'égalité précédente pour V G3 = V G3max fournit la valeur de V S3• et 

finalement: 

K3 = J.l Cox ( 'f ) = 
3 

(3.5.27) 

S/ 



~2 K 3 1 D2.<;at (1 - x) 
gm3 = À 

3 
(3.5.28) 

Cette dernière valeur permet, à l'aide du rapport gd4/gm3 précédemment défini 

(3.5.24), de calculer la valeur de gd4 pour x = 0.1. 

La valeur de gii4 doit être minimisée afin d'obtenir de bonnes performances en bruit. 

Cette condition peut être satisfaite en donnant à V Gs4 une valeur maximale, ce qui est 

facilité par le choix de V Gs3 précédemment effectué. La tension de grille étant fixée 

(V G4 = V s3), le seul degré de liberté réside en la valeur de V s4, valeur qui conditionne 

le fonctionnement du transistor MS opérant en régime triode. En effet, pour x = 0.9, la 

tension V oss est à son minimum (environ 10% de la valeur pour x= 0.1) et les 

perturbations causées par les dispersions !J. VT sont maximales. Il semble donc judicieux 

de fixer: 

x = 0.9: Vnss == 100 mV , x= 0.1: Vnss == 1 v (3.5.29) 

Il sera cependant nécessaire de vérifier que V DS5 reste suffisamment inférieur à V s3 

afin de ne pas aboutir à une trop faible valeur de V0 s4. Nous pouvons à présent 

déterminer la valeur de ~: 

( 
W ) 2 À4 1 D2sat (1 - x) 

K4 = J.l Cox L = 2 
4 (VG4 Vnss - VTs~ 

(3.5.30) 

12 K4 1 D2sat (1 - x) 
gm4 = "J À4 (3.5.31) 

Les paramètres À4 et V Ts4 sont déterminés pour V s4 = V DS5 de la façon habituelle. Il 

ne reste donc plus qu'à déterminer la valeur de K5 au moyen de l'expression du gain 

statique de la régulation du mode commun ~cMC (3.5.18): 

AdcMC gol,2MC 
Ks = --------------------------------~----------~~~ 

(
go 1,2MC + gd4 gd3 ) 

V DS5 - Ade MC (V GS5 - V T55 - À5 V DS5) gm4 gm4 gm3 

K5 = J.l Cox ( 'i:' ) 
5 

(3.5.32) 

Cette dernière valeur est calculée au point V GS5 = V mc· 

Nous disposons maintenant de tous les rapports (W /L) ainsi que des conductances de 

sortie associées aux transistors. Cependant, ceci ne nous permet pas encore de définir 

les dimensions physiques. En effet, si la transconductance atteint les spécifications en 
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bruit thermique, seule la connaissance des surfaces actives nécessaires à l'obtention des 

caractéristiques de bruit 1/f souhaitées permettra de fixer les valeurs de W et L. 

3.5.3 Comportement en bruit de la structure. 

Nous allons à présent déterminer la densité spectrale de bruit en courant en 

fonction de paramètres intrinsèques aux transistors et définis par le point de polarisation 

de la transconductance calculé dans la partie précédente. La nature totalement 

différentielle du circuit nous autorise à ne pas considérer les contributions issues du 

réseau de polarisation (V Gh V BI> VB2• VB3) car celles-ci se répartissent de façon 

identique sur chaque sortie et sont donc assimilables à du mode commun. Il en va de 

même en ce qui concerne le bruit généré par les transistors M5A, M5B, MG6. Ces 

hypothèses sous-entendent que tous les composants sont parfaitement appariés, ce qui 

n'est évidemment pas le cas dans un circuit réel. De ce fait, un certain degré de 

dissymétrie va être introduit dans la transconductance et une partie du bruit de mode 

commun va se retrouver en mode différentiel. Il est bien entendu difficile de chiffrer à 

priori cette augmentation de façon analytique, mais une bonne connaissance des 

dispersions du procédé en permettrait certainement l'évaluation au moyen d'une 

simulation statistiques. En tout état de cause, l'expérience prouve que si les précautions 

habituelles concernant l'appariement des transistors sont prises, cette contribution peut 

être négligée. 

Le transistor est modélisé en bruit de la façon indiquée à la figure 3.5.5. 

D 

G---0-1~ 
s 

source bruit thermique bruit 1/f 

Vnl 
2 2 4kT 4kT· Kp 

--
3 gm1 W ·L .~F 

1 1 

Vn2 
2 voir(3 · 5 · 42) 

4kT. KF 

W ·L .~F 
1 1 

Figure 3.5.5: Modélisation en bruit du transistor 
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L'expression de la densité spectrale de bruit en tension figurée par le générateur V 0 2 en 

série sur la grille dépend à la fois du régime de fonctionnement et de la nature du bruit 

considéré. Le tableau de la figure 3.5.5 résume ces différentes expressions pour les 

transistors Ml et M2 avec: 

k = 1.38110-23 JtK (constante de Boltzmann) 

T: température eK) 

KF: coefficient de bruit 1/f dépendant de la technologie (m2jF) 

AF: exposant du bruit 1/f, généralement compris entre 1 et 1.5 

Wi, ~ : largeur et longueur effectives du canal, respectivement 

Dans le cas de M2 qui fonctionne en régime triode, la formule classique donnant la 

valeur du bruit thermique est: 

V 2 _ 4 kT gd 
n - gm2 (3.5.33) 

Cette dernière ne prend que la contribution de gd2 en compte et n'est donc pas valable 

quand le transistor est polarisé à tension Vos non nulle. En effet, ceci entraîne 

l'apparition d'un bruit fonction de gm qui modifie l'équation (3.5.33) de la façon 

suivante: 

V 2 _ 4 k T (gd + gm) = 
n - gm2 

4 kT gmsat 

gm2 
(3.5.34) 

Cette expression reste valable jusqu'à Vos = V055, tension pour laquelle elle devient: 

2 2 4 k T gmsat 
V n = 3 --gm-_____,2..::..= 

sat 
(3.5.35) 
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Aux alentours de la jonction entre les deux zones, les logiciels de simulation tels que 

SPICE utilisent une fonction de raccordement empirique qui assure la continuité de la 

transition entre les deux régimes. Celle-ci fait intervenir un paramètre a qui est en 

quelque sorte une mesure de la position de la tension V os par rapport à la valeur V oss 
à partir de laquelle le transistor entre en saturation [3.13]. La densité spectrale de bruit 

s'exprime alors de la façon suivante: 

2 2 4 kT gmsat v - - -----,-~= 
n - 3 gm2 

l+a+ci 
1 + a (3.5.36) 



avec: Vos 
a=l-y­

DSS 

a= 0 
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(triode) (3.5.37) 

(saturation) 

Notre stratégie de polarisation nous permet d'exprimer de façon simple le paramètre a 

en utilisant les relations suivantes (effet de substrat négligé): 

gm 
Yns = K K = p Cox (~) (3.5.38) 

Voss = 
gmsat 

(3.5.39) K 

gm = gmsat (1 - .JX) (3.5.40) 

Nous pouvons donc exprimer a en substituant dans (3.5.37) les équations (3.5.38,39,40), 

ce qui donne: 

a = .JX 
ID0 avec: x - =,---:;.­

- ID2sat 
(3. 5.41) 

Finalement, l'équation (3.5.36) s'écrit de la façon suivante dans le cas du transistor M2: 

2 2 4 k T gm2sat 
vn2 = 5 gml 

l+.JX+X 
1 + -.JX 

(3.5.42) 

Nous sommes désormais en mesure de déterminer la densité spectrale de bruit en 

courant (Sin) présente sur la sortie de la transconductance en sommant les contributions 

des générateurs associés à chaque transistor (V ni2), ces dernières étant pondérées par la 

fonction de transfert appropriée (Gmni2): 

(3.5.43) 

La détermination de Gmnl et Gmn2 s'effectue sur la base du schéma équivalent de la 

figure 3.5.6. 

~ 1'-...../w. 

Figure 3.5.6: Schéma équivalent pour le calcul du bruit de la paire Ml, M2 



Le circuit reste parfaitement symétrique mais le concept de demi-circuit n'est plus 

applicable du fait d'une attaque non différentielle des transistors M2A et M2B. Cet 

inconvénient peut être contourné si le calcul des fonctions de transfert prend en compte 

l'impédance réelle présente aux noeuds A et B pour le calcul de Gmn2 et Gmn1 

respectivement (figure 3.5.7). 

posons: 

gd2 
1 + --

ZA = gmà (3.5.44a), 
gm2+g2 

1 2 Zn = gm + -d (3.5.44b) 
1 g 2 

~ MIA W.'---"1 

Figure 3.5.7: Définition des impédances ZA et ZB 

qui permettent de calculer: 

gml 
Gmnl = --=----===-~ 

2(1+~~~] 
gm2 

(3.5.45) 

(3.5.46) 
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En ce qui concerne l'étage de sortie, la structure cascade mise en oeuvre permet de 

s'affranchir du bruit généré par le transistor M3. Cependant, le calcul de Gmn4 nécessite 

de tenir compte de la présence de la boucle de régulation du mode commun. En effet, la 

non-corrélation entre les sources de bruit crée en sortie une tension de mode commun 

que la boucle de régulation va vouloir corriger. Il en résulte une diminution du bruit 

total généré par M4A et M4B. Le schéma équivalent de l'étage de sortie est donné 

figure 3.5.8. 
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Vol-----1 ~Vo2 

~ 0 ~ 

~ ~ 
Vol Vo2 

z 

Figure 3.5.8: Schéma équivalent pour le calcul du bruit de l'étage de sortie 

L'impédance Z équivalente au coeur de la transconductance est calculée sur le drain de 

MlA ou MlB en fonction de l'expression de ZB définie précédemment. 

(3.5.47) 

(3.5.48) 

La source de bruit V 042 des transistors M4A et M4B, dont l'expression est identique à 

celle de Ml (voir tableau 1'3.5.1), est pondérée par la fonction de transfert Gm04 

donnée ci-dessus, et finalement, la densité spectrale de bruit en courant est donnée par: 

(3.5.49) 

Ceci permet de déterminer les expressions des densités spectrales Siwn et Sifn 

caractéristiques du bruit thermique et 1/f respectivement: 

gm4 
+ gm2sat 

(3.5.50) 



4 = 3 k T gm2sat 

avec: 

~K1 , 2 (1 - x) 

( 1 + ~Kl,2 l ~ x) 
2 

+ 
1 1+..JX+X 

( 1 + ~K2, 1 1 ~ x ) 
2 1 + ..JX 

+ ~K4, 2 (1 - x) 

(3.5. 51) 

K. 
K .. = K~ 

l,J -"j Ki = J.1 Cox ( 'f ). 

Sifn = 2 k T 

2 k T 2 
g m2sat 

1 

(3.5.52) 

[ 

1 - ..JX ]2 
1 + ~K2,1 1 ~x 
Kpp 

+ S ~P K4, 2 (1 - x) 
4 

(3.5.53) 

avec: KFN, KFP: valeur de KF pour les NMOS et PMOS respectivement 

AFN, AFP: valeur de AF pour les NMOS et les PMOS respectivement 

Si = Wi ~ , surface active du transistor Mi 
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3.5.4 Détennination des dimensions optimales des transistors. 

Les résultats acquis dans les deux parties précédentes sont résumés dans le 

tableau ci-dessous: 

Mx W/L valeur de gd valeur de W valeur deL bruit? 

1 (3.5.7) (3.5.23) à déterminer à déterminer, om 
et K1/K2 min: (3.5.23) 

2 (3.5.7) sans objet à déterminer à déterminer OUI 
min: technologie 

3 (3.5.27) fixée à priori 
(3.5.24) 

K3*~ minimale NON 
(technologie) 

4 (3.5.30) (3.5.24) à déterminer à déterminer OUI 
(3.5.24), (3.5.28) 

5 (3.5.32) sans objet Ks * Ls minimale NON 
(technologie) 

G6 (3.5.17) sans objet Kci6 * LG6 minimale NON 
(technologie) 

Tableau T3.5.1 

Les dimensions physiques des transistors vont être choisies de façon à minimiser la 

surface totale du filtre en fonction de la densité de bruit 1/f désirée. Pour une valeur 

particulière de Gm réalisant la fréquence de coupure f0 la capacité unitaire de 

dénorrnalisation Cu est connue et occupe une surface Scu· La surface totale occupée Sc 

par la somme Ncu des capacités fonctionnelles s'écrit alors: 

(3.5.54) 

De même, la somme NTc des transconductances de surface Ste définira la surface STe 

selon la relation: 

(3.5.55) 

La surface active totale du filtre s'écrit alors: 

(3.5.56) 
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li est donc clair que, pour des valeurs de Gm et fe données, la valeur de Cu est fixée et la 

minimisation de la surface totale du filtre revient à trouver la plus petite surface STe qui 

satisfait aux spécifications en bruit 1/f. 



L'expression de STe en fonction des éléments constituant la transconductance (figure 

3.5.1) est la suivante: 

avec: 

(3.5.58a) 

(3.5.57) 

(3.5.58b) 

(3.5.58c) 

Nous pouvons de même exprimer sous forme plus synthétique la densité spectrale de 

bruit 1/f (Sun) en réécrivant (3.5.52) sous la forme: 

(3.5.59) 

avec: 

(3.5.60a) 

C = Kpp gmi (3.5.60c) 
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Remarquons dès à présent que les expressions de A,B et C qui dépendent de la 

fréquence dans (3.5.52) sont dorénavant apériodiques. En effet, les spécifications de 

densité spectrale de bruit 1/f, telles que définies au chapitre §2.2, sont données pour 

f = 1Hz et justifient cette modification. 

En injectant (3.5.59) dans (3.5.57), nous obtenons: 

4 k T ( 1 1 ) STe = Sifn (A + B r1,2 + C r1,4 ) 1 + r1,2 + r 1,4 + D (3.5.61) 

STe est maintenant définie uniquement à l'aide de variables dont la valeur est connue 

au point de polarisation donné. Le minimum de cette expression est atteint pour: 



(3.5.62) 

d'où l'on déduit: 

rl,2 
2 C rl,l + A rl,4 

= 
B ( 1 + r 1,4) 

(3.5.63a) 

rl 4 
2 B rl,l + A r1,2 

= 
' C ( 1 + r1,2) 

(3.5.63b) 

Les valeurs de r12 et r14 seront déterminées par itérations successives (annexe D2) puis 
' ' 

injectées dans (3.5.59) afin de calculer les valeurs numériques de sl puis s2 et s4 qui 

satisfont aux spécifications de bruit 1/f tout en minimisant la surface active totale. 

La dernière étape consiste en la détermination des dimensions physiques des transistors 

Ml, M2, M4. Il sera cependant parfois difficile de satisfaire aux valeurs de (W /L)i, gdi, 

Si précédemment définies de façon simultanée, et nous devrons recourir à un 

compromis généralement fait au détriment de la surface active du filtre. 

3.5.5 Conclusion. 

Nous avons présenté une méthode de dimensionnement pour la 

transconductance de type 1 qui est bien adaptée aux applications faible bruit, basses 

fréquences devant fonctionner sous une tension d'alimentation élevée. Notre méthode 

offre la possibilité de minimiser la surface active des éléments constitutifs. Cette 

minimisation n'est pas parfaite car elle ne prend pas en compte la place occupée par les 

interconnexions. En tout état de cause, cette dernière est difficile à estimer à priori et 

dépend en grande· partie du savoir-faire de la personne ou du logiciel effectuant le 

routage. 
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3.6 Transconductance pour applications moyennes-fréquences (type II). 

Ce composant a été développé dans le cadre de l'étude d'un filtre passe-bas 

vidéofréquences décrit par la suite (cf §S.2). Le coeur de la transconductance a été 

conservé, mais contrairement à la réalisation précédente, la faible valeur de la tension 
d'alimentation (SV) n'a pas permis de conserver la même structure en ce qui concerne 

l'étage de sortie. Nous avons donc opté pour une cellule de type "Folded-Cascode" dont 

le schéma de principe simplifié est présenté figure 3.6.1. Nous retrouvons les transistors 

Ml et M2 qui constituent le coeur de la transconductance. L'étage de sortie est constitué 

des transistors M3, MS, M6 et M7. Cette disposition permet de maintenir le potentiel de 

drain de Ml proche de l'alimentation, ce qui préserve certains degrés de liberté dans le 

dimensionnement des transistors. Par ailleurs, la valeur du courant de polarisation de 

l'étage de sortie est maintenant indépendante de celle du coeur, excepté pour MS, ce qui 

permet ici encore de découpler les problèmes de dimensionnement. 

GND 

Figure 3.6.1: Schéma de principe de la transconductance type II 

3. 6.1 Modifications apportées au schéma de principe. 

Afin d'optimiser la structure simplifiée, diverses modifications ont été 

apportées au circuit de la figure 3.6.1. 

En premier lieu, l'observation du schéma d'un filtre passe-bas nous permet de constater 

qu'un nombre pair de transconductances (2 ou 4) sont connectées sur chaque noeud du 

réseau. Il vient donc immédiatement à l'esprit de faire partager un même étage de sortie 

par plusieurs coeurs de transconductance. Afin de conserver un bon degré 

d'appariement entre les divers éléments actifs ainsi que la nature systématique de la 

conception, le filtre sera réalisé à l'aide de blocs de base tels que celui de la figure 3.6.2. 
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Cette approche n'est malheureusement pas généralisable à la réalisation de tous les 

types de filtres<1) mais présente dans ce cas précis plusieurs avantages dont il est fait 

mention ci-après [3.12]. 

GND 

Figure 3.6.2: Transconductance à double entrée 

a) Le courant de polarisation de l'étage de sortie Ibout est uniquement déterminé par le 

courant maximum Ipk n que la charge sur un noeud n est susceptible d'absorber. Pour 

une valeur crête V pk de la tension différentielle à l'entrée du filtre, ce dernier s'exprime 

de la façon suivante: 

(3.6.1) 

~n représente le coefficient de surtension associé au noeud n, wmax n la pulsation pour 

laquelle le pic de surtension apparaît et Cn la valeur de la capacité fonctionnelle sur ce 

même noeud. Min de satisfaire au cas le plus défavorable, le courant Ibout sera 

déterminé par l'expression ci-dessous: 

(3.6.2) 

où 11 est un coefficient de sécurité destiné à éviter l'annulation du courant dans l'une des 

branches de l'étage de sortie quand la tension de sortie atteint ~ V pk· Il est à remarquer 

que si chaque coeur de transconductance possédait son propre étage de sortie, ce 

dernier devrait être polarisé selon (3.6.2). En conséquence, l'impédance de sortie et par 

(1): Il s'agit notamment des fonctions passe-haut, passe-bande et coupe-bande comportant un nombre impair de transconductances 

sur la plupart des noeuds. De même, un filtre passe-bas avec égalisation des niveaux (cf §2.1.8) peut présenter cet inconvénient. 
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là même le gain statique en tension ~c seraient deux fois moindres à géométries 
identiques. 

b) En termes de bruit, le partage de l'étage de sortie présente l'avantage de minimiser la 

contribution de M7. En effet, son courant de polarisation et donc son niveau de bruit 

sont fonction du courant Ibout déterminé par l'équation (3.6.2), indépendamment du 

nombre de coeurs connectés à cet étage. Le bruit total est donc moindre que dans le cas 

d'un étage de sortie polarisé à Ibout par coeur de transconductance. 

En second lieu, le fait que le transistor MS soit traversé à la fois par le courant Ibout et 

2*102 (pour les coeurs) présente un côté peu pratique du point de vue de la génération 

de la tension V GS car I02 varie en fonction de la valeur du Gm désirée. Cet 

inconvénient est contourné par la mise en place du transistor M4 dont la commande 

V G4• issue du circuit de polarisation, fournit le courant 2*102. Le courant qui traverse 

MS est maintenant constant et égal à !bout• quelle que soit la valeur du Gm à réaliser. 

De ces diverses modifications résulte le schéma de la figure 3.6.3. 
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.--- --.r- VDIJ =SV 

~ 
li 

Vers étage ùe sortie 

ii!Jpl 

Von _ _ Vup 
I'GI 

\'GG 

VG7 
VBJ 

__ ___.___ GND 

GND 

Figure 3.6.3: Transconductance de type II complète 

Les tensions V G3, V GS• V G6 et V G7 sont générées au moyen de branches de référence 

(Mxp1, Mxp2) traversées par les courants Ipol et l'mc· La topologie de ces branches et le 
dimensionnement particulier des transistors M3p 1 et M6p 1 permet de gagner 

l'équivalent de la valeur d'une tension de seuil VT sur la dynamique de sortie [3.14]. 

Afin que le circuit soit pleinement fonctionnel, un asservissement de la valeur du mode 

commun sur les sorties V on et V op doit être prévu. C'est le rôle du schéma de la figure 

3.6.4 dont le fonctionnement a été détaillé dans la partie 3.3.1. Nous rappellerons 



simplement que le courant l'mc est généré à partir d'un courant de référence Imo en 

fonction de la tension de mode commun présente sur V 00 et V op· Ce courant l'mc agit 

quant à lui sur la valeur des courants de drain de M3 et MS de façon à amener la tension 

de mode commun en sortie proche de sa valeur nominale V mc· En pratique, le courant 

Imc est dérivé du courant de référence In2sat nécessaire à la polarisation de Ml et M2 

(coeur de la transconductance ). 

Imc 
l'mc 

Von ---1 ~Vop 

~~_.--------~~-*- GND 
MS Mil 

Figure 3. 6. 4: Circuit de régulation du mode commun en sortie 

Enfin, les tensions V Gl et V G4 sont issues du circuit de polarisation de la figure 3.6.5 

dont le fonctionnement a été détaillé précédemment (cf §3.5.1) et n'appelle pas de 

commentaire particulier. 

VDD =SV 

V mc ---1 VG~ 
MO 

ID2sat 
!DO 

YGI 

Mlp 

VD2 

MG4 
M2p 

GND VBJ 

MGS 

GND 

Figure 3.6.5: Circuit de polarisation (génération de V Gl, V G4, ID2 et 1 Do) 

3. 6.2 Choix du point de fonctionnement. 

De même que dans le cas de la transconductance de type I, nous 

considèrerons pour ce qui suit que les contraintes sur la fonction de filtrage dans son 

ensemble ont été traduites en un jeu de spécifications applicables à la transconductance 
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indépendamment de son contexte d'utilisation. Nous allons donc définir maintemant la 

marche à suivre permettant d'aboutir au dimensionnement des transistors. 

Dimensionnement de M2. détermination de ID2sat: 

La méthode est identique à celle développée dans la partie 3.5.2 et par 

conséquent, seuls les principaux résultats seront rappelés. 

La valeur de la tension de source V s2 est déterminée par: 

Vs2 = VDsatG6 + !:lV (3.6.3) 

avec la marge de sécurité !:lV ~ 100 mV. VnsatG6 est déterminé par résolution 

numérique de l'équation suivante: 

V GG6 = V TO + Y ~2 <l>p + V DsatG6 - Y ~2 <l>p + V DsatG6 (3.6.4) 

où V GG6 est pris égal à 2 VT. Afin que le transistor M2 reste en régime triode, Yns2 

doit être choisi de façon à satisfaire la relation suivante: 

(3.6.5) 

Les données de Vs2 et V0 s2 permettent de déterminer la valeur de K2 et I02sat pour un 

Gm total connu au point de polarisation x = 0.1. Nous pouvons calculer, à l'aide de 

l'équation (3.2.33), la valeur de gm2sat pour le rapport K2/K1 choisi en fonction de la 

plage de variation désirée. Il en résulte les relations suivantes: 

( l+~Fx) 
gm2sat = -------'-----.-1---=:---------'--.JX 

2 Gm 

gm2 = gm2sat (1 - .JX) 

K 2 = J.l Cox ( f) = ~m2 

DS2 

La valeur de V s2 permet de déterminer le courant In2sat nécessaire: 

À2=1+ y 
2 ~2 <I>p + v52 

VTs2 = VTO + Y ~2 <I>p + Ys2 - Y ~2 <I>p 

ID2 = K2 (V mc - Ys2 - VTs2 -7 VDS2) VDS2 

(3.6.6) 

(3.6.7) 

(3.6.8) 

(3.6.9) 

(3.6.10) 

(3.6.11) 
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ID2 
1D2sat = (1 - x) (3.6.12) 

Le transistor M2 est donc entièrement défini, et ces résultats vont être utilisés pour le 

dimensionnement de Ml, puisque nous avions fixé la valeur de K2/K1 dès le départ. Il 

faut cependant vérifier que la tension de saturation drain Vnsatl répond au critère 

suivant: 

VDsatl < VDD - Ynss (3.6.13) 

La valeur de V nss ne pouvant pas être connue à priori, nous allons maintenant 

déterminer la plage de variation possible de cette tension au cours du fonctionnement 

normal de la transconductance. 

Détermination de M3. MS et de la branche de polarisation: 

La situation du problème est résumée par le schéma de la figure 3.6.6. 

A 

Il 

!mc 

VX 1 c__R<g--,--ulolio-n -du m_od• --' - tommun <n sortie 

GND 

Figure 3.6.6: Etage de sortie (partie PMOS) 

En fonctionnement normal, l'mc ::::: Imc et VX est la tension nécessaire à la bonne marche 

du circuit. VX est la somme de deux tensions: 

VX = Vnss + VDS9 (3.6.14) 

La valeur minimale de VX est celle qui amène le transistor M9 à la limite de la 

saturation, soit: 

(3.6.15a) 
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De par la symétrie du montage, MS est identique à Mll, ce qui permet de reformuler 

(3.6.15a) de la façon suivante: 

VXmin = V DSll + V DSS9 (3.6.15b) 

Pour VXmin• nous devons assurer que le gain statique de la régulation de mode commun 

(~cMc) fonction de V0 s11 est suffisamment élevé. 

La tension V0 s11 peut être exprimée en fonction de grandeurs connues qui sont AdcMC 

et le gain statique de mode différentiel ~c définis de la façon suivante: 

2 Gm 
go3 5 + go6 7 , , 

avec: 

(3.6.16) 

(3.6.17) 

(3.6.18) 

Les conductances go3 5 et go6 7 sont les conductances équivalentes aux cascodes M3, MS , , 
et M6, M7 respectivement et dont l'expression en fonction des paramètres des 

transistors ne présente pas d'intérêt pour l'instant. 

A - 2 gm5 1 
dcMC - gmll gm5P ( go6, 7 + go3, 5 ) (3.6.19) 

Or, le transistor M11 est en régime triode et: 

(3.6.20) 

(3.6.21) 

Nous avons de plus: 

gm5 Ibout 
gm5p = Imc 

(3.6.22) 

A l'aide de (3.6.17) et (3.6.20) à (3.6.22), nous pouvons réécrire (3.6.19) de la façon 

suivante: 
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AdcMC = ( À V ) 
G 11 

2
ns11 rn V mc - V Ts 11 - ---"--'"----:;.,.=...:=...:;;..:;:. 

!bout Ade 
(3.6.23) 

Ce qui nous donne finalement: 

2 ( !bout Ade ) 
VDSll = Àll Vmc - VTsll - Gm AdcMC (3.6.24) 

Le courant de polarisation Ibout est calculé selon l'équation 3.6.2 rappelée ci dessous: 

(3.6.25) 

Nous sommes maintenant en mesure de poursuivre le calcul les rapports W /L à donner 

aux transistors. 

La valeur maximale du courant traversant M3 est donnée par: 

ID3max = !bout + max (2 Gm ~max V pk , 2 In2) (3.6.26) 

avec 102 = 0.9 In2sat dans le cas le plus défavorable. Pour cette valeur de I03, la tension 

V s3 est telle que V nss atteint son minimum, le transistor MS devant cependant rester en 

régime de saturation. Si nous prenons une tension de saturation V nsss ~ V T• il est 

possible de déterminer la valeur de V GS par la relation suivante: 

V Gs = VTO + Y ~2 <l>p + Vnsss - Y ~2 <l>p + Vosss 

V G5 = V G5pl = V G5p2 = VS3pl 

(3.6.27) 

(3.6.28) 

La valeur de V Dsat3 nécessaire à l'obtention de la dynamique désirée en sortie est 
donnée par: 

(3.6.29) 

ce qui nous permet de déterminer la valeur de V G3 nécessaire à l'aide de: 

VG3 = VTO + 1'~2 <l>p + Vnsat3- 1'~2 <l>p + Vnsat3 

VG3 = VS3p2 

Nous savons par ailleurs que: 

VG3pl = VG3p2 = VDD - VX 

(3.6.30) 

(3.6.31) 

(3.6.32) 
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La valeur de VX est donnée par (3.6.15b) en prenant une tension V oss9 telle que VDD 

- VX -V GJ soit nettement supérieur à V T afin qu'il soit possible de dimensionner le 

transistor M3pl. Il faut cependant veiller à ce que V0559 ne soit pas inférieur à quelques 

centaines de millivolts, ce qui occasionnerait une taille prohibitive pour M9 et M10. 

Pour un transistor en régime de saturation, nous avons: 

(w) 2 À 10 K = JJ Cox L = 2 
CVas- VT) 

ce qui nous donne, en utilisant (3.6.28), (3.6.31), (3.6.32): 

2 À3pl Imc 
K3pl = --------------:::-2 

(VDD - VX - Vas - VTs3pl J 
(3.6.33) 

2 À3p2 Imc 
K3p2 ::;: 2 

(VDD - VX- VG3- VTs3p2) 
(3.6.34) 

Où Àx et V Tsx sont calculés de la façon habituelle. Le courant Imc est choisi 

arbitrairement égal à Io2sat afin de faciliter sa génération à partir de la référence 

extérieure. Par ailleurs, la structure de polarisation de l'étage cas code impose K3P2 = 4 

K3p1 [3.14], ce qui donne finalement: 

K3p2 = max (K3p2 ' 4 K3pl) 

1 
K3pl = 4 K3p2 

K K !bout 
3 = 3p2 -~­

mc 

(3.6.35a) 

(3.6.35b) 

(3.6.35c) 

Finalement, le transistor M5 est dimensionné en utilisant (3.6.27) et (3.6.28): 

2 Às Imc 
Kspl = K5p2 = 2 

(V G5 - VTss) 

K K !bout 
5 = 5pl -~­

mc 

(3.6.36a) 

(3.6.36b) 

Nous disposons à présent de tous les éléments nécessaires à la détermination de la 

valeur maximale de Voss· Il suffit pour cela de rechercher à l'aide d'une méthode 

itérative (cf annexe D3) la valeur de Vs3 qui satisfait à l'égalité suivante: 

2 
(V G3 - Vs3 - VTs3) 

ID3min = K3 2 À 
3 

(3.6.37a) 
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avec: I 03min = Ibout - max (2 Gm ~max V pk , 2 102) (3.6.37b) 

Détermination de Ml et MG6: 

Il s'agit donc de vérifier le critère (3.6.13) rappelé ci-dessous: 

VDsatl < VDD - VDS5 (3.6.38) 

La valeur de Vnsatl est déterminée par la résolution de: 

(3.6.39) 

où la tension V Gl est calculée de la façon suivante: 

~ + Ys2 + Yns2 + VTsl (3.6.40) 

avec: 
y 

Àl = 1 + 2 ~2<I>p + Vv2 + VDS2 
(3.6.4la) 

VTsl = VTO + Y ~2 <l>p + Vs2 + VDS2 - ~2 <l>p (3.6.4lb) 

Si le critère (3.6.13) n'est pas satisfait, il devient nécessaire d'augmenter la valeur de Kl 

au détriment de la plage de variation du Gm total. Si cette augmentation n'est pas 

réalisable, nous nous trouvons dans un cas d'impossibilité de réalisation de la 

transconductance pour cette valeur de Gm et avec les spécifications désirées. 

Le calcul de la valeur de ~6 s'effectue simplement à l'aide de l'équation suivante: 

( 
W ) 4 ÀG6 l D2sat (1 - x) 

KG6 = J.l Cox T = 2 
G6 (V GSG6 - V TsG6) 

(3.6.42) 

Afin de garantir le meilleur appariement possible entre le courant In2 de la cellule de 

polarisation et le courant 2 In2 de la transconductance, le transistor MG6 sera 

implémenté sous la forme de deux demi-transistors identiques à MGS. 

Détermination de M6, M7 et de la branche de polarisation 

Le schéma de la partie. étudiée est celui de la figure 3.6.7. 

V'X représente la tension minimale à appliquer aux bornes du générateur de courant 

Ipol pour le maintenir dans un régime de fonctionnement correct. Au repos, les sorties 

V on et V op sont polarisées à la tension de mode commun V mc et leur excursion en 

tension est égale à 0.5 ~ V pk en fonctionnement normal. 
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VDD = 5V 

V rr> mcodo Ml, Ml 

v· x 

Von V op 

M6p2 

VG6 

~!7p2 VG7 

GND 

Figure 3.6. 7: Etage de sortie (partie NMOS) 

La tension de saturation du transistor M6 est donc égale à: 

Nous pouvons donc déterminer la tension V G6 maximale: 

V G6 = V TO + 'Y ~2 <Pp + V Dsat6 - 'Y ~2 <Pp + V Dsat6 + fl V 

VG6 = VS6p2 

(3.6.43) 

(3.6.44) 

(3.6.45) 

Ici encore la marge de sécurité fl V peut être d'environ 100 rn V, valeur non critique. La 

tension maximale sur la grille de M6p 1 est donnée par 

V G6pl max = VDD - V'X = V G6p2 (3.6.46) 

Le courant qui traverse les transistors M6p 1, M7p 1 et M6p2, M7p2 est connu et nous 

sommes en mesure de déterminer les rapports W /L de ces derniers: 

K K k 
Ibout 

6 = 7 = 6p2 -~­
pol 

(3.6.47a) 

(3.6.47b) 

(3.6.47c) 

Le courant Ipol peut être pris égal à Io2sat• ceci afin d'en faciliter la génération. 

Détermination de MS. M9, MIO, MU. 

A partir de la valeur de V DSll calculée par (3.6.24) et du courant Imc = 
Io2sat• il est possible de déterminer: 
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Ku= Kg= ______ _..:ID~2s=at=--------
( 

Àll VDSll) 
V mc - V Ts 11 - 2 

(3.6.48) 

En ce qui concerne M9 et MlO, les tensions V G9 et Vnsu permettront de déterminer le 

rapport W /L. 

V G9 = VTO + Y ~2 <l>p + VDSS9 + VDSll - Y ~2 <l>p + VDSS9 + VDSll 
(3.6.49a) 

Vs9 = VDSll (3.6.49b) 

3.6.3 Comportement en bmit de la stmcture. 

Nous allons à présent déterminer la densité spectrale de bruit en courant en 

fonction de paramètres intrinsèques aux transistors et définis par le point de polarisation 

de la transconductance calculé dans la partie précédente. 

De la même façon que pour la transconductance de type I, la nature totalement 

différentielle du circuit nous autorise à ne pas considérer les contributions issues du 

réseau de polarisation (V Gll V G3, V G4, V GS• V G6, V G7) car celles-ci se répartissent de 

façon identique sur chaque sortie et sont donc assimilables à du mode commun. Il en va 

de même pour ce qui est du bruit généré par les transistors du circuit de régulation de 

mode commun (M8 à Mll) et le générateur de courant MG6. 

En ce qui concerne l'étage de sortie, la structure cascade mise en oeuvre permet de 

s'affranchir du bruit généré par les transistors M3 et M6. 

Il reste donc à déterminer les contributions issues de Ml, M2, M4, MS et M7. Comme 

précédemment, les transistors seront modélisés sous la forme d'un composant idéal 

comportant un générateur de tension de bruit V n2 en série sur la grille. Le tableau 

1'3.6.1 résume les différentes expressions de Vn2 en fonction du type de bruit et selon le 

composant considéré. 

La densité totale de bruit en courant sin généré en sortie de la transconductance par 

chaque transistor s'exprime de la façon suivante: 

(3.6.51) 
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source bruit thermique bruit 1/f obs. 

V· 2 2 4kT 4kT ° KFi i = 1, 4, ru --
3 gmi W.·L.·tF 

1 1 

2 2 4kT. gm2sat 1 +a+a? 4kT ° KF2 
Yn2 

3 gm~ 1+a W ·L ·rF 2 2 

Tableau T3.6.1: Expression des sources de bruit Vn2 

avec: k = 1.3811()-23 JtK (constante de Boltzmann) 

T: température (°K) 

KF: coefficient de bruit 1/f dépendant de la technologie (mZ/F) 

AF: exposant du bruit 1/f, généralement compris entre 1 et 1.5 

Wi, Lj: largeur et longueur effectives du canal, respectivement 

L'expression de Gmn j dépend cette fois encore du transistor considéré. La méthode et 

les détails de calcul de ces expressions ont été largement développés dans la partie 3.5.3 

de ce chapitre et seuls les résultats sont résumés ci-après. 

gml 
Gmnl = --=-----===---=-

2 ( 1 + ~~;) 
gm2 

(3.6.52) 

(3.6.53) 

En ce qm concerne les transistors M4, MS, M7, les expressiOns sont identiques et 
données par: 

1 Gm . ="' gm. n 1 .L. 1 (3.6.54) 

La densité totale de bruit en courant sur la sortie Sin pour la transconductance de la 
figure 3.6.3 est donc la somme des différentes contributions: 

Sin = 4 ( Gmnl2 V n12 + Gmn2 2 V n2 2) 

+ 2 ( Gmn42 Vn/ + Gmns2 Vns2 + Gmn/ Vn/) (3.6.55) 

Ceci permet de déterminer les expresssions des densités spectrales Siwn et Sifn 

caractéristiques du bruit thermique et 1/f respectivement: 
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2 gm1 
gm2sat 2 1 + a + a 2 

_(_1_+_g=gm=d2~l-)-=-2 + _(_1_+_:g::.....g~-2-l -)"2 1 + a 4 
Siwn = 3 k T gm2sat 

gm4 + gms + gm7 
+ gm2sat 

(3.6.56) 

Sifn = 2 kT 
[ 

gm2 ]
2 

gd2 
1 + gml 

KFN gm72 
S7 f--FN 

Kpp 
+ gml+ 

S4 f--FP 

(3.6.57) 

avec: KFN, KFP: valeur de KF pour les NMOS et PMOS respectivement 

AFN, AFP: valeur de AF pour les NMOS et les PMOS respectivement 

Si = Wi ~,surface active du transistor Mi 

3. 6. 4 Détermination des dimensions optimales 

Nous disposons maintenant de tous les rapports W /L à l'exception de ceux 

des transistors constituant la partie de régulation du mode commun (M8 à Mll figure 

3.6.4 ). La détermination des dimensions physiques de Ml et M2 dépend essentiellement 

des caractéristiques en bruit souhaitées, mais nous pouvons dès à présent déterminer 

entièrement les transistors constituant l'étage de sortie (M3, M4, M5, M6, M7). En effet, 

le gain statique en tension de la transconductance pour des signaux en mode différentiel 

(~c) est directement fonction de l'impédance de sortie de cette dernière, déterminée 

par les caractéristiques des transistors M3 à M7. 

Soit le gain statique ~c: 

2 Gm 
:::::: go3 s + go6 7 

' ' 

(3.6.58) 

(3.6.59) 
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avec: 

1 gm2 Gm = 2 -----=----,--

( 1 + gmlg~2 gd! ) 

gd6 gd7 
::::: 

gm6 

gd3 (gd4 + gds + gol,2MD) 
gm3 

(3.6.60) 

(3.6.61a) 

::::: 

(3.6.61b) 

La conductance de sortie nécessaire à l'obtention du gain ~c s'écrit donc: 

(3.6.62) 

Les contributions à la conductance de sortie peuvent être équitablement partagées entre 

partie NMOS (M6, M7) et PMOS (M3, M4, MS), ce qui revient à écrire: 

(3.6.63) 

(3.6.64) 

L'équation précédente nous permet de déterminer le rapport qui doit exister entre les 

longueurs des NMOS donnant une tension d'Eearly V AN et celles des PMOS donnant 

V AP· Si les transistors sont tels que y = L4 = Ls et~ = ~.l'équation (3.6.64) nous 

donne: 

2 2 ( 2 I D2sat ) gm6 
V AP = V AN 1 + I gm 

bout 3 
(3.6.65) 

Une fois ce rapport déterminé, nous pouvons par exemple calculer la longueur à donner 

aux transistors de la partie NMOS de la façon suivante: 

et puisque M6 est identique à M7: 

2 
Gm Ibout 

= 2 
gm6 VAN 

Ceci permet finalement de déterminer la tension d'Early nécessaire: 

(3.6.66) 

(3.6.67) 

124 



(3.6.68) 

Les tensions d'Early V AN et V AP ainsi calculées permettent de déterminer la longueur 

de canal nécessaire pour les transistors M3 à M7. En ce qui concerne le circuit de 

régulation du mode commun (M8 à M11), les équations ne permettent pas de mettre en 

évidence une dépendance des paramètres envers la longueur de canal. Ceci est dû au 

fait que les conductances de sortie des transistors opérant en régime de saturation n'ont 

pas été prises en compte dans les calculs. Il convient donc d'estimer ces longueurs en 

fonction des dimensions minimales du procédé de fabrication choisi. 

De la même façon que pour la transconductancede type I, la détermination des 

dimensions de Ml et M2 fait intervenir l'expression de la densité spectrale de bruit 1/f, 

et le calcul va s'effectuer en tentant de minimiser la surface totale Sp du filtre. Cette 

dernière s'exprime de la façon suivante: 

(3.6.69) 

Neu représente la somme des capacités fonctionnelles du filtre exprimée relativement à 

une capacité unitaire Cu de surface Seu . Cu est déterminée en fonction de la valeur de 

Gm et pour une fréquence de coupure donnée. NTe représente le nombre de 

transconductances de surface STe nécessaires à la réalisation du filtre. Le seul degré de 

liberté réside en la valeur de STe et la minimisation de Sp se ramène à l'optimisation de 

~e· 

Dans ce cas precis, un même étage de sortie est utlisé pour deux coeurs de 

transconductance. La surface ~e s'exprime donc de la façon suivante: 

+ ssp2 
(3.6. 70) 

Cette expression inclut un étage de sortie et deux coeurs de transconductance, la valeur 

deNTe est donc égale à la moitié du nombre de coeurs nécessaires à la réalisation du 

filtre. Les deux seules inconnues demeurent sl et s2, et nous pouvons exprimer (3.6.70) 

de façon plus synthétique: 

STe= 4 S1 ( 1 + ~) + D 1,2 

avec: 

(3.6. 71) 
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(3.6.72a) 

D= 
+ s3p2 + sspi + ssp2 

(3.6. 72b) 

La densité spectrale de bruit 1/f s'écrira quant à elle: 

2kT 
Sifn = SI (A + B rl,2 J + C (3.6. 73) 

avec: 

A= 2 KFN (3.5. 74a) 

[ 
gm2 ]

2 

B = 2 KFN d 
1 

g 2 
+ gill! 

(3.5.74b) 

gmlJ 
(3.6. 74c) 

Les valeurs de S4, Ss, S7 sont issues des déterminations précédentes de L4, Ls, Ly et ~. 

K5, K7. Si ces surfaces sont telles que la densité spectrale de bruit liée à l'étage de sortie 

(C) est inférieure à Sun , il est alors possible d'obtenir une valeur du rapport r12 qui 
' 

minimise la surface totale Src de la transconductance et par là même celle du filtre. 

Nous pouvons écrire, en injectant (3.6.73) dans (3.6.71): 

8kT ( 1) 
STe = (Sifn - C)( A + B rl,2] 1 + rl,2 + D (3.6. 75) 

la valeur optimale du rapport r12 est obtenue pour: 
' 

d STe 
--,-~:::... - 0 soit: 
d rl 2 -

' 

(3.6. 76) 

La valeur de r12 ainsi calculée sera réinjectée dans (3.6.73) afin de calculer S1 puis Sz. 
' 
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3.6.5 Principe de la compensation de l'effet des pôles secondaires. 

Nous avons analysé, dans le chapitre 2 (cf §2.3.2), les effets des pôles secondaires 

associés à la transconductance sur la fonction de transfert d'un filtre. TI en résulte de 

forts dépassements de l'amplitude de cette dernière au voisinage de la fréquence de 

coupure. 

Du point de vue de la transconductance, les pôles parasites sont à l'origine de la rotation 

de phase observée lorsque la fréquence d'utilisation n'est plus négligeable devant la 

fréquence de ces derniers. Il importe donc de compenser ces écarts de phase afin que la 

transconductance se comporte de façon aussi parfaite que possible dans la bande de 

fréquence utilisée. 

L'analyse du comportement en fréquence de Gm, destinée à mettre en évidence l'action 

des pôles secondaires, est effectuée sur le schéma de la figure 3.6.8a à partir du demi­

circuit équivalent présenté figure 3.6.8b. 

Figure 3.6.8: (a) Transconductance non compensée 

(b) Shéma équivalent petit-signal du demi-circuit 

Les capacités équivalentes C1, C2 et C3 sont fonction des capacités intrinsèques Cgs et 

Cgd• ainsi que de Cjdb et c;sb• capacités propres aux jonctions source et drain polarisées 
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en inverse. Ces dernières ont été définies dans la partie 3.4. Pour le circuit de la figure 

3.6.8a, nous pouvons écrire: 

cl = cgsl + cgsovll + cjsbl + cjdb2 (3.6. 77a) 

c2 = 2( cgdl + cgdovl + cjbdl) + cgs3 + cgsovl3 + cjsb3 

+ cgd4 + cgdovl4 + cjdb4 + cgd5 + cgdovl5 + cjdb5 (3.6. 77b) 

c3 = cgd2 + cgdovl2 (3.6. 77c) 

La nouvelle expression de Gm est donnée par: 

(3.6. 78) 

Cependant, le transistor Ml opère en régime saturé et par conséquent gm1 > > gd1. 

L'équation (3.6.78) se ramène donc à: 

(3.6. 79) 

Nous pouvons écrire l'expression précédente sous une forme plus synthétique: 

Gm = 
Gmoc ( 1 -Ji) 

( 1 - gl) ( 1 - t2.) 
(3.6.80) 

Le terme Gmnc représente la valeur de Gm pour le continu et les basses fréquences, 

que l'on peut rapprocher de l'expression donnée par (3.2.14) pour gm3 > > gd3 + gd4 + 

gd s. 
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(3.6.8la) 

Nous nous trouvons en présence de deux pôles à partie réelle négative (p1, p2) et d'un 

zéro dans le demi-plan droit (z1) dont les expressions sont données par: 

gm3 + gd3 + gd4 + gds 
c2 

gml + gdl + gd2 
P2 = - (C

1 
+ C

3
) 

gm2 
zl =c 

3 

(3.6.8lb) 

(3.6. 8lc) 

(3.6.8ld) 

La figure 3.6.9 présente la disposition de ces derniers dans le plan complexe. Il convient 

de noter que la très faible constante de temps généralement associée au zéro z1 

n'intervient que très peu dans la réponse en fréquence du circuit complet. 

lm 
.l 

Zt 
-----*-----*------+---1/ e ., Re 

Figure 3.6.9: Transconductance non compensée: disposition des pôles et zéros dans le plan 

complexe 

La valeur de la rotation de phase résultante <1> est alors donnée par: 

<1> = - arctg ( p>
1 

) - arctg( ~) (3.6. 82) 

L'erreur de phase résultante <I>E calculée pour Wf 7tuÀao:nov 7to:pnxvÀtpf w = w Eest 

définie comme étant la différence entre la phase idéale ct>ideal que doit présenter la 

transconductance et la phase réelle <1> calculée pour w = wE par (3.6.82). Dans notre cas, 

<l>ideal = 0 et: 

ct>E = - arctg ( ;; ) - arctg( ;; ) (3.6.83) 

Les réseaux de compensation qui vont être ajoutés au circuit par la suite ont pour but de 

ramener cette erreur de phase au voisinage de zéro. Notons dès à présent qu'une 

correction parfaite de l'erreur de phase sur une très large bande de fréquence 
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nécessiterait de disposer de deux zéros ajustables indépendamment que l'on viendrait 

positionner sur les pôles p1 et p2. Ceci n'est pas réalisable en pratique car il serait alors 

très difficile de concevoir un circuit permettant de générer les deux grandeurs de 

commande nécessaires avec suffisamment de précision à partir d'une seule mesure de 

phase sur une branche de référence selon le principe exposé dans la partie 2.4 du 

chapitre précédent. En conséquence, la méthode de compensation développée ci-après 

ne va faire appel, dans un premier temps, qu'à un seul zéro judicieusement placé afin 

d'obtenir une phase résultante aussi proche que possible de sa valeur idéale dans la 

bande de fréquence utilisée. 

L'implémentation d'un zéro ajustable sur la base du circuit de la figure 3.6.8a est 
présentée à la figure 3.6.10. 

Figure 3.6.10: Implémentation d'un zéro ajustable 

Dans une technologie CMOS, la résistance variable est réalisé à l'aide d'un transistor 

fonctionnant en régime triode dont la valeur de la résistance équivalente (Req = Rz) est 

contrôlée par la tension grille-source (V GSR)· Malheureusement, aucune des bornes du 

réseau n'est à un potentiel fixe lors de l'application du signal sur la transconductance. 

Ceci présente le grave inconvénient de moduler la tension de commande V GSR - et par 

là même le produit Req Cz- à moins d'avoir recours à un système élaboré de génération 

de la tension de grille V GR . Ce dernier devrait dailleurs être dupliqué sur chaque 

entrée de transconductance, rendant ainsi la complexité et la place occupée par le 

circuit prohibitives. 

Nous avons donc choisi d'implémenter un zéro fixe selon le schéma simplifié de la figure 

3.6.11a. La représentation équivalente petit-signal pour le schéma complet est donnée 

figure 3.6.1lb. 
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Figure 3.6.11: (a) Implémentation du zéro fixe 

(b) demi-circuit équivalent 

L'analyse de ce dernier conduit à une nouvelle expression du Gm: 

que nous pouvons écrire sous une forme plus synthétique: 

Gm = 

avec: 

gm3 + gd3 + gd4 + gds 

c2 

' gml + gdl + gd2 
P 2 = - (C C C ) = P 1 + 3 + z 2 

1 

t Vin/2 

t -Vin/2 

(3.6.84) 

(3.6.85) 

(3.6.86a) 

(3.6.86b) 

(3.6.86c) 

Nous observons un déplacement du zéro z1 qui se trouve maintenant localisé dans le 

demi-plan gauche, ainsi qu'une translation du pôle p2 vers les basses fréquences, 

l'expression de p1 restant pour sa part inchangée. La figure 3.6.12 résume cette nouvelle 

situation. 
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lm 

z' 1 z1 
--~----~------*---~--~---/. Re 

P2 p'2 

Figure 3.6.12: Transconductance à zéro fixe: position des pôles et zéros dans le plan 
complexe 

La phase résultante vaut maintenant: 

<P' = - arctg (Pl) - arctg( ;
2

) + arctg( z~l) 

L'erreur de phase résultante <P·E calculée pour w = ut vaut donc: 

(3.6.87) 

<P'E = ~ arctg ( ~) - arctg( ;.~) + arctg( ;: ) (3.6.88) 

Du fait qu'il n'existe aucune possibilité ultérieure d'ajustement de la valeur du zéro, Cz 

ne peut être choisi de façon à minimiser l'erreur de phase <P' E pour des valeurs typiques 

de p1 et p2 car les innévitables dispersions sur ces dernières et sur la valeur absolue de 

Cz rendraient le résultat de la correction aléatoire<2). Il faut donc calculer Cz de manière 

à obtenir une surcompensation , puis dans un deuxième temps, nous implanterons un 

pôle ajustable dont le rôle sera de ramener l'excès de phase à une valeur proche de zéro. 

Il faut donc satisfaire à la relation suivante: 

- arctg ( p wE. ) - arctg( ,wE ) + arctg( , wE ) ::::: <1> 

lrrun P 2min Z 1 max 
(3.6.89) 

avec <1> de valeur positive différente de zéro. D'un point de vue pratique, l'équation 

(3.6.9) représente un cas extrême assez peu probable. Si celle-ci est évaluée en tenant 

compte des variations les plus défavorables du procédé de fabrication, la valeur de Cz 

obtenue sera telle que l'excès de phase qui en résultera sera relativement important 

pour un cas typique et à fortiori pour le cas où p1 et p2 atteignent leur valeur maximale. 

Cet état de fait présente l'inconvénient de nécessiter une grande plage de variation pour 

la valeur du pôle ajustable, d'où une forte sensibilité aux dérives des composants et aux 

perturbations extérieures. Il faut donc être particulièrement vigilant à ne pas surévaluer 

les dérives du procédé, quitte à prendre le risque de ne pouvoir corriger certains circuits. 

Afin de diminuer la sensibilité de la compensation aux dérives du procédé, la pulsation 

wE sera située au delà de la pulsation de coupure du filtre wc mais suffisamment loin du 

(2): Il pourrait en effet se produire des cas pour lesquels la rotation de phase due aux pôles pl et p2 ne pourrait être compensée, 

notamment lorsqu'ils atteignent leur valeur minimale. 



premier pôle secondaire p1 de manière à ce que la rotation de phase ne soit pas 

excessive. 

La valeur de Cz sera calculée de façon à obtenir l'excès de phase <1> désiré à w = wt . 

. Cette détermination s'effectue en résolvant par itérations successives (annexe D4) 

l'égalité (3.6.89). 

Nous allons maintenant, à l'aide d'un pôle ajustable, corriger l'excès de phase <1> de façon 

à ramener l'erreur de phase <1> t à une valeur proche de zéro. L'implémentation d'un tel 

pôle est proposée figure 3.6.13a. Le transistor Mp opérant en régime triode simule la 

résistance RP dont la valeur est déterminée par la tension V pole appliquée sur sa grille. 

cP RP 

~~c=h~----~--c=J-~ 

C2 .J: 
~ 

v3 

t Vin/2 

t -Vin/2 

i 
Gm =­

Vin 

Figure 3.6.13: (a) Implémentation du pôle ajustable 
(b) demi-circuit équivalent 

L'étude éffectuée sur le demi-circuit équivalent de la figure 3.6.13b nous donne une 

nouvelle expression de Gm: 

133 



Nous retrouvons inchangées les expressions de p'2 et z\. L'étude du terme du second 

degré au dénominateur met en évidence le glissement vers les hautes fréquences du pôle 

p1 qui devient p" la ainsi que l'apparition d'un nouveau pôle p" lb accompagé d'un zéro 
z" 2 vers les ''basses" fréquences. 

(3.6.91a) 

1 - __ _.:;.____..;:..__ ___ """"" 4 ~cP c 2 gm3 J 
( c 2 + ( ~ gm3 + 1) cP )

2 

(3.6.91b) 

4 ~cP c 2 gm3 J 1 
- ( c 2 + ( ~ gm3 + 1) cP ) 

(3.6.91c) 

Cette nouvelle situation est représentée figure 3.6.14. Un choix judicieux de la position 

de z" 2 et p" lb permet d'annuler l'excès de phase <1> et de tendre vers une caractéristique 

de transconductance idéale. 

lm 

-----~-~~~~-~*---+--Re 
p"lb 

Figure 3.6.14: Transconductance compensée: position des pôles et zéros dans le plan 
complexe 

La capacité Cp sera choisie en fonction de la valeur de C2 et de la surface totale de la 

transconductance, de manière à obtenir une surface occupée suffisamment importante 
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permettant d'assurer une bonne reproductibilité de cette valeur. Dans un deuxième 

temps, RP sera calculée par résolution de l'égalité suivante: 

arctg( ;:J + arctg( z:J -arctg( ;: ) -arctg( h~~1n = 0 
(3.6.93) 

avec: 

( RP gm3 cP + c 2 + cP) 

gm3 + gd3 + gd4 + gds 

RP cP c 2 p
2 J 

+ gm3 + gd3 + gd4 + gds 

(3.6.94) 

calculé pour p = j wE • 

Les dimensions du transistor Mp seront déterminées en fonction de la valeur de RP 

précédemment calculée: 

(3.6. 95) 

La valeur de KP sera telle que la plage utile de vanatwn de V pole permettra de 

compenser l'excès de phase <1> en dépit des variations dues au procédé de fabrication 

La figure 3.6.15 illustre sur un exemple les différentes phases de la compensation 

décrites auparavant ( wE = 30 MHz environ). 

,-... 0 en 

~ 
<1) 

-4 '0 ........ 
<1) 
~ c:: 
~ 

-8 ~ -::3 
en 
~ 
<1) -12 en 
~ 

..c:: 
o.. 

-16 

avec zero fixe --­______ .,.,._...- " 
. -=-:-::...-:-::::-.. :::: ..:-:-........ ._ ··- ··-·. -·· ~-~·-·-··----.~ . 

avec zero et pole · ~ 

\ 
\\ 
\'. 
\\ 

sans compensation \'l 
\\ 
\l· 

\ 

\\. 
1MHz 10MHz 100MHz 

Figure 3.6.15: Exemple de compensation 
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3. 6. 6 Conclusion. 

Nous avons présenté une méthode de dimensionnement pour la 

transconductance de type II bien adaptée aux applications moyennes fréquences devant 

fonctionner sous une tension d'alimentation réduite. De même que pour la 

transconductance de type I, notre méthode offre la possibilité de minimiser la surface 

active des éléments constitutifs avec des limitations identiques dues aux incertitudes sur 

la place occupée par les interconnexions. Une méthode de correction de l'effet des pôles 

secondaires a été présentée. Il faut cependant noter que cette dernière n'est 

qu'approximative du fait de la nature aléatoire du choix de wE. Cependant, les valeurs 

ainsi obtenues pourront servir de base à une optimisation ultérieure de la réponse en 

fréquence du filtre tout en garantissant des valeurs raisonnables pour les composants 

calculés. 
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CHAPITRE4 

METHODOLOGIE DE SYNTHESE 

Dans ce chapitre, nous allons proposer une méthodologie qui permet de 

passer de l'état de filtre prototype à celui de circuit complet, entièrement défini au 

niveau transistor et implantable sur le silicium. 

Nous allons tout d'abord rappeler les différentes étapes de la réalisation, notamment 

dans le but de déterminer avec précision la nature des renseignements dont dispose le 

concepteur en début de projet. 

Une grande partie de ce chapitre sera dévolue aux différents aspects de la synthèse 

électrique de la transconductance, bloc de base de nos réalisations. Nous déterminerons 

à ce propos un critère de choix du niveau d'impédance du filtre en fonction de 

contraintes globales issues de l'application envisagée pour le circuit. Nous montrerons 

que ces dernières peuvent être traduites en un ensemble de spécifications propres à la 

transconductance permettant de mener à bien son dimensionnement et de proposer 

plusieurs solutions parmi lesquelles un choix devra être fait en fonction de critères 

d'encombrement et de consommation. 

4.1 Les différentes étapes de la réalisation 

Pour une application donnée, la détermination des caractéristiques d'un filtre 

donne lieu à deux sous ensembles de contraintes. Le premier consiste en un gabarit de 

filtrage qui décrit la réponse en fréquence nominale du circuit (fréquence de coupure, 

ondulation en bande passante, atténuation en bande coupée ... ) et fixe dans un même 

temps les limites dans lesquelles devra s'inscrire la fonction de transfert réelle pour 

toutes les conditions d'utilisation. 

Le deuxième rassemble d'une part les caractéristiques électriques: 

tension d'alimentation (VDD, VSS) 

puissance maximale consommée (P5) 

amplitude maximale du signal à traiter (V inpk) 

distorsion harmonique et (ou) d'intermodulation 

rapport signal à bruit (S/N) 

offset maximal 

nature des signaux de programmation (le cas échéant) 

etc ... 

139 



Et d'autre part. les contraintes d'environnement: 

température d'utilisation 

disposition physique des entrées et sorties 

fréquence de l'horloge de référence (asservissement de la fréquence de 

coupure) 

etc ... 

Cette liste, non exhaustive, permet de se faire une idée de la complexité du processus à 

mettre en oeuvre afin de satisfaire simultanément à toutes ces contraintes. De plus, et 

contrairement aux filtres à base d'amplificateurs opérationnels, il n'est pas possible de 

créer une bibliothèque de transconductances précaractérisées car la valeur du Gm sera 

propre à chaque filtre réalisé. Toute nouvelle application nécessitera de reprendre la 

démarche complète (de l'aspect système jusqu'au dimensionne ment du dernier 

transistor), ce qui souligne l'intérêt d'avoir recours à une procédure automatisée. 

Avant de débuter la synthèse électrique, il est nécessaire de calculer les caractéristiques 

de la fonction de filtrage qui s'inscrira au mieux dans la gabarit fixé. Cette opération est 

réalisée par des logiciels existants qui calculent dans un premier temps le lieu des 

racines de .la fonction, puis traduisent ces données en un schéma électrique (dans notre 

cas un réseau passif R-L-C en échelle) dont les composants sont normalisés pour une 

pulsation de coupure wc unitaire. L'opération de synthèse électrique consiste tout 

d'abord en la traduction du réseau en circuit transconductance-capacité (Gm-C) puis au 

choix d'un type de transconductance dans la bibliothèque et enfin au dimensionnement 

de cette dernière selon le niveau d'impédance (1/Gm) choisi après dénormalisation, les 

spécifications globales de la fonction et les caractéristiques du procédé de fabrication 

disponible. Il en résulte un schéma d'ensemble au niveau transistor qui sera la base 

d'une opération de placement-routage manuelle ou automatique. Le diagramme de la 

figure 4.1.1 résume l'ensemble de ces phases. 
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Approximation de la 
fonction 

Synthèse 

Electrique 

Routage 

Figure 4.1.1: Les différentes étapes de la réalisation d'un filtre 
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4.2 Synthèse électrique 

Les différentes étapes de la synthèse électrique ont été brièvement abordées 

dans la partie précédente. Nous allons ici préciser ces notions, notamment en ce qui 

concerne la partie traitant de la traduction des spécifications et du dimensionnement qui 

constituent l'apport principal de ce travail à l'état de l'art en ce domaine. La figure 4.2.1 

présente dans son ensemble la démarche proposée et met en évidence les différentes 

étapes qui vont être approfondies dans les paragraphes suivants. 

Transformation du 
prototype R-L-C 

Traduction des 
spécifications 

Choix d'une structure 
de transconductance 

(bibliothèque) 

Dimensionnement 

Choix de la solution 
optimale 

Validation et optimisation ....__ __ ____, 
d'ensemble 

(SPI CE) 

OUI 

Figure 4.2.1: Les différentes opérations de la sythèse électrique 

La plupart des opérations sont à base de méthodes analityques, sauf celles pour 

lesquelles l'emploi d'un simulateur de type SPICE ou équivalent présente l'avantage 
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d'une plus grande puissance alliée à la souplesse d'emploi, par exemple pour la 

validation finale (analyses transitoires et variation de certains paramètres clés tels que la 

tension d'alimentation) et l'optimisation d'ensemble du circuit. 

4.2.1 Transformation du réseau prototype, égalisation des niveaux 

Transformation 

L-C vers Gm-C 

Extraction des coefficients k---____J 
de surtension 

(SPI CE) 

Egalisation des niveaux 
(optionnelle) 

Extraction des carac­
téristiques topologiques 

Figure 4.2.2: Construction du schéma définitif et extraction des données topologiques 

L'opération de transformation du réseau prototype constitue la première 

étape de la synthèse électrique. Il s'agit, sur la base de la description de ce dernier, 

d'aboutir au réseau Gm-C équivalent qui permettra de déterminer certaines 

caractéristiques électriques et topologiques du circuit. Ce passage s'effectue simplement 

et de façon très systématique en parcourant la description du réseau R-L-C et 

remplacant chaque élément par son équivalent Gm-C selon les règles de 

transformations évoquées au chapitre 1 (cf §1.1). A ce stade, les transconductances sont 

implantées sous forme de sous-circuits dont la modélisation interne va s'adapter aux 

besoins au fur et à mesure de l'avancement du processus de synthèse, pour être 

finalement remplacés par la structure réelle dimensionnée. 

A l'aide du réseau précédemment construit, une extraction des coefficients de surtension 

sur les noeuds internes du filtre est effectuée. Pour ce faire, les transconductances sont 
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modélisées par des sources de courant idéales commandées en tension et une analyse 

petit signal est réalisée par le simulateur sur le circuit complet. Le résultat de cette 

simulation est ensuite analysé de façon à faire apparaître les noeuds qui présentent de 

forts dépassements et afin de prendre des mesures adéquates le cas échéant (cf §2.1.8). 

li est important de définir à ce stade de l'étude s'il est nécessaire de procéder à une 

égalisation des niveaux car cela conditionne la topologie du circuit dont certaines 

caractéristiques seront utilisées au moment de la traduction des spécifications. Le circuit 

est maintenant entièrement défini et il est possible de générer le fichier de description 

topologique utilisé dans l'étape suivante. 

Ce dernier comporte pour .chaque noeud du circuit les renseignements suivants: 

nombre de sorties de transconductances (NTs) 

valeur normalisée des capacités fonctionnelles (Cnorm) 

4.2.2 Traduction des spécifications 

L'ensemble des spécifications issues de l'application concerne la fonction de 

filtrage du point de vue système. Cependant, le processus de dimensionnement des 

transconductances suppose que l'on soit en possession des caractéristiques souhaitées 

pour cette dernière, et ce indépendamment de son contexte d'utilisation. Il est donc 

nécessaire d'effectuer une opération de traduction des spécifications globales en 

spécifications intrinsèques à la transconductance. 

Par exemple, la puissance maximale (P 5) qu'il est possible de consommer sur les 

alimentations (VDD, VSS) détermine le niveau de courant maximal OmaJ admissible 

dans une transconductance puisque le nombre de transconductances (NTc = 2: NTs) 

constituant le filtre est connu (fichier des caractéristiques topologiques): 

(4.2.1) 

li en va de même pour déterminer la valeur maximale de la tension (V pk max) appliquée 
sur les entrées: 

(4.2.2) 

où V in pk est une spécification du filtre et ~max la valeur maximale des coefficients de 

surtension calculés précédemment. 

En ce qui concerne le rapport signal à bruit, le problème est différent car la contribution 

d'une transconductance au bruit total en sortie va dépendre de sa position dans le filtre. 
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La méthode de détermination repose sur les expressions qui ont été démontrées dans la 

partie 2.2. La valeur efficace de la tension de bruit Vnrms est obtenue en fonction du 

rapport signal sur bruit (S/N) désiré pour un signal de valeur efficace Vsrms par la 

relation suivante: 

( -SIN J 
Vn =Vs 10 20 

rms rms 
S ( Vsrms ) avec: N = 20 log Vnrms (4.2.3) 

La tension de sortie Vnrms est la somme de deux grandeurs non corrélées V wn et V fn 

représentant les contributions des divers éléments actifs au bruit thermique et au bruit 

1/f respectivement. Ces dernières sont définies comme suit à partir des grandeurs Swntc 

et Sfntc caractéristiques de la transconductance: 

2 n fmax 
2 V wn = L; NTSj Swntc f Ztj df 

j =1 fmin 
(4.2.4) 

2 n fmax 
2 1 

V fn = .L NTSj Sfntc f Ztj f a df 
J =1 fmm 

(4.2.5) 

avec: 

Swntc: densité spectrale de bruit thermique (A2/Hz) 

Sfntc: densité spectrale de bruit 1/f (A2/Hz) calculée pour f = 1Hz 

a: exposant du bruit 1/f (généralement voisin de l'unité) 

Nous pouvons donc facilement déterminer le niveau de bruit que doit présenter la 

transconductance pour peu que la valeur des transimpédances fZtj soit connue. Ztj 

représente le rapport entre la tension en sortie et le courant entrant sur le noeud j. Il a 

été aussi montré que cette grandeur caractéristique peut être exprimée sous la forme: 

Zt. = G1 Zt'· J rn J 
(4.2.6) 

ce qui entraîne: 

2 Swntc n fmax 2 
Vwn = G 2 _L; NTS1 f Zt'. df 

rn j =1 J fmin J 
(4.2.7) 

2 Sfntc n fmax , 2 1 
V fn = G 2 .L NTSj f Zt j p df 

rn J=1 fmm 
(4.2.8) 

Zt'j est, à pulsation w donnée, une constante qui ne dépend que de la topologie du 

circuit et de la valeur de la pulsation de coupure wc . Par conséquent, son intégrale dans 
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une bande de fréquence D.f fixée est aussi une constante. En d'autres termes, pour une 

valeur de Vnrms2 = V wn 2 + V fn 2 donnée, il existe une relation directe entre la valeur du 
Gm choisi pour la transconductance et la densité spectrale de bruit maximale que cette 

dernière peut générer. Ces relations fondamentales seront utilisées lors du 

dimensionnment de celle-ci pour déterminer si la solution obtenue satisfait aux 

spécifications en bruit. Nous ne pouvons cependant pas inclure les valeurs de Swntc et 

Sfntc au fichier contenant les spécifications intrinsèques à la transconductance puisque 

la valeur de Gm n'est pas encore connue. 

La déternination de Zt'j par simulation est très simple. Il suffit en effet de se placer dans 

le cas où Gm = 1 A/V et de réaliser une analyse petit-signaux donnant l'amplitude de la 

tension de sortie du filtre pour une excitation unitaire en courant sur le noeud j 

considéré. Cette opération, renouvelée pour chaque noeud du filtre, nous donne 

directement la valeur de Zt'j pour chaque fréquence dans la bande D.f qui sera 

déterminée selon les critères proposés dans la partie 2.2.5. L'intégrale sera ensuite 

calculée de façon numérique, en employant par exemple la méthode des trapèzes. Afin 

de tenir compte du fait que Zt'j dépend de la pulsation de coupure wc , les capacités 

fonctionnelles Cnorm du filtre seront dénormalisées pour cette simulation à l'aide de la 

valeur de Cu calculée de la façon suivante: 

1 Cu = .. 2---=--
rr wc 

Cree! = Cnorm Cu 

(4.2. 9a) 

(4.2.9b) 

La dernière opération à réaliser est le choix, parmi les différents types disponibles en 

bibliothèque, de la structure de transconductance la plus apte à s'adapter aux 

contraintes précédemment définies (tensions d'alimentation, puissance consommée, 

bruit, comportement aux hautes fréquences, etc ... ). 

La figure 4.2.3 en page suivante retrace le déroulement de cette étape. 
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calcul des JZ t'j 

Traduction des 
spécifications 

Choix de la structure 
de transconductance 

Figure 4.2.3: Traduction des spécifications 

4.2.3 Dimensionnement des transconductances, choix de la solution optimale 

Nous allons maintenant utiliser les relations (4.2.7) et (4.2.8) énoncées 

précédemment. Pour que la solution obtenue soit correcte, il est nécessaire que ces deux 

égalités soient satisfaites simultanément, ce qui pose un problème car cela revient à 

résoudre un système de deux équations à trois inconnues. Afin de lever 

l'indétermination, considérons dans un premier temps que seul le bruit thermique est 

présent. Nous pouvons de ce f~it réécrire l'équation (4.2.7) sous la forme: 

2 Swnmax n fmax 2 
Vnrms = 2 ! NTSj f Zt'j df 

Gm j=l fmin 
(4.2.7) 

soit: 

Vn 2 Gm2 

S rms wnmax = _n __ __::::.:.;f~m-ax---.::2::---- (4.2.10) 
! NTS1 f Zt'. 
j=l J fmin J 

df 

Swnmax représente la densité spectrale de bruit thermique maximale que devra générer 

une transconductance pour la valeur de Gm choisie, et ce quel que soit son type. Les 

autres paramètres ont été définis auparavant et figurent dans le fichier des données 

topologiques. Pour la structure de transconductance choisie et la même valeur de Gm, le 
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calcul du dimensionnement est effectué (cf §4.4 et 4.5) en fonction de ses spécifications 
intrinsèques et nous donne les niveaux de courant dans les transistors, les valeurs de 

W /L ainsi qu'une valeur de densité spectrale de bruit thermique Swntc· Si la condition 
suivante est vérifiée: 

(4.2.10) 

le filtre est réalisable pour cette valeur de Gm. Dans le cas contraire, il est nécessaire de 

refaire le calcul avec une valeur de Gm supérieure, et ce jusqu'à ce que la condition 

(4.2.10) soit réalisée. A partir de ce moment là, l'existance de bruit 1/f est prise en 

compte. Pour cette valeur de Gm, nous devons au plus atteindre une densité spectrale 

en courant pour le bruit 1/f (SfntJ calculée en fonction de Swntc de la façon suivante: 

2 Swntc n fmax 2 
Vwn = 2 ! NTS. J Zt'j df 

Gm j =1 ~ fmin 
(4.2.12) 

(v 2 
- v 2

) Gm2 
nrms wn 

= -------.~-----------n fmax , 2 1 .! NTSj f. Ztj f df 
J=l fmm 

(4.2.13) 

Cette valeur de Sfntc permet de déterminer les surfaces actives des transistors de façon 

optimale (minimisation de la surface totale de la transconductance) afin de mener à 
bien la détermination des dimensions physiques des transistors. L'ensemble de ces 

données fournit les paramètres nécessaires au calcul de la position des pôles secondaires 

et la détermination des éléments de compensation de la réponse en fréquence sera 

effectuée le cas échéant. 

Cette méthodologie nous donne, pour chaque valeur de Gm permettant la réalisation du 

filtre selon les spécifications définies par l'application, une solution entièrement 

dimensionnée et implantable qui sera stockée, accompagée de ses caractéristiques 

propres (surface active de la transconductance, surface totale des capacitées 

fonctionnelles correspondant à cette valeur de Gm, surface totale du filtre ainsi créé, 

consommation totale, etc ... ). 

Notons que si Gm est tel que la condition (4.2.10) est tout juste satisfaite, la densité 

spectrale de bruit 1/f devra être très faible, donnant lieu à des surfaces actives de 

transconductance et une surface totale de filtre prohibitives. A l'inverse, une forte valeur 

de Gm réduira les contraintes sur le bruit 1/f, mais il en résultera une nette domination 

de la surface totale du filtre par celle des capacités fonctionnelles, ce qui conduit encore 

à une surface totale prohibitive. Ceci suggère que dans certains cas de figure, il est 

possible d'obtenir un Gm particulier qui minimise la surface totale du filtre. A défaut de 
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ce résultat optimale, l'ensemble des solutions constituera la base d'un processus de choix 

selon d'autres critères définis en fonction de l'application envisagée. 

Gm+.6.Gm 

Gm=Gmmin 

Calcul de Swnmax (4.2.10) 

NON 

Dimensionnement à 
Gm donné 

Calcul de Swn1c 

Calcul de Sfntc 
(4.2.13) 

optimisation de la 
surface TC 

compensation en fréquence 

Calcul: surf. active 
surf. capas fonctionnelles 
consommation ... 

149 

RESULTATS 

NON 

Figure 4.2.4: Dimensionnement de la transconductance 



4.2.4 Cas des filtres à fréquence de coupure variable 

La méthode exposée au cours des deux parties précédentes sous entend que 

le filtre est calculé pour une fréquence de coupure fixe. Dans le cas d'un dispositif prévu 

pour être accordé sur une large plage de fréquence, il importe de déterminer pour 

quelle valeur de fe le calcul de dimensionnement des transconductance doit être conduit. 

Pour ce faire, considérons l'expression générale de la puissance de bruit en sortie de 

filtre: 

2 Sntc n fmax , 2 S0 V n = --2 ! NTS. f Zt · df = --2 A 
Gm j =1 ~ fmin J Gm 

(4.2.14) 

Le problème consiste en l'étude de la variation de V n2 lorsque l'on passe de fe à n fe (n 

> 1). La transimpédance Zt'j peut être approximée par un polygone délimité par les 

bornes d'intégration fmin et fmax (figure 4.2.5). 

Zt.: 
' Ji 

~% 

~ ~ Wh'?. 

~ 

~ ~ 

~ ~ ~ -1 
fmm fe fmax 

Figure 4.2.5: Représentation de l'intégrale de Zt'j 

L'intégrale de Zt'j revient à calculer. l'aire A de la surface hachurée pour laquelle le 

rapport fmax/fe est constant. De ce fait, le passage de fe à n fe implique que l'aire A 

devient nA. De la même façon et pour une valeur de capacité fixée, la transconductance 

Gm devient n Gm. 

Par conséquent, si la densité spectrale de bruit est directement proportionnelle à la 

valeur de Gm - ce qui est le cas pour une paire différentielle simple - Sn devient n Sn et 

la valeur résultante de V n 2 n'est pas modifiée par un changement de la fréquence de 

coupure. 

Il en va autrement dans le cas de structures de transconductance plus complexes pour 

lesquelles la densité de bruit ne varie pas dans les mêmes proportions que la valeur du 

Gm. La figure 4.2.6 présente, pour la transconductance que nous avons développé, les 
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valeurs du Gm et de la densité de bruit Swn normalisées à gm2sat et 4kT gm2sat 

respectivement, en fonction du paramètre réduit In0/In2sat . 

1 

0.8 5wn 
4kT. gm2sat 

0.6 

Gm 
0.4 

0.2 

0 
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 

IDO 1 ID2sat 

Figure 4.2.6: Variations normalisées de Gm et Sn 

Ces courbes montrent clairement que la densité spectrale de bruit varie moins vite que 

le Gm. Par conséquent, le filtre est moins bruyant aux alentours de la limite supérieure 

de sa plage d'accord. Dans ce cas, il importera de calculer le filtre pour fe = fcmin afin de 

garantir un rapport signal à bruit minimal pour tous les cas d'utilisation. 

4.2.5 Validation et optimisation d'ensemble 

Nous disposons maintenant d'un circuit implantable qui satisfait aux 

contraintes en bruit et à une part des spécifications électriques de départ. Il convient 

cependant de vérifier par une analyse transitoire que la distorsion n'est pas excessive 

pour le niveau maximal de signal applicable. De même, des simulations statistiques 

permettront de vérifier que la réponse en fréquence reste à l'intérieur du gabarit fixé 

pour les cas extrêmes de variation du procédé de fabrication. 

A l'aide des fonctions d'optimisation disponibles sur la plupart des simulateurs 

électriques récents, les valeurs des éléments de compensation de la réponse en 
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fréquence et des capacités fonctionnelles pourront être retouchées de façon à prendre 

en compte certains effets du second ordre dont il n'a pas été tenu compte lors de la 

synthèse. Il pourra s'avérer nécessaire de reprendre cette dernière opération si 

l'extraction des éléments parasites après implantation et routage fait apparaître un 

risque lié à des valeurs excessives de capacité sur les noeuds critiques. 

Les résultats obtenus lors de ces simulations sur le système complet doivent permettre la 

validation de la solution retenue. Dans le cas contraire, la procédure complète est à 

reprendre en choisissant une autre structure de transconductance et en modifiant 

éventuellement certaines spécifications trop restrictives. 

4.2.6 Conclusion 

Nous avons présenté une méthodologie de synthèse qui permet de déterminer de façon 

objective la valeur maximale du niveau d'impédance (1/Gm) permettant de satisfaire à 

une caractéristique en bruit. Nous avons montré qu'il était possible dans certains cas de 

définir une valeur optimale de Gm qui minimise la surface totale du filtre. Il convient de 

noter que cette méthodologie ne présuppose ni structure ni caractéristique particulière 

en ce qui concerne la transconductance. 

Bien que les différentes étapes précédemment décrites aient été présentées sous forme 

d'algorithme, seules certaines parties ont effectivement fait l'objet de l'écriture d'un 

logiciel. Il s'agit notamment de la transformation du prototype R-L-C en circuit Gm-C et 

de l'opération de dimensionnement de la transconductance. Les autres opérations de 

liaison se font actuellement de façon manuelle en faisant intervenir, pour une large part, 

le savoir faire du concepteur. 
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CHAPITRES 

REALISATIONS EXPERIMENTALES 

5.1 Filtre anti-repliement faible bruit 

L'objet de cette étude était de réaliser une fonction d'anti-repliement pour 

un filtre à capacités commutées mis en oeuvre au sein d'une chaîne d'acquisition de 

données. Ce dernier est caractérisé par une réponse de type elliptique (CAUER) du 

septième ordre, sa fréquence de coupure (fe) pouvant être fixée entre 6KHz et 24KHz 

au moyen d'une horloge externe de valeur fH = 256 fe. D'un point de vue système, il est 

nécessaire que l'association des deux filtres s'effectue avec des pertes minimales en ce 

qui concerne les performances de la chaine dans son ensemble. Ceci dicte l'élaboration 

des spécifications typiques d'atténuation ou d'ondulation en bande passante, de phase et 

éventuellement de délai de groupe applicables au filtre anti-repliement, ainsi que des 

indications sur les dispersions acceptables sur ces paramètres. Afin de minimiser les 

contraintes au niveau du premier filtre, sa fréquence de coupure (fepe) doit être choisie 

aussi élevée que possible, tout en assurant une bonne atténuation des parties du spectre 

ramenées en bande de base du fait de l'échantillonnage. 

Pour cette application, le choix s'est porté sur une fonction de transfert du type 

BUTTERWORTH du troisième ordre dont la fréquence de coupure fepe vaut 2.56 fe, 

cette dernière devant être ajustable sur toute la gamme des valeurs de fe au moyen 

d'une horloge externe dérivée de celle du filtre à capacités commutées. 

Les signaux à traiter étant de faible niveau, il était primordial de présenter un bon 

rapport signal à bruit afin de ne pas devoir amplifier le signal avant filtrage ce qui a pour 

conséquence une perte en dynamique. D'autre part, le taux de distorsion doit être 

suffisamment faible afin que les harmoniques issus des parasites de forte amplitude ne 

masquent pas la composante utile du signal à mesurer. L'encadré ci-après résume les 

principales spécifications du produit: 

Fréquence de coupure (fcpe): 
Rapport signal à bruit ( 1 Hz à fcpe ): 
Distorsion (@1 Vrms différentiel): 
Alimentation: 
Consommation: 
Dispersions (f = fJ: 

15.36, 30.72 ou 61.44 KHz 
80 dB min. 
1%max. 
± 5 V± 10% 
6 mA max. 
± 0.2 dB max. 
± 2 degrés max. 
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5.1.1 Structure du filtre 

Le schéma bloc du filtre normalisé est présenté figure 5.1.1. L'adjonction des 

transconductances 2b, 4b résulte de l'égalisation des niveaux internes rendue nécessaire 

par le fort dépassement observé sur le noeud 1 (coefficient de surtension voisin de 1.5). 

Cette modification, dictée par les contraintes de distorsion pour des signaux de fort 

niveau, présente malheureusement l'inconvénient d'augmenter le nombre des 

transconductances et par là même le bruit total issu du dispositif. 

in out 

6 

::r:. 2 Cu 
1 

Cu 

Figure 5.1.1: Schéma bloc du filtre réalisé. 

Dans le souci de minimiser les difficultés de dimensionnement de la transconductance, 

la plage d'accord a été fractionnée en trois sous-gammes, chacune correspondant à une 

utilisation typique de la chaîne (fe = 6KHz, 12KHz et 24KHz). La commutation entre 

ces dernières s'effectue par le biais d'un mot binaire qui commande les switches 

sélectionnant la valeur des capacités fonctionnelles. La possibilité de corriger les dérives 

technologiques a été prise en compte en prévoyant une plage d'accord autour de chaque 

valeur de la fréquence fcpe· La largeur nécessaire de la plage d'accord (environ 30% 

dans ce cas précis) a été estimée à l'aide des variations extrêmes de pCox et de la 

capacité POL Y1/POL Y2 par unité de surface données par le fondeur. 

L'asservissement de la fréquence de coupure à l'horloge externe de référence n'a pas été 

totalement intégré sur le circuit par manque de temps. Cependant, un oscillateur 

contrôlé en courant a été implémenté, réalisé à l'aide des mêmes transconductances que 

le filtre selon la technique décrite par KRUMMENACHER et JOEHL [2.16]. Les 

autres fonctions nécessaires à la réalisation de la boucle à verrouillage de phase (mise 

en forme, comparateur, filtre de boucle) sont extérieures au circuit. 

L'ensemble du circuit est polarisé par une branche de référence interne qui génère les 

différents courants nécessaires en fonction du courant externe de référence In2sat et 

rapport Ino/In2sat qui détermine la fréquence de coupure fcpe (cf §3.5.1). 
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Pour la limite inférieure de la gamme de fréquence la plus élévée (fcpe = 2.56*24 KHz-

30% ), une solution visant à minimiser la surface totale du filtre a été trouvée pour une 

valeur de Gm proche de 17.5 JJA/V, soit une capacité unitaire de dénormalisation Cu 

égale à 45 pF. Cette dernière valeur s'élève à 90 pF pour la gamme 12KHz et 180 pF 

pour la gamme 6KHz, soit une valeur totale de capacité de 900 pF pour l'ensemble du 

filtre occupant une surface de 2.18 mm2. Cette valeur relativement importante au regard 

de celles employées habituellement est justifiée d'une part par le fait que l'on doive 

atteindre un fort rapport signal à bruit sur l'ensemble des gammes, et d'autre part à 

cause du principe de commutation des gammes qui a été retenu. En effet, une plus large 

variation de la valeur du Gm aurait probablement permis de conserver une valeur 

minimale pour Cu et de réduire la surface du filtre dans cette même proportion. 

5.1.2 La transconductance 

Afin de favoriser l'élimination des non-linéarités du second ordre, une 

structure de transconductance entièrement différentielle a été utilisée. La figure 5.1.2 en 

donne le schéma de principe, et l'on se reportera à la partie 3.5 pour les détails 

concernant son fonctionnement. Le courant de référence In2sat a été fixé à 100 JJA. 

VDD 

331 10 

400150 

5001 10 

Outp 

2001 10 

YB6----~ 

vss 

Figure 5.1.2: Transconductance faible bruit. 

La très faible valeur de la limite inférieure de la bande d'intégration du bruit (1Hz) est 

à l'origine des importantes surfaces actives mises en oeuvre au niveau des transistors. Il 

en résulte une surface égale à 0.063 mm2 par dispositif et 0.82 mm2 pour l'ensemble des 

transconductances du filtre. 
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5.1.3 Résultats de simulation 

La solution optimale calculée par la méthode décrite au chapitre 4 a été 

validée par des simulations conduites sur l'ensemble du filtre. Le simulateur utilisé est le 

SPICE standart dans lequel la modélisation LEVEL 3 des transistors MOS a été 

modifiée dans le but d'améliorer le calcul des conductances de sortie et du bruit en zone 

triode notamment. Les paramètres technologiques nécessaires à l'élaboration des 

modèles ont été auparavant extraits par des mesures réalisées sur un ensemble de motifs 

test, ce qui a permis de disposer de caractéristiques précises en ce qui concerne le bruit 

1/f. 

Les résultats concernant la réponse en fréquence sont présentés figure 5.1.3 et résumés 

dans le tableau pour les valeurs extrêmes du rapport x = Ino/In2sat qui définit la valeur 

de fcpe· Nous pouvons remarquer que les différentes gammes sont presque recouvrantes. 

Un recouvrement peut être simplement obtenu en augmentant la valeur maximale de x, 

ce qui ne pose pas de problème particulier. 

0 

j 8 
3 

~ 
z -< 
0 (gammes) 

-60 

J 
l 
~ 
1 

~ fréquence j 
-120 

1KHz 10KHz 100KHz 1MHz 10MHz 

IncJID2sat Gamme 1 Gamme2 Gamme3 

0.05 18KHz 38KHz 78KHz 

0.35 9KHz 19KHz 38KHz 

Figure 5.2.3: Fonction de transfert du filtre pour les valeurs extrêmes de InoflD2sat dans 
chaque gamme. 
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La figure 5.1.4 présente la densité spectrale de bruit thermique calculée en sortie pour 

les valeurs minimales et maximales de fcpe pour chaque gamme, les paramètres clef 

extraits de ces résultats sont quant à eux rassemblés dans le tableau. Cette simulation 

met bien en évidence le fait que le rapport signal à bruit du filtre est meilleur pour la 

limite supérieure de chaque gamme, ceci étant dû au fait que la densité spectrale de 

bruit de la transconductance n'évolue pas de la même façon que la valeur du Gm (cf 

§4.2.4). 

De même, ces résultats montrent clairement que la composante en 1/f est la source 

dominante du bruit à la sortie du filtre. 

nVI./Hz 

1000 l ~ .... 
0 

"' c ... 

j 
.... 
·:; 
.5 ... 

~ 
-o 
~ 
·~ 
<; 
"0 

!00 1 ID2sat = 0.05 
(gammes) 

":::1 

1 ~ 1 1 1 lill 1 1 1 il L j 1 1 1 "1 j 1 1 li 1 lj 1 1 1 lill 

1Hz fréquence 1KHz 1MHz 

IncfiD2sat Gamme 1 Gamme2 Gamme3 

0.05 89dBV 89dBV 88dBV 

0.35 85dBV 85 dBV 84dBV 

Figure 5.1.3: Bruit en sortie du filtre pour les valeurs extrêmes de Ino/1D2sat dans chaque 
gamme. 

L'encadré de la page suivante résume les performances atteintes par simulation: 
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ID2sat: 
x = loo 1 In2sat= 
Fréquence de coupure (fcpe): 

Rapport signal à bruit ( 1Hz à fcpe ): 
Distorsion (@1 Vrms différentiel, 1KHz): 
Alimentation: 
Consommation: 

5.1. 4 Layout du circuit 

100 J..iA 
0.05 à 0.35 
9 KHz - 18 KHz, 19 KHz - 38 KHz 
38 KHz - 78 KHz 
84 dB min. 
0.9%max. 
± 5 v± 10% 
3.2 mA (x = 0.05) 
2.2 mA (x = 0.35) 

Le circuit a été fabriqué dans une technologie CMOS 3Jlm de MIETEC (Belgique) 

possédant deux niveaux de polysilicium et un seul niveau de métallisation. Des 

précautions particulières ont été prises en vue de minimiser l'effet des couplages via les 

capacités parasites Cpl et Cp2 entre la capacité fonctionnelle Cu et la ligne 

d'alimentation négative VSS. Le découplage est effectué par la mise en place d'un 

NWELL relié à la masse sous les capacités (figure 5.1.5). 

POLY2 

GND 
POLY 1 

f t Cbnwell 

DIFFUSION N+ 
NWELL 

SUBSTRAT (VSS) _L 
VSS 

Figure 5.1.5: Vue en coupe du principe de découplage des capacités fonctionnelles. 

Les capacités fonctionnelles sont constituées d'un ensemble de blocs élémentaires 

divisés en trois bancs correspondant chacun à une des plages de fréquence. Les 

commutateurs de gamme sont intercallés entre les bancs afin de minimiser la longueur 

des liaisons (figure 5.1.6a). 

Du fait de l'importance de taille des transconductances, la partie conversion courant­

tension (coeur) a été séparée de son étage de sortie. Leur implantation physique s'est 

effectuée sous la forme de deux blocs indépendants qui comprennent chacun leur propre 

demi-circuit de polarisation, ceci afin de minimiser autant que faire se peut la distance 

entre l'élément de référence et l'élément actif (figure 5.1.6b). 
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Une photographie du circuit réalisé est présentée figure 5.1.7. 

Capacités gamme 1 

Switches 

Capacités gamme 2 

Switches 

Capacités gamme 3 

Ligne de masse avec contacts 
surleNWELL 

• Un coeur de 
transconductance 

Demi-circuit 
... ,...___ de polarisation 

Figure 5.1.6: (a): Bloc élémentaire de capacité. 
(b ): Ensemble des convertisseurs V-I avec demi-circuit de polarisation 

Figure 5.1. 7: Microphotographie du circuit complet. 
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5.1.5 Résultats expérimentaux 

Les mesures ont été effectuées sur trois lots de vingt circuits chacun. La part 

des circuits remplissant leur fonction sur l'ensemble des trois gammes de 

fonctionnement était de 50% environ. La figure 5.1.8 présente une vue d'ensemble de la 

réponse en fréquence sur les trois gammes pour x= 0.05 et 0.35. Nous pouvons observer 

un net recouvrement des plages d'accord, phénomène qui n'apparaissait pas lors des 

simulations. Ceci peut s'expliquer par le fait que le simulateur a tendance à sous estimer 

la variation réelle de la valeur de la transconductance. 

o (dB) 

10KHz 1MHz 

Figure 5.1.8: Réponse en fréquence expérimentale pour les valeurs extrêmes deI no/I D2sat 

dans chaque gamme. 

La figure 5.1.9 présente la variation du taux de distorsion harmonique en fonction de la 

valeur crête de la tension différentielle appliquée sur les entrées (f = 1 KHz).Le taux 

spécifié de 1% est atteint aux alentours de 2 V pk , ce qui est conforme au cahier des 

charges. Notons cependant que la simulation avait fourni un résultat pessimiste à ce 

sujet. La courbe présente deux zones de pente différente dont le raccordement 

s'effectue aux alentours de 1.7 V. L'apparition de ce changement de pente est attribué 

au fait que les transistors M2 de la paire différentielle (figure 5.1.2) quittent leur régime 

de fonctionnement prévu pour entrer en saturation. 
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Figure 5.1.9: Taux de distorsion harmonique en fonction de la tension différentielle à 

l'entrée du filtre (j = 1 KHz). 

Le taux de réjection des alimentations a été évalué en supperposant une source de bruit 

blanc aux différentes tensions d'alimentation. Les résultats obtenus sont résumés figure 

5.1.10 et montrent que les précautions prises au cours de l'implantation visant à éliminer 

les couplages sur les capacités ont été efficaces, au moins dans la bande de fréquence 
pour laquelle les mesures étaient possibles. 

Les mesures de bruit ont été effectuées sur l'ensemble des cas de fonctionnement prévus 

et sont en bon accord avec les simulations. La figure 5.1.11 présente le spectre large 

bande pour une des configurations testées. Nous pouvons cependant remarquer que le 

niveau de bruit en 1/f est nettement moins élevé que prévu par la simulation. Cet effet 

est dû à une dérive - dans le bon sens - de la valeur du paramètre KF du modèle SPI CE, 

paramètre réputé sensible au déroulement des différentes étapes de la fabrication du 

circuit. A l'inverse, la valeur du bruit thermique est supérieure d'environ 10% à la valeur 

prévue lors des simulations. Cet effet est essentiellement dû aux désappariement des 

transistors au sein des transconductances qui transforment une part du bruit de mode 

commun en bruit de mode différentiel. La valeur efficace du bruit dans la bande est de 

l'ordre de 32 rn V, ce qui donne un rapport signal à bruit de 90 dB pour un signal de 1 
Vrms. 
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Figure 5.1.10: Réjection des alimentations VDD et VSS. 
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Les contraintes de dispersion sur le gain et la phase pour le continu et aux alentours de 

la valeur de la fréquence de coupure du filtre à capacités commutées n'avaient pas été 

simulées car nous ne disposions à l'époque ni de l'outil adéquat, ni de données 

statistiques pertinentes. Les mesures effectuées sur l'ensemble des circuits montrent que 

le gain statique se situe dans la majorité des cas dans la fourchette de ± 1 dB autour de 0 

dB. Cet écart relativement important peut être attribué à l'écart existant entre la valeur 

du mode commun à l'intérieur du filtre et celle appliquée sur ses entrées, écart qui est à 

l'origine d'une erreur sur la valeur de Gmla et Gmlb (figure 5.1.1). Les dispersions de 

gain pour f = fcpe/2.56 ont été évaluées après correction de cette erreur de gain statique 

et se trouvent en deça des ± 0.2 dB fixés par les spécifications, ce qui donne une 

indication sur la qualité de l'appariement du mode commun à l'intérieur du filtre. Par 

contre, en ce qui concerne la phase, la valeur maximale de ± 2 degrés est largement 

dépassée. 

L'encadré ci-dessous résume les performances obtenues: 

ID2sat: 
x = Ina 1 In2sat= 

GainDC: 

Fréquence de coupure (fcpe): 

Rapport signal à bruit (1Hz à fcpe ): 

Distorsion ( @1 Vrms différentiel, 1KHz): 

Offset différentiel: 

Alimentation: 
Consommation: 
Rejection des alimentations: 

Dispersions (f = fcpe/2.56): 
Gain: 
Phase: 

100J.IA 
0.05 à 0.35 

0 dB ± 1 dB max. 

9KHz-83KHz 
(gammes recouvrantes) 

> 84 dB 

0.5% 

-5mVà +lOmV 
(90% des circuits) 

± 5 V± 10% 
3 à 4.5 mA (x = 0.05) 
> 50 dB (DC à 100KHz) 

< ± 0.2 dB 
< ± 8 degrés 
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5.2 Filtre pour applications vidéofréquence 

Nous avons réalisé ce circuit dans le but d'évaluer les possibilités d'extension 

vers les hautes fréquences de la structure de transconductance développée pour le filtre 

faible bruit. Une utilisation potentielle de ce circuit pourrait être la fonction d'anti­

repliement qui précède la conversion analogique-numérique dans une chaine 

d'acquisition de signal pour des applications dans le domaine de la vidéo numérique 

(figure 5.2.1). 

An ti 
~ 

Egalisation 
CAN ~ 

Traitement Numérique 
Repliement de Délai du Signal 

Figure 5.2.1: Synoptique d'une chaine d'acquisition. 

Les fréquences de coupure associées à de telles applications se situent aux alentours des 

5 MHz. Cette étude n'était cependant pas liée à un cahier des charges précis, et nous 

nous sommes fixés pour but d'atteindre une fréquence de coupure de l'ordre de 10 MHz 

afin d'essayer de mettre en évidence certaines limitations liées soit à notre principe de 

transconductance, soit au procédé de fabrication utilisé. 

5.2.1 Structure générale du circuit. 

Le circuit comporte, outre le filtre proprement dit, toutes les fonctions 

nécessaires à l'asservissement de la fréquence de coupure et des pôles secondaires. Le 

schéma synoptique est présenté figure 5.2.2. 

Le filtre principal consiste en une fonction passe-bas de CAUER du cinquième ordre. 

L'ondulation en bande passante est de l'ordre de 350 mdB, les zéros de transmission se 

situent quant à eux aux alentours de 1.35 fe et 1.95 fe. l'atténuation en bande coupée est 

supérieure à 35 dB. 

L'asservissement de la fréquence de coupure est réalisé à l'aide d'une boucle à 

verrouillage de phase (PLL) bâtie autour d'un oscillateur commandé en tension (VCO) 

qui utilise les mêmes transconductances que le filtre principal afin de garantir un 

appariement aussi bon que possible. Le comparateur de phase ainsi que le filtre de 

boucle ont été intégrés au circuit. L'oscillation sinusoïdale de fréquence fe produite par 

le VCO est utilisée pour attaquer l'entrée de référence du circuit de compensation 

automatique des pôles secondaires (CPS) dont le rôle est de corriger l'effet de ces 

derniers sur l'ondulation en bande passante au voisinage de la fréquence de coupure. Ce 

procédé permet d'utiliser une simple horloge compatible CMOS comme référence 
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externe au lieu d'une sinusoïde de qualité exigée par la méthode mettant en oeuvre une 

boucle à verrouillage de fréquence (FLL) [3.12]. 

E ----J~ 

fref----J--t 

__.__0 
0 

Filtre principal (CA UER Se ordre) ~ S 

PLL 
Vc i--n 

CPS 
V pole 

Figure 5.2.2: Synoptique du circuit complet. 

5.2.2 Structure du filtre principaL 

Le filtre principal est réalisé par synthèse directe à partir du réseau prototype 

de la figure 5.2.3. Contrairement à la réalisation précédente et malgré la présence de 

forts coefficients de surtension sur tous les noeuds internes (1.75 < ~ < 3.25), aucune 

égalisation des niveaux n'a été entreprise afin de réaliser un circuit aussi compact que 

possible. Il en résulte cependant une diminution notable de l'amplitude des signaux que 

le circuit peut traiter. La valeur de la capacité de dénormalisation est de 1 pF, soit une 

valeur de Gm aux environs de 63 pA/V. 

La transconductance utilisée est celle décrite en dernière partie du chapitre 3, son 

schéma de principe est rappelé figure 5.2.4. La valeur du Gm a été obtenue pour un 

courant Io2sat = 43 pA et un rapport I00/Io2sat = 0.1. Le courant dans chaque branche 

de l'étage de sortie de type "folded cascode" est de l'ordre de 300 pA. Les capacités Cz 

introduisent un zéro fixe destiné à compenser l'excès de phase introduit par les pôles 

secondaires liés au coeur et à l'étage de sortie de la transconductance. Cette 

compensation est volontairement surévaluée, et un réseau R-C implémenté au moyen 

de l'association Mp-Cp introduit un pôle qui vient ramener la phase résultante au 

voisinage de sa valeur idéale. La position de ce dernier est ajustée au moyen de la 

tension de commande V pole générée par le bloc CPS (cf §3.6.5). 
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Figure 5.2.3: (a): Filtre prototype (b): Réalisation à transcond.uctance et capacités (c): 
Réponse en fréquence. 

VDD=SV 

outP 

inN inP inN 

Figure 5.2.4: Schéma de principe de la transcond.uctance. 



5.2.3 Les circuits d'asservissement. 

Ces circuits réalisent deux fonctions distinctes: 

*l'ajustement de la fréquence de coupure. 

* l'ajustement de la réponse en fréquence du filtre principal au voisinage 

de sa fréquence de coupure fe par action sur les réseaux de compensation 

de la transconductance. 

La figure 5.2.5 donne le synoptique détaillé de cette partie du circuit. 

Figure 5.2.5 Synoptique des circuits d'asservissement.: 

L'oscillateur contrôlé en tension (VCO) est réalisé par simulation d'une self (Gml, 

Gm2, C2) afin de réaliser avec Cl un circuit L-C parallèle. La condition d'oscillation est 

entretenue par une conductance non-linéaire dont le rôle est à la fois de compenser les 

pertes diverses au sein du circuit et d'agir en tant que limiteur afin de maintenir 

l'amplitude de l'oscillation dans la zone linéaire des transconductances. Le contrôle de 

la fréquence d'oscillation s'effectue par action sur la valeur de Gml et Gm2 au moyen 

du circuit de polarisation dont le rôle est de fournir le courant I02 à tous les coeurs de 

transconductance à partir d'une référence externe Io2sat et d'une tension de contrôle V c· 

Ce VCO est inclus dans une boucle qui comprend un circuit de mise en forme de 

l'oscillation sinusoïdale ainsi qu'un comparateur de phase de type OU-EXCLUSIF 

(XOR). Les diviseurs par deux garantissent un rapport cyclique de 50% pour les signaux 
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à comparer, condition indispensable au bon fonctionnement du XOR. La boucle à 

verrouillage de phase ainsi réalisée asservit le VCO à la fréquence de référence externe 

fref et fixe ainsi la fréquence de coupure du filtre principal (fJ et celle du filtre passe­

bande (BPF) du bloc CPS du fait de la polarisation commune et de l'appariement 

existant entre ces différentes fonctions. 

L'action sur les réseaux de compensation destinés à corriger l'effet des pôles secondaires 

associés aux transconductances est proportionnelle à une tension de con tôle V pole 

générée par comparaison entre une sinusoïde de fréquence fref issue du VCO et cette 

même tension après transit par le filtre BPF centré sur fref . La soustraction des deux 

signaux redressés en double alternance crée une tension d'erreur qui, une fois intégrée, 

devient V pole . Les pôles secondaires auront pour effet une modification de la phase et 
de l'amplitude du signal issu de BPF, ce qui donnera lieu à une augmentation de la 

tension d'erreur suivie d'une action sur les réseaux correcteurs afin de ramener la 

réponse du filtre passe-bande proche de sa valeur idéale. La tension Vpole étant 

commune à toutes les transconductances du circuit, elle agit de même sur le filtre 

principal. 

5.2.4 Résultats de simulation. 

Les résultats présentés ici ne concernent que les principales fonctions du 

circuit considérées séparément. La figure 5.2.6 présente une vue globale de la fonction 

de transfert du filtre avant compensation (I00/Io2sat = 0.1). La réponse en fréquence 

du même filtre après compensation par la méthode décrite §3.6.5 est présentée figure 

5.2.7 pour différentes valeurs de la tension V pole qui mettent bien en évidence l'action 

des correcteurs. La réponse (1), affectée par le zéro fixe, est volontairement 

surcompensée. En (2), le pôle ajustable agit au maximum de ses possibilités et annule 

virtuellement l'effet du zéro fixe. 

Pour la réponse quasi-optimale figurée en (3), la fréquence de coupure est d'environ 9 

MHz avec une ondulation en bande passante de 0.8 dB et une atténuation en bande 

coupée supérieure à 43 dB. Ce résultat s'écarte de la réponse idéale de la figure 5.2.4 

simulée avec la même valeur de Gm. Ceci peut être attribué aux capacités de jonction 

drain-substrat présentes en sortie de transconductance. Ces dernières viennent en 

parallèle avec les capacités fonctionnelles et perturbent les constantes de temps locales, 

d'où une distorsion de la réponse en fréquence. Cet effet peut être pris en compte en 

modifiant dans les mêmes proportions la valeur des capacités fonctionnelles, à l'aide par 

exemple d'un programme d'optimisation tel que ceux présents dans la plupart des 

simulateurs actuels. 
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Le même type de comportement est observable figure 5.2.8 en ce qui concerne le filtre 

passe-bande (BPF) du bloc CPS pour lequel la condition de compensation idéale 

correspond à un gain unitaire et une phase nulle (3). 

+5 dB:-

-

0 

+5 dB:-

0 

-50 dB ~ . , , , . , . , 1 " ' "1 

100KHz 1 MHz 10 ;vmz 

Figure 5.2.6: Réponse du filtre avant compensation. 
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Figure 5.2. 7: Action des différents co"ecteurs. 
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Figure 5.2.8: Réponse du filtre passe-bande (bloc CPS). 



Une simulation du VCO a été effectuée en régime transitoire afin de vérifier son 

fonctionnement ainsi que les valeurs de l'amplitude d'oscillation et de la fréquence 

(figure 5.2.9). 
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Figure 5.2. 9: Oscillation délivrée par le VCO. 

Figure 5.2.10: Microphotographie du circuit. 
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5.2.5 Layout du circuit. 

Le circuit a été fabriqué dans la technologie CMOS 2 }Jm à deux niveaux de 

polysilicium et de métallisation du fondeur AMS (Autriche). Les mêmes précautions 

que pour le circuit précédent ont été prises en ce qui concerne le découplage des 

capacités fonctionnelles vis à vis de l'alimentation. Cette technique a été étendue aux 

canaux de routage qui véhiculent les signaux analogiques haute fréquence afin 

d'éliminer autant que faire se peut les couplages par le substrat entre les noeuds 

critiques. De même, les parties numériques du PLL ont été éloignées des points 

analogiques sensibles. 

Contrairement au circuit précédent, les capacités n'ont pas été regroupées afin de 

minimiser la longueur des liaisons aux transconductances et d'éloigner autant que 

possible les noeuds d'entrée et de sortie du filtre principal. 

Le circuit complet présenté figure 5.2.10 occupe une surface de 6 mm2. 

5.2. 6 Résultats expérimentaux. 

La figure 5.2.11 présente la fonction de transfert mesurée sur le filtre 

principal pour différentes valeurs de la tension Vpole (I00/In2sat = 0.1). Pour le cas 

optimal, la fréquence de coupure vaut environ 7 MHz, l'ondulation en bande passante 

est de 0.8 dB et l'atténuation en bande coupée est supérieure à 43 dB. Ces valeurs sont 

proches de la simulation sauf en ce qui concerne la fréquence de coupure. Ce dernier 

écart peut être attribué à une variation combinée de la valeur de Gm et de Cu. Une 

mesure effectuée sur une transconductance isolée donne Gm = 54 JJA/V, ce qui 

correspond à Cu = 1.2 pF pour fe = 7 MHz. Bien que proche de la valeur limite, un 

écart de + 20% sur Cu reste dans les tolérances fournies par le fondeur. 

Les mesures ont mis en évidence une importante distorsion de la fonction de transfert 

pour de fortes amplitudes du signal d'entrée, ce qui s'explique par le fait que certaines 

transconductances travaillent dans leur zone non-linéaire à cause de la forte valeur des 

coefficients de surtension. 

La figure 5.2.12 présente la fonction de transfert du filtre aux limites extrêmes de sa 

plage d'accord. La perte en gain aux basses fréquences constatée pour la fréquence de 

coupure la plus faible est imputable à la diminution du gain statique Ade des 

transconductances due au fait que la conductance de sortie (&) reste sensiblement 

constante alors que le Gm varie fortement. Ceci a de plus pour conséquence de 

rapprocher de la fréquence de coupure le pôle déterminé par g0 /Cu qui est à l'origine 

d'une erreur de phase que les réseaux ne peuvent compenser. Ceci se traduit par une 
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distorsion de la réponse en fréquence au voisinage de la fréquence de coupure. Cet effet 

pourrait être partiellement éliminé diminuant le courant dans l'étage de sortie afin d'en 

augmenter la conductance équivalente et de rendre le gain statique Ade relativement 

indépendant de la valeur du Grn. 
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Figure 5. 2.11: Fonction de transfert du filtre principal 

(a): globale (b): détail en bande passante. 
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Figure 5.2.12: Limites d'accord du filtre principaL 
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Figure 5.2.13: Signal fourni par le VCO. 
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Le signal différentiel fourni par le VCO est présenté figure 5.2.13 pour I00/Io2sat = 0.1. 

Nous pouvons remarquer que la fréquence est nettement plus faible que prévu et 

surtout non corrélée avec la fréquence de coupure du filtre. Ceci semble être dû à un 

mauvais fonctionnement du limiteur, car l'amplitude d'oscillation est le double de celle 

prévue. En effet, pour des tensions d'alimentations supérieures à la valeur nominale (5 

V), l'amplitude de l'oscillation augmente de façon régulière, ce que l'on peut interpréter 

par le fait que ce sont les non-linéarités des transconductances qui jouent le rôle de 

limitation, avec pour conséquence une forte dérive en fréquence de l'oscillateur. 



Le mauvais fonctionnement du VCO n'a donc pas permis de valider en vraie grandeur 

la fonction de correction automatique des pôles secondaires. Cependant, l'application 

d'une sinusoïde de fréquence variable en entrée du bloc CPS a permis de constater que 

la correction était optimale pour une fréquence très proche de la fréquence de coupure 

du filtre, ce qui autorise à penser que la boucle de compensation automatique 

fonctionne correctement. 

5.2. 7 Conclusion 

Bien que souffrant des conséquences de quelques choix malheureux lors de 

la conception, ce circuit a cependant permis de montrer que la transconductance 

développée à l'origine pour les applications basses fréquences et faible bruit est 

utilisable au moins jusque dans le domaine des fréquences vidéo. De plus, le principe de 

compensation des pôles secondaires mis au point pour cette structure particulère a 

fourni des résultats encourageants qui permettent d'envisager une suite à cette étude. 
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CONCLUSION GENERALE 

Nous avons présenté dans ce travail une méthodologie de dimensionnement 
des filtres continus synthétisés par la méthode dite directe qui utilise uniquement des 
transconductances et des capacités. Cette méthodologie permet de déterminer, à partir 

d'une spécifiation en bruit concernant la fonction dans son ensemble, une solution 

physiquement réalisable et qui de plus minimise la surface totale du filtre. Cette 

approche peut être généralisée à toute structure de transconductance existante mais 

nécessite cependant de disposer de la formulation analytique des caractéristiques de 
cette dernière. 

Nous avons également développé une nouvelle stratégie de polarisation pour une 

transconductance basée sur une paire différentielle dégénérée. Cette stratégie permet 

en cas de besoin de disposer d'un composant dont la valeur peut être ajustée sur une 
large plage. Deux versions de cette même transconductance ont été proposées afin de 

couvrir un large spectre d'applications qui s'étend des basses fréquences aux fréquences 
vidéo. 

Chacune de ces versions a donné lieu à un circuit expérimental. Ceux-ci ont permis de 

valider la méthodologie de synthèse dans son ensemble et ont montré les potentialités 
d'utilisation de cette structure de transconductance pour les hautes fréquences. 

Cependant, la méthodologie présentée au long des chapitre précédents ne prend en 

compte qu'une partie du problème de synthèse électrique. Pour réaliser dans un avenir 

plus ou moins proche à un outil de conception largement automatisé, il sera nécessaire 
d'intégrer à la démarche des notions de distorsion harmonique ou d'intermodulation 

liées à la non-linéarité des composants, ainsi que des possibilités d'analyse statistique 

afin d'aboutir en un minimum d'itérations à un circuit pleinement fonctionnel. 
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ANNEXE A 

FORMULES DE TRANSFORMATION 

Transformation passe-bas vers passe-haut 

Cnlp Lnhp 
1 

-Il- Lnhp = 
Cnlp 

Cnhp 
Lnlp 1 

-Il- Cnhp = 
Lnlp 

Cnhp 1 
Lnlp Cnhp = 

Lnlp 

1 
Ln hp = 

Cnlp Lnhp Cnlp 



-

Transformation passe-bas vers passe-bande 

Cnlp 

-11-

Lnlp 

Lnbp 

Lnlp Lnbpt 

1 

~ -
1 1 

Cnlp Cnbpt 

~ f2 fl 
a = (f2- fl) > 0 

Q+ = ~1+ (~ )2 +(~~) 
Q- = ~] + ( ~~ )2-( ~~) 
Cnbp+ = L 1 = a Cnlp (1 + Q-2) 

nbp-

Cnbp- = L 1 = a Cnlp (1 + Q+2) 
nbp+ 

Lnbp 1 
Lnbp = 

a Cnlp 

Cnbp = a Cnlp 
Cnbp 

1 
Cnbp = __ _ 

1- a Lnlp 

Cnbp Lnbp = a Lnlp 

Lnbp-

1 

~ 1 1 
Cnbp-

II 



III 

Transformation passe-bas vers coupe-bande 

Cnlp 

-Il- l-
a 

Lnbr = 
Cnlp 

Cnlp 
Cnbr = Cnbr Ln br 

a 

Ln br a 
Cnbr = 

Lnlp Lnlp 

Lnlp 
Ln br = 

Cnbr a 

Lnlp Ln br+ Lnbr-

Cnlp Cnbr+ Cnbr-



ANNEXEB 

SYNTHESE DE FILTRES SELECTIFS A BANDE PASSANTE RELATIVE VARIABLE 

Les formules de transformation développées en annexe A permettent de 

réaliser des filtres sélectifs. Pour ce faire, le paramètre "a" déterminant la bande 

passante relative agit comme facteur correctif sur les valeurs de capacité, interdisant de 

ce fait un ajustement à postériori de cette dernière. Cet inconvénient peut être évité en 

faisant agir "a" sur la valeur des transconductances qui, elle, est ajustable dans une 

certaine mesure. Cette nouvelle transformation se fait évidemment à fréquence centrale 

wc constante, ce qui implique que le même facteur s'applique à Gm et à C. La 

démarche est la suivante: 

-- > 1er temps: diviser par "a" tous les composants ( Gm et C) du réseau. Cette opération 

a pour conséquence que certaines capacités sont fonction de 1/a2• 

-- > 2eme temps: multiplier par a2 les capacités en 1/a2 et par a les transconductances 

reliées à celles-ci, afin de conserver la valeur des constantes de temps. 

Arrivé à ce stade, les composants fixes (capacités) ne dépendent plus de "a". Une action 

sur les transconductances en "Gm" modifie la fréquence centrale ainsi que la bande 

passante relative qui peut être réajustée à la valeur désirée par action sur les 

transconductances en "Gm/a". Une modification de ces dernières uniquement change la 

bande passante relative à fréquence centrale constante. Un exemple de transformation 

est donné ci-après. 

1 aL ..... 
-~- 1/aL 

..... 

1 1/L ..... 
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ANNEXEC 

EVALUATION DES ERREURS DE GAIN EN BANDE PASSANTE 

Cette annexe détaille le calcul approché des erreurs de gain en bande passante dûes aux 

pertes dans les selfs. Ces pertes, occasionnées par la conductance de sortie finie des 

transconductances, sont directement reliées au gain statique Ade défini ci-dessous: 

Gm 
Ade = --cr-

o 

v 

Les fonctions de transfert du passe-bas, du passe-haut et du passe-bande seront 

exprimées sous la forme: 

1 H(p) = --
2 + E 

La variable E représente la mesure de l'erreur de gain en bande passante. 

Cl Filtre passe-bas 

Le schéma Gm-C du filtre est donné à la figure Cl pour w = O. Soit n l'ordre 

du filtre L-C prototype, la synthèse directe aboutit à n noeuds internes (n impair, N + 1 

pour n pair) et 2n + 1 transconductances. 

v ttJ, .. ~,, ~, .. ~,, ~SJ·r, 
...... ...... ...... 

Figure Cl 



VI 

La matrice admittance normalisée à Gm d'un tel réseau est définie comme suit: 

,.---.... 
t:: 

~ 
u 

"d 
0 0 0 0 0 - z -< 1 

+ 
'-"" 

1 

r---.. 

c u 
0 0 0 0 - (/) "d 

1 ~ -< z 
~ 

1 

r--'\ 

0 0 0 - ~~l.g 
0 1 z -< 

o......__) 

,.---.... 

0 0 - ~-l.g 0 0 
1 z-< 

""----' 
1 

r---.. 
("'; 

u 
0 - ~ "'0 0 0 0 1 z -< 
~ 

1 

r---.. 
N 

~ 
u - "d 0 0 0 0 1 z -< 
~ 

1 ,.----.. 
-
~ 

u 
"'0 

z -< 0 0 0 0 0 

+ 
"-----1 

1 

Pour chaque ligne ide la matrice, on peut exprimer la tension au noeud i-1 en fonction 

de Vn qui est la tension du noeud de sortie. Les termes en Ade-x avec x> 1 seront 

négligés. 

ligne n: 

vn-1 = ( NTSn J 
1 + Ade Vn 
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ligne n- 1: 

Ligne n- 2: 

( 
NTSn NTSn_2 ) 

V n-3 # 1 + Ade + Ade V n 

Ligne n- 3: 

NTSn-3 V 
V n-4 = Ade n-3 + V n-2 

( 
NTSn -3 NTSn 1 ) 

Vn-4 # l + Ade + Ade- Vn 

Par récurence, on obtient les expressions suivantes pour les lignes 3 et 2 respectivement: 

avec i impair 

avec j pair 

Finalement, pour le noeud 1: 

( 1 
NTS 1 ) 

Vin= + Ade 

( 
NTS 1 ) 

Vin = 1 + Ade 

( 
n NTSk) 

Vin = 2 + k~l Ade V n 

La fonction de transfert s'écrit finalement: 

H(w=O) = ( n NTS ) 
2 + :L k 

k=l Ade 

1 (C.l) 
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C.2 Filtre passe haut 

Le schéma du filtre prototype dans sa forme la plus générale est donné figure 

C2. 

Figure C2 

Le calcul de l'erreur de gain s'effectue pour w = oo, les selfs sont donc des circuits 

ouverts (on peut négliger la résistance de pertes série) et les capacités sont des circuits 

fermés. Il reste cependant sur chaque noeud du filtre prototype une conductance dont la 

valeur dépend du nombre de sorties de transconductances reliées au noeud 

correspondant dans le réseau Gm-C. La somme de ces différentes conductances (G) va 

se retrouver directement sur le noeud de sortie en parallèle avec les deux conductances 

Gm (figure C3). 

Figure C3 

Soit n l'ordre du filtre et k le nombre de noeuds du réseau prototype, G s'écrit: 

k 
G = 2: 

i=l 

k GmNTSi 
NTS. G = 2: Ad 

1 0 i=l c 

k = 1 + 1 

n + 1 
k = 2 

pour n pair 

pour n impair 

La fonction de transfert du filtre vaut: 



H(w= oo) 1 (C.2) 

( 
k NTSi J 2 + I --

i=l Ade 

Ce résultat reste valable si la synthèse est effectuée à partir de la forme duale du filtre 

prototype. 

C.3 Filtre passe-bande 

Le schéma du filtre prototype est donné figure C4. 

Figure C4 

Les figures CS et C6 donnent le schéma équivalent pour w = wc des circuits L-C série et 

parallèle 

1 c 2 
--{9:::::::] 1 I-

L 

2 

Geq = go2 (Cl 1 C2) 

C2 

Figure CS 
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i 
Cl-

T ..... 
• [> • 1 

L<JJ- C2 

T ,...,.. 

Figure C6 

Geq = go2 (Cl 1 C2) 

Pour la fréquence centrale wc, le filtre se réduit au schéma de la figure C7, qui est 

identique au filtre passe-bas. 

NTSl*Gm/Adc NTS2*Gm/Adc NTS3*Gm/Adc 

-t>L[>16~6~6 ........• 
1 1 1 

T T T 

Figure C7 

x 

Soit n l'ordre du filtre passe-bas d'origine, les conductances parasites s'expriment de la 

façon suivante: 

La fonction de transfert s'écrit alors: 

H(wc) = ; G. 
2 + 2. 1 

i=l Gm 

(C.3) 

r = n pour n impair 

r = n + 1 pournimpair 



C.4 Filtre coupe-bande 

Son schéma de principe ainsi que la transcription sous la forme Gm-C sont 

donnés figure CS et C9 respectivement, pour un filtre du troisième ordre. 

c 2= 2.5 

Figure C8 

Cl= 2. 5 

(b) 

CL! =4.97 Cl= O.l CJ = O.l CLJ =4.97 

Figure C9 

Pour le calcul des erreurs de gain, trois cas sont à considérer selon que l'on se trouve 

avant, après ou dans la bande coupée. Pour chacun de ces cas, une représentation 

équivalente (Geq( w)) peut être établie pour les associations série et parallèle de selfs et 

de capacités (figures ClO et Cll). Une fois ces éléments calculés, un nouveau réseau 

équivalent est établi permettant de calculer, à l'aide de l'équation ci-dessous, la valeur 

du gain dans la bande considérée. Soit n l'ordre du filtre passe-bas d'origine: 

H ( w) = --r---'1=-::G...-e_q..,( w---) 

2 + I 
i=l Gm 

w < < wc et w = wc: 

r=n r = n-1 

r = n+l r=n 

(C.4) 

pour n Impair 

pour npair 
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• 
1 gol 0 
1 ...... 

} 

1 1 1 
2 1 1 1 

(o.) D (b) 0 (< 0 Gm c) Geq = gol + 
! 1 1 

go2 + go3 (C2/C3) ,.. ,.. ,.. 
Geq = gol + go3 Geq = gol 

Figure CIO: représentation équivalente du circuit L-C série 
(a) w < < wc (b) w > > wc (c) w = wc 

c C2 

: ~cu 
Il 

if' L 
1 

- C3 T • • 

3 2 

1 

2 

1 f..,o } f..,o gol 0 go20 
1 1 1 1 1 1 ...... ....... ...... ...... ...... ...... 

(a..) (b) 

3 2 
• 

} { 
• 

} (·'9 
1 1 

go! y 0 
1 1 ...... ...... ...... ....... ...... 

1 

(c) Gm • CJ. 
G«t= 

C! gol 

Figure Cll: représentation équivalente du circuit L-C parallèle 
(a) w < < wc (b) w > > wc (c) w =wc 
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ANNEXED 

Dl. Calcul de la tension VDsat 

Soit à résoudre: 

V G = VTO + Y ~2 <Pp + VDsat - Y .J2<PF + VDsat 

que l'on peut mettre sous la forme générale: 

a=x+..JX+b a, b connus 

x = valeur_initiale 

xold =x 
x= a-b- sqrt(x) 

x = xold ± reltol 
NON'---------r---------

om 



D2. Calcul de la valeur optimale de r1,2 et r1,4 

r1,2 = valeur_initiale 

rold = r 1,2 

rl. 2 = 

2 
b·rl, 2 +a·rl, 2 

c+c·rl, 2 

2 
c·rl, 4 +a·rl, 4 

b+b·r1. 4 

r 1. 2 = rold ± reltol 
NON '---------~---------

OUI 

XIV 
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D3. Calcul de la tension source pour un transistor en régime de saturation 

Soit à résoudre: 

Les paramètres À et V Ts sont dépendants de Vs· 

vs =0 

.. 
- .. 

'1 

Vsoid =Vs 

À= 1+ 
y 

2. J<I>F +VS 

VTs = VTO +y. (j<I>F +VS- ji>;) 

VS= VG -VTO-~ 

"Ir 

NON 
VS = V Sold ± reltol 

OUI 

, 

FIN 
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D4. Algorithme de calcul de Cz et Rp 

Cz= valeur_initiale 

p'2 = 

z' l = __ ( ___ (:)_E ___ Cù_E Î 

ta.o l<t> + au.n- + atan-J 
E pl p2 

c 
z Czold ± reltol 

Rp= valeur_initiale 

"' z· 2 = _____ ____:._' -----

( 
"'. "'• /m(A)) tan atan- + atan- +aran--
z' 

1 
p' 2 Re (A) 

R =-1-
P C · z" 

p 2 

NON RP = Rpold ± reltol 


