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Introduction

Durant les dernières années, beaucoup d'attention a été portée à la conception des circuits

intégrés à haute performance dans les domaines radiofréquences et micro-ondes. Elle s’est

nettement améliorée avec l’évolution de la technologie CMOS qui a ouvert le champ

d’applications afin d’intégrer dans une seule puce des fonctions de plus en plus complexes

analogiques, numériques et mixtes. Par ailleurs, le faible coût, la faible consommation de

puissance et la haute performance restent les paramètres clés de la fabrication des circuits

intégrés dans tout projet de grande envergure destinés à la production à grand volume.

En raison de la demande croissante sur les émetteurs-récepteurs sans fil, de nombreux

travaux continuent à se faire tant au niveau système qu’au niveau circuit. En dépit de l’avancée

spectaculaire de la conception digitale en technologie CMOS et les nombreuses tentatives de

numérisation de toute la chaîne de réception radiofréquence, le frontal analogique radiofréquence

reste inéluctable. Ainsi, un grand intérêt est donné aux circuits analogiques et radiofréquences de

ce frontal tels que l’amplificateur à faible bruit, l’oscillateur, le mélangeur, les filtres, …etc.   Par

conséquent, le travail de ce mémoire va être consacré au premier élément clé de la chaîne de

réception, en l’occurrence, l’amplificateur à faible bruit (Low Noise Amplifier). Il s’agit donc de

concevoir un LNA qui sera utile pour les applications des réseaux locaux sans fils (Wireless

Local Area Network) qui se répandent de plus en plus afin d’améliorer le débit de transfert de

données. 

                             

              Figure A : les réseaux locaux sans fils (WLAN 802.11). 

Le premier chapitre fera l’objet d’une introduction sur la thématique de conception des

circuits intégrés radiofréquences où on donnera quelques généralités sur les architectures des
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récepteurs ainsi que les caractéristiques essentielles utilisées pour l’estimation de la performance

globale du récepteur qui sont données en terme de sensibilité et de sélectivité. En outre, un

aperçu général sera donné sur les blocs constituants le récepteur, à savoir, le filtre,

l’amplificateur à faible bruit, le mélangeur et l’oscillateur local. En dernier lieu, on parlera des

performances liées à ces blocs (Gain, NF (Noise Factor), ICP1 (Interception Compression

Point)) et l’influence qui pourrait avoir lieu sur l’ensemble de la chaîne de réception. Pour le

deuxième chapitre, on se focalisera sur la technologie CMOS et son utilisation pour la

conception des circuits intégrés où on décrira d’une façon succincte les composants qui peuvent

être réalisés en CMOS tels que le MOSFET, les inductances intégrés et les capacités intégrés. Le

chapitre suivant sera donc destiné aux topologies des amplificateurs faible bruit ainsi que leur

méthodologie de conception. Pour le dernier chapitre, on se focalisera sur la conception et les

résultats de simulation. Deux approches seront utilisées pour la conception des LNA unibande et

à faible bruit fonctionnant à deux fréquences différentes, en l’occurrence, 2.4 GHz et 5.2 GHz.

Enfin on achèvera ce travail par la conception d’un LNA bibande fonctionnant à ces deux

fréquences simultanément.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1 Chapitre       

Généralités sur les blocs radiofréquences
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1.1 Introduction :

Dans ce premier chapitre, on a essayé de décrire quelques architectures des récepteurs

radiofréquences, les plus utilisées, où on s’est étalé sur leur mode de fonctionnement,  leurs

particularités ainsi que leurs performances. En suite, on a donné un aperçu sur les différents

blocs composants la chaîne de ces récepteurs, à savoir, l’amplificateur faible bruit, le mélangeur,

l’oscillateur...etc. Par ailleurs, un intérêt particulier est également donné aux différents

paramètres qui peuvent déterminer la performance de chaque bloc tel que le facteur de bruit, le

gain et le point de compression.

1.2 Les systèmes radiofréquences :

Les systèmes de radiocommunication sont des systèmes qui transmettent l’information par

l'intermédiaire des ondes hertziennes. Le schéma de principe d'un tel système est illustré à la

Figure 1-1, il est composé d'une partie émission et d'une partie réception. Le rôle de la partie

émission est d'adapter le signal d'information à la bande passante du canal de transmission, elle

module et transpose le signal à une fréquence adaptée à la transmission hertzienne. Le signal

modulé peut alors être émis par l'antenne. Le rôle de la partie réception est l'opération inverse,

elle démodule le signal reçu et le transpose en basse fréquence pour permettre le traitement de

l'information reçue. Afin de transmettre plusieurs informations en parallèle, les systèmes

radiofréquences peuvent utiliser plusieurs canaux dans la plage de transmission.

Figure 1-1 : Système de radiocommunication.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1.2.1 Architectures des Récepteurs :

La partie RF d’un récepteur a pour rôle de transposer la fréquence à traiter vers une fréquence

intermédiaire [1][2], généralement inférieure à celle reçue, cette fréquence doit être choisie en

fonction des capacités offertes par le démodulateur ainsi que par celles du bloc réalisant le

traitement numérique. Elles sont étroitement liées aux performances demandées. Nous pouvons

distinguer trois grandes familles de récepteurs, suivant le passage des fréquences RF vers les

basses fréquences, soit directement (récepteur homodyne / récepteur à faible fréquence

intermédiaire)  ou plusieurs étapes (récepteur hétérodyne).        

1.2.1.1 Architecture Hétérodyne :

C’est l’architecture la plus classique. Le principe du récepteur superhétérodyne (figure 1-2)

consiste à la transposition de la bande du signal RF reçue autour d’une fréquence intermédiaire

(FI) fixe. Si cette transposition se fait en une seule étape, le récepteur est hétérodyne, si elle

nécessite plusieurs étapes alors le récepteur est appelé superhétérodyne.

        Figure 1-2 : Architecture d’un récepteur superhétérodyne.

Ce type de récepteur est le plus utilisé dans les mobiles de deuxième génération, grâce à ses

bonnes performances en termes de sélectivité et de sensibilité, mais elle est consommatrice et

incompatible aux applications multistandards.                                                                   

1.2.1.2 Architecture Homodyne :

Dans ce type de récepteur, après le filtrage radiofréquence et l’amplification à faible bruit, le

signal utile est directement transposé autour de la fréquence nulle à l’aide d’un oscillateur local

(OL) fonctionnant à une fréquence égale à celle du canal sélectionné (figure 1-3).
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

                  

Figure 1-3 : architecture d’un récepteur homo dyne.     

Cette architecture a fait l’objet d’une recherche intensive grâce à ses avantages par rapport à la

structure hétérodyne surtout sur l’aspect intégration et consommation de puissance et donc le

coût, mais elle est sensible au bruit en 1/f et aux problèmes d’offset (DC)[3-6]. De ce fait, c’est

l’architecture la mieux adaptée pour l’UMTS et le WLAN.                                      

1.2.1.3 Récepteur à faible fréquence intermédiaire:

C’est une solution intermédiaire entre les deux précédentes. Son principe consiste à transposer le

signal RF à une fréquence intermédiaire très faible (de l’ordre de deux ou trois fois la largeur de

la bande utile). Par ailleurs, sa partie analogique est similaire à celle du récepteur homodyne, la

figure 1-4 présente ainsi un exemple de cette architecture.

                                   

    Figure 1-4 : récepteur à rejection d’image  structure de Hartley (a) et Weaver (b)[7-8].

En récapitulant, l’architecture hétérodyne, malgré sa maîtrise de conception, présente des

inconvénients incontournables de par sa complexité et de son incompatibilité avec les systèmes

multimodes / multibandes. Par contre, les architectures Zero-IF remplissent parfaitement le rôle

de configurabilité, de flexibilité sur chacun des blocs constitutifs de l’architecture. L’architecture

à faible FI offre de réelles potentialités grâce à son haut niveau d’intégration mais elle est plus

efficace pour les standards à bande étroite que pour les standards à large bande.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1.2.2 Performances des Récepteurs :

1.2.2.1 Sensibilité :

La sensibilité est la puissance minimale à l’entrée d’un récepteur qui donne un rapport signal sur

bruit SNR correspondant à un taux d’erreur bit TEB donné (BER : Bit error rate) assez suffisant

pour détecter le signal dans de bonnes conditions. Cette grandeur est principalement déterminée

par le facteur de bruit global du récepteur ainsi que sa bande passante (Figure 1-5). 

                     Sensibilité ( dBm) = NF (dBm) + SNRout  (dB ) + N_plancher ( dBm )                    (1.1)

O ù SNRo u t est le rapport signal sur bruit requis à la sortie du récepteur pour avoir un TEB

adéquat. Le TEB dépend du type de modulation et du détecteur utilisé. N_Plancher est le plancher

de bruit du récepteur déterminé par la puissance du bruit à son entrée Nin et sa bande passante B.

La relation liant ces deux dernières grandeurs au plancher de bruit est donnée par: 

                                      N_plancher ( dBm ) =  Nin + 10 log (B)       (1.2)

Dans le cas où l’entrée du récepteur est adaptée à l’impédance de l’antenne (50 Ω), la puissance

du bruit vaut –174 dBm. Ce plancher peut être réduit uniquement en réduisant la bande passante

au détriment du débit de transmission. Selon la relation (1.1), plus le facteur de bruit du récepteur

est élevé moins est la sensibilité. D’où l’intérêt de réduire le NF du récepteur pour diminuer la

puissance de l’émetteur et augmenter la distance entre l’émetteur et le récepteur. A partir des

équations (1.1) et (1.2), le facteur de bruit d’un récepteur est donné par :

                NF(dB) =  Sensibilité ( dBm )  SNRout ( dB )  10 log ( B ) + 174               (1.3)

                 

               

       Figure 1-5 : Influence du facteur de bruit d’un récepteur sur le SNR à la sortie.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1.2.2.2 Sélectivité : 

La sélectivité est la capacité du récepteur à détecter le canal désiré malgré la présence des canaux

adjacents et de signaux de blocage (bloqueurs de bande ou/et hors-bande). Les puissances et la

distribution de ces bloqueurs sont définies par le standard. Ainsi, on donne ici un exemple du

profil de blocage de standard WLAN IEEE 802.11a comme montré sur la figure 1-6.  

Figure 1-6 : Profil de blocage du standard WLAN 802.11a.

Le standard IEEE 802.11a spécifie uniquement le niveau du canal utile et les niveaux des canaux

adjacents [9]. Les bloqueurs hors bande sont suffisamment atténués par le filtrage RF. La

sélectivité est limitée par les non-linéarités du récepteur ainsi que le mélange réciproque du bruit

de phase de l’oscillateur local avec les signaux interférents (bloqueurs). En effet, un bloqueur

peut provoquer la dégradation du rapport signal sur interférence du signal utile par quatre

mécanismes :

1- il peut réduire le gain du signal utile par compression.

2- il peut convertir les sources de bruit BF des amplificateurs dans la bande du signal utile par  

    Mélange.

3- il peut passer par la non-linéarité de second ordre.

4- il peut être converti dans la bande du signal utile à la sortie du mélangeur par le bruit de

phase de l’oscillateur local.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

1.3 Blocs RF et leurs caractéristiques associées :

Implicitement, les architectures présentées précédemment mettent en évidence l’utilisation

récurrente de certains blocs tels : amplificateurs faible bruit, mélangeurs, l’oscillateur local, …

etc. Toutefois, il reste à caractériser ces circuits suivant leurs fonctions propres et leurs places

dans la chaîne de traitement. Pour cela, des caractéristiques générales (présentées ultérieurement)

liées au gain, à la consommation de puissance, la linéarité, le facteur  de bruit, ...etc. leur sont

associées. Brièvement, on peut rappeler que :

 Un filtre SAW (de l'anglais Surface Acoustic Wave, « onde acoustique de surface ») est un

système électromécanique utilisé généralement dans les récepteurs utilisant les ondes

radio, il se trouve juste après l’antenne pour sélectionner le canal désiré. Il convertit les

signaux électriques en onde mécanique par un cristal piézoélectrique, ensuite il

reconvertit en signal électrique.

 Le mélangeur réalise un décalage en fréquence du signal entrant (fRF) en l’additionnant

(up) ou en le retranchant (down) au signal de l’oscillateur local (fLO). On récupère en

sortie l’information soit à la fréquence (fLO-fRF) soit à la fréquence (fLO+fRF), soit aux

deux. Ce circuit est largement présent à tous les niveaux de la chaîne de traitement

radiofréquence.

 L’oscillateur local est un dispositif élémentaire dans la chaîne de réception, il est destiné

à produire des courants alternatifs périodiques à une fréquence déterminée, il permet de

convertir la haute fréquence reçue de l’émetteur exprimée en GHz, en une fréquence

intermédiaire exploitable par le récepteur

 L’amplificateur faible bruit (LNA : Low Noise Amplifier) comme son nom l’indique

donne du gain au signal entrant en lui ajoutant un minimum de bruit. Il est en général

placé en tête de chaîne de réception derrière le filtre d’antenne.

1.3.1 Gain et adaptation d’impédance :

La notion de gain est liée à la transmission de puissance et donc à l’adaptation d’impédance.

Intuitivement, si l’on veut amplifier un signal, il convient d’abord de le récupérer correctement.
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

En prenant l’exemple de la figure 1-7, nous allons définir l’impédance optimale ZL permettant de

recueillir le maximum de puissance fournie par la source Vs, en fonction de son impédance ZS.

                                                

Figure 1-7 : Adaptation d’impédance.

.                          

La puissance consommée par la charge s’écrit:

                                                                    

PL = UL I*               (1.4)

Où I* est  le complexe conjugué du courant I. 

En dérivant cette expression (Annexe 1), nous obtenons alors les conditions dites d’adaptation

d’impédance assurant un maximum de transfert de puissance de la source vers la charge : 

    

                                                                       ZS = ZL
*                                                     (1.5)

En appliquant ce résultat à un système deux ports (figure 1-8), on obtient les conditions

d’adaptations optimales permettant un maximum de transfert de puissance entre deux étages :

                       Figure 1-8 : Adaptation d’impédance d’un bloc dans une chaîne.

                                                   

                                                    ZS = Zin
* (1.6)

                                                                              ZL = Z*
 OUT (1.7)
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Chapitre 1                                                                         Généralités sur les blocs radiofréquences

Généralement, les impédances des sources extérieures telles celles des filtres et antennes

présentent une impédance faible et différente de l’impédance d’entrée des blocs de type LNA.

Ainsi, il va donc falloir réaliser des adaptations d’impédance de surcroît, ne seront valables

d’une part qu’à une certaine fréquence et d’autre part de la nature des impédances d’entrée liée à

la topologie des blocs RF. Cette étape de conception est d’autant plus importante qu’elle va

conditionner l’optimisation du gain de l’étage mis en cause. Prenons le système à deux ports de

la figure 1-9 avec PIMAX comme puissance maximale que délivre la source, et POMAX comme

puissance maximale en sortie, le gain en Puissance se définit comme suit :

                                                           

                                                             Gp = 
IMAX

MAX

P

P0                                                               (1.8)

Si les entrées et sorties sont parfaitement adaptées, alors le maximum de puissance est délivré

Et s’écrit : Ri : résistance d’entrée du bloc / RS : résistance de la source / R0 : résistance de sortie /

RL : résistance de la charge.

 

                                        Gp = 
IP

P0  avec Ri = RS  et R0 = RL                                                   (1.9)

                                                                            Gp =  
L

S

Irms

rms

R
R

V
V 2

0                                                                   (1.10)

Avec rms = root mean square = valeur efficace

Ainsi si RS = RL, le gain de conversion en puissance peut s’écrire au moyen du gain en tension

GV du système :

                                      GV = 
IV

V0  GdB = 20 log GV                                                          (1.11)

                           GP =  20

IV
V  (GP ) dB = 10 log  20

IV
V = 20log GV

(1.12)

                                          (GP ) dB = 20 log  
IV

V0                                                                 (1.13)

Il faut noter que ce jeu d’écriture est obtenu grâce à une parfaite adaptation d’impédance qui

n’est jamais réellement atteinte. D’autre part, il faut noter en pratique que l’on trouvera aussi les

puissances exprimées en dBm, cette mesure se définit comme le rapport entre la puissance

fournie par le signal ramenée à 50Ω et 1mW :
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                              Puissance de signal (dBm) = 10log 

mW

Vrms

1
50

2

                                             (1.14)

Voici les données élémentaires dans le domaine du gain et de l’adaptation d’impédance qui

furent observées lors de la conception des circuits développés dans le cadre de ce projet.

Facteur de bruit :

Le facteur de bruit d’un récepteur ou d’un bloc RF,  qui caractérise la dégradation du rapport

signal sur bruit du signal d’entrée, est défini par :

                            



















OUT

O U T

IN

IN

N
S

N
S

F                                                              (1.15)

Où Sin, Sout , Nin et Nout sont respectivement les puissances des signaux et des bruits à l’entrée et à

la sortie du récepteur ou du bloc en question. Le facteur de bruit NF en dB est défini par 10 log F.

En outre, la formule de Friis est utilisée afin de déterminer le facteur de bruit de la chaîne de

réception en cascade, et ce,  à partir des facteurs de bruit des différents blocs constituant cette

chaîne comme le montre figure 1.9. Aussi, le gain global n’est que le produit des gains des

différents blocs. 

                   

                                                   

 Figure 1-9 : Formule de friis.

                    F = F1 + 
1

2 1
G

F  + 
21

13

GG
F

 + ………..+ 

N

N

GG
F
......

1
1



(1.16)
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                                   Gtot =  G1 G 2 G 3   (gain totale)                                                         (1.17)

Fn et Gn sont respectivement le facteur de bruit et le gain disponible du n-ième bloc. La formule

précédente illustre bien l’intérêt d’avoir un premier bloc à gain élevé afin de réduire l’influence

des étages suivants de la chaîne de réception sur le facteur de bruit total.

Elle montre aussi l’intérêt que ce premier bloc ait un facteur de bruit faible. Ce premier bloc est

appelé communément amplificateur faible bruit. En général, la relation de Friis utilise le gain

disponible dans le calcul du facteur de bruit. 

Donc, pour qu’elle soit appliquée directement, les blocs doivent être adaptés en puissance entre

eux à une impédance de référence (généralement 50 Ω). Dans les récepteurs intégrés, les blocs

ne sont pas forcément adaptés à l’impédance de référence. Par exemple, dans un récepteur à

conversion directe intégré, la sortie de l’amplificateur faible bruit attaque directement l’entrée du

mélangeur qui attaque à son tour les étages de bande de base. Les interfaces de ces derniers ne

sont pas adaptées non plus. Dans ce cas, il est donc préférable de réécrire la formule de Friis

avec les gains en tensions.

                F = F1 + 2
1

2
1

2 1
vA

F

 + ………………….+   2

1
2
1

2
1

2
1 ..............

1



VnVn

n

AA
F



(1.18)

Avec αi donné par :

                    i = 
iiniout

ini

ZZ
Z

,1,

,



(1.19)

Av i est le gain en tension sans charge du i-ème bloc. Zi n , i  e t  Zou t , i -1  sont respectivement

l’impédance d’entrée et de sortie des i-ème et (i−1)-ème étages .

Le facteur de bruit d’un élément passif est identique à ses pertes d’insertion. Par conséquent, il

est très important de minimiser les pertes du filtre de présélection ou du duplexeur ou d’un

éventuel commutateur qui précède le LNA.
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1.3.2 Linéarité : 

1.3.2.1 Point de compression à -1 dB :

La linéarité est d’une importance capitale dans les récepteurs et les émetteurs. En général, les

circuits ou blocs actifs des récepteurs et émetteurs sont non-linéaires. Leur fonction de transfert

peut être représentée par un système faiblement non-linéaire :

              y(t) = 1x(t) + 2x2(t) + 3x3(t)                                                           (1.20)

Lorsqu’un système décrit par la fonction (1.20) est excité à son entrée par un signal sinusoïdal

d’amplitude A et de fréquence f,  A cos (2π f t), sa réponse sera :

     

          y(t) =      ft
A

ft
A

ftA
AA













6cos
4

4cos
2

2cos
4

3
2

3
3

2223
1

22











(1.21)

         

On constate que la composante fondamentale du signal de sortie dépend non seulement du terme

de premier ordre α1 mais aussi du terme de troisième ordre α3. Les termes α1 et α3 étant de signe

opposé, le signal de sortie diminue lorsque l’amplitude A du signal d’entrée augmente. Le gain

petit signal est égal à α1. Le gain de compression à 1 dB, qui correspond à la diminution du gain

de 1 dB par rapport au gain petit signal, est généralement le plus utilisé (Figure 1-10). Le point

de compression en entrée (sortie) est défini comme le niveau du signal d’entrée (de sortie)

correspondant au gain de compression à -1 dB de la composante linéaire. Dans les récepteurs, le

point de compression en entrée ICP1 (Input referred 1 dB Compression Point) est utilisé alors

que dans les émetteurs c’est le point de compression en sortie OCP1 (Input referred 1 dB

Compression Point) qui est utilisé. Par ailleurs, le point de compression est déterminé pour un

récepteur par la puissance maximale tolérée à son entrée. 
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        Figure 1-10 : Point de compression à –1 dB ou ICP1.

                                                 

Dans les circuits RF, on définit alors le point de compression à –1 dB tel que pour une certaine

puissance d’entrée donnée, le gain en puissance du circuit est inférieur de 1 dB à ce qu’il devrait

être. La figure 1-11 illustre cette définition. La droite dite « linéaire » est l’interpolation de la

puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée du circuit fonctionnant pour des

puissances d’entrée moyennes, C’est-à-dire : 20 log 1

La courbe « réelle » représente la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée :

                                           20log|1+
3

4
·3·A3|

(1.22)

Lorsque la réponse réelle diffère de la réponse linéaire de –1 dB, alors on définit le ICP1 :

                                          20 log 1 – 1dB = 20 log |1 + ¾ 3 A-1dB²| 

                                                 A-1dB=
2

1145.0




(1.23)

L’ICP1 nous donne une information sur la faculté du circuit à transmettre linéairement de la

puissance sur sa plage de fréquence de fonctionnement.
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1.4 L’importance de l’amplificateur à faible bruit dans un récepteur :

Dans une chaîne de réception, l’amplificateur à faible bruit (LNA) est considéré comme un bloc

très influent. En effet, les caractéristiques du LNA lui permettent de prendre une grande partie de

responsabilité en déterminant la sensibilité d’un récepteur entier. Un gain élevé et un facteur de

bruit le plus faible possible sont souhaitables pour cet étage afin de réduire l’influence des étages

suivants de la chaîne de réception sur le facteur de bruit global du récepteur. 

1.5 Conclusion :

Les architectures de réception radiofréquence ont été présentées dans un premier temps afin de

définir le domaine au sein duquel s’inscrit le travail effectué. Ensuite, une description détaillée a

été donnée afin de mettre en évidence les principales caractéristiques et performances du circuit

radiofréquence à concevoir qui est l’amplificateur à faible bruit (LNA).
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2 Chapitre

Technologie CMOS en RF
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2.1 Introduction :

Dans ce chapitre, on parlera de l’évolution de la technologie CMOS et la possibilité de son

utilisation en radiofréquence. Pour cela, une description physique et fonctionnelle sera évoquée à

propos du transistor MOSFET qui est considéré comme l’un des éléments actifs de cette

technologie. On donnera par la suite sa réponse en fréquence selon son mode d’utilisation dans la

composition des cellules de base d’amplification les plus fréquentes telles que les montages du

MOSFET en source commune, en grille commune et en drain commun. On évoquera aussi les

sources de bruit et les capacités intrinsèques qui peuvent affecter le fonctionnement du MOSFET

en haute fréquence. On donnera enfin un aperçu sur les capacités et les inductances intégrées qui

représentent les éléments passifs de la technologie CMOS.  

2.2 Evolution de la technologie CMOS :

Les technologies des circuits intégrés en compétition pour répondre à la demande du marché des

communications sans fil sont le bipolaire et le CMOS et le mixte bipolaire-MOS (BiCMOS). Les

transistors bipolaires en particulier, sont très performants et présentent certainement les

fréquences de coupure les plus élevées, mais ces bandes de fréquence ne sont pas visées par le

marché des communications mobiles dans un futur proche. De plus la technologie bipolaire vise

des applications de haute vitesse et totalement analogiques mais elle reste non adaptée pour

l’implantation des parties digitales en bande de base des terminaux portables de communication.

La technologie CMOS est dès lors la meilleure candidate pour l’intégration d’un émetteur

récepteur sur une même puce de silicium. Elle présente des performances micro-ondes sans cesse

caractérisées  par la réduction de la longueur du canal. Une fréquence de coupure record de 150

GHz a été atteinte expérimentalement avec une longueur de canal de 70 nm [11]. Les

performances micro-ondes des circuits CMOS sont sensiblement améliorées, mais les avantages

ultimes des circuits CMOS sont principalement : la haute densité d’intégration, la réduction

drastique de la consommation en puissance, moins de capacités parasites et donc meilleures

performances micro-ondes, meilleur contrôle du canal, plus grand courant de saturation.

La technologie CMOS a été considérée comme une technologie exotique pendant de nombreuses

années, utilisée pour des applications très spécifiques, jusqu’à l’explosion de la demande en

dispositifs à faible tension et à faible consommation pour le marché des appareils électroniques

portables et des communications sans fils. Effectivement, la maturité des technologies CMOS et

les récents progrès des transistors MOS dans le domaine des hyperfréquences, expliquent le

succès de la technologie CMOS  comparativement aux autres technologies. 

25



Chapitre 2                                                                                                Technologie CMOS en RF

2.3 MOSFET

2.3.1 Description Physique du MOSFET :

Le MOSFET, abréviation du mot anglais Metal Oxide Semi-conducteur Field Effect Transistor,

est considéré comme l’un des transistors à effet de champ les plus utilisés à l’heure actuelle en

microélectronique.  Comme tous les transistors, il a pour fonction la modulation du courant drain

à l'aide d'un signal appliqué à son électrode d'entrée en l’occurrence la grille, il est souvent utilisé

dans des applications numériques ou analogiques ou bien même mixtes. Le transistor MOS

possède 4 électrodes : la Source (Source) S: point de départ des porteurs, le Drain (Drain) D :

point de collecte des porteurs. La Grille (Gate) G et le Substrat (Body) B sont les électrodes de la

capacité MOS qui contrôle le nombre des porteurs présents dans le canal. La grille est isolée du

canal par une couche de dioxyde de silicium (SiO2) comme le montre la figure 2-1.

                         

 

                     Figure 2-1 : structure d’un transistor MOSFET.

L'intensité du courant circulant entre la source et le drain est commandée par la tension entre la

grille et le substrat. Très souvent, les électrodes de la source et du substrat sont électriquement

reliées, on retrouve donc un composant à 3 électrodes dans lequel le courant entre le Drain et la

Source IDS est commandé par une tension VGS entre la Grille et la Source (notant que le potentiel

de le source est égal au potentiel du substrat).
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Les deux types fondamentaux de MOSFET sont : les MOSFETs à appauvrissement (Déplétion)

D-MOSFET, et les MOSFETs à enrichissement (Enhancement) E-MOSFET. Dans chaque type

de MOSFET, on peut distinguer le MOSFET à canal N (le courant provient du déplacement

d'électrons) et le MOSFET à canal P (le courant provient du déplacement de trous).

 

2.3.2 Mode de fonctionnement du MOSFET :

Dans cette partie, nous allons expliquer le principe de fonctionnement du transistor  MOSFET à

enrichissement (le plus fréquent). Contrairement au transistor bipolaire, le transistor MOSFET

fait appel à un seul type de porteur de charge (c'est donc un composant unipolaire). Le principe

de base repose sur l'effet de champ appliqué à une superposition d'une couche de métal (appelée

"grille"), d'une couche d'oxyde et d'une couche de semi-conducteur (appelée "substrat").

Typiquement en microélectronique, la couche de métal est généralement remplacée par le

silicium polycristalin. Lorsque la différence de potentiel entre la grille et le substrat est nulle, il

ne se passe rien. Au fur et à mesure de l'augmentation de cette différence de potentiel les charges

libres dans le semi-conducteur sont repoussées de la jonction semi-conducteur/oxyde, créant tout

d'abord une zone dite de "déplétion", puis lorsque la différence de potentiel est suffisamment

grande (VGS  VTH), en plus la tension VDS est inférieure à la différence entre VGS et VTH  (VDS  

VGS - VTH)  on atteint le régime linéaire, il apparaît une zone "d'inversion". Cette zone d'inversion

est donc une zone où le type des porteurs de charges est opposé à celui du reste du substrat,

créant ainsi un "canal" de conduction. Ou bien la capacité grille/substrat est en inversion, ce qui

signifie que des électrons du substrat sont attirés au voisinage de l'oxyde. Ceux-ci constituent un

afflux de porteurs minoritaires qui vont être disponible pour conduire le courant entre la source

et le drain ; le transistor est normalement conducteur, lorsque la tension VD S est suffisamment

élevée c’est à dire que : (VD S  VDS,saturation =  VG S - VT H ) , la couche d’inversion ne s’étend pas

jusqu’au drain créant ainsi une zone de pincement (Régime de pincement atteint pour VDS , saturation

),  à ce moment la, on dit que le transistor fonctionne en régime de saturation, notant aussi que

toute augmentation de VD S fait augmenter légèrement le courant IDS, (la raison pour laquelle le

courant IDS augmente avec l’augmentation de la tension VD S , c’est la largeur de la zone de

déplétion qui augmente proportionnellement avec la tension VDS ) .
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2.3.3 Réponse en fréquence du MOSFET : 

En haute fréquence, le transistor va changer son comportement, c’est à dire que le transistor de

type MOSFET à des capacités intrinsèques qui affectent ses performances en hautes fréquences

[12][11]. Le drain et la source sont des régions qui forment des jonctions polarisés en inverse

avec le substrat, les capacités standard de jonction de chacune de ces régions au substrat sont :

Cjsb   et   Cjdb 

                  

    Figure 2-2 : Les capacités de transistor MOSFET en haute fréquence

Il y a également de diverses capacités parallèles en plus des capacités de jonction montrées dans

la figure 2-2, le condensateur appelé Cov représente les capacités grille-source et grille-drain qui

sont des capacités de chevauchement. Une autre capacité parallèle la capacité grille – canal: la

capacité Cgc.  

Il y a également une capacité entre le canal et le substrat  Ccb. Les capacités mentionnées ci-

dessus peuvent être modelé en tant que trois capacités [13] : Cgs, Cgd et Cds. Les capacités Cgd,

Cgs: représente la charge spatiale dans la  région d’épuisement.

Dans le cas générale, Cgd est beaucoup plus petit que Cgs, la capacité Cds représente la capacité

entre la source et la région drain du transistor.

  

2.3.3.1 Réponse d’un montage source commune :

Un  montage source commune est un type d'amplificateur utilisant un transistor à effet de champ.

Le terme de source commune vient du fait que l'électrode « source » du transistor est reliée au
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zéro (la masse). Dans ce  montage, le signal d’entrée est appliqué au niveau de la grille et récolté

de son drain, utilisé ainsi comme amplificateur de tension (Figure 2-3).

Soit le montage source commune en haute fréquence : 

                          

      Figure 2-3 : Montage source commune en haute fréquence. 

D’après le montage 2-3, nous vulgarisons toutes les capacités intrinsèques du circuit, telles que

CGS et CDB sont des capacités reliées à la masse tandis que CGD apparaît entre l'entrée et la sortie.

En saturation, la résistance interne RDS est supposée différente de zéro. 

En remplaçant le transistor par son schéma équivalent pour les petits signaux, le circuit devient

comme celui de la figure 2-4.

 

     

 Figure 2-4 : Schéma équivalent du montage source commue.
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Nous estimons donc la fonction de transfert exacte de ce montage à l'aide du circuit équivalent

tel que GV représente le gain en tension.

                                

     GV=

 
  1)()1(

)( 2





sCCRCRCRgRSRR
RgSC

s
V

V
DBGDDGSSGDDmSDS

DmGD

IN

OUT



(1.1)

Avec :     =  CGSCGD + CGSCDB+CGDCDB    / S = jω

On note aussi que le dénominateur présente ici deux pôles. 

Impédance d’entrée :  

Dans les applications radiofréquences,  l’impédance d’entrée du montage source commune est

toujours prise en considération, soit la figure suivante (Figure 2-5).

                                       

Figure 2-5 : Calcul de l’impédance d’entrée du montage source commune.

Ainsi, l’impédance d’entrée de ce circuit devient :

    

                                           Z I N =   SCRgC GDDmGS  1
1

(2.2)

Impédance de sortie : 
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Pour déterminer l’impédance de sortie de ce montage, on utilise la figure 2-6 d’où on obtient

l’équation suivante :

                          ZOUT =   DBDmGD CRgCjw 
1)1

1

 // RD

(2.5)

D’après l’expression de l’impédance de sortie, nous confirmons une fois de plus, ce que nous

avons déjà dit  de l’existence d’une relation entre la sortie et l’entrée à travers la capacité Cgd.

                                     

                                                        

  Figure 2-6 : Calcul de l’impédance de sortie du montage source commune.  

2.3.3.2 Réponse d’un montage grille commune :

Le montage du MOSFET en grille commune est l’un des trois types de base d’amplificateur

utilisant un transistor à effet de champ. Il est typiquement utilisé comme buffer de courant ou

amplificateur de tension. Dans ce circuit, le signal d'entrée est appliqué à la source et sa sortie est

au niveau du drain laissant la grille comme le point commun. La figure 2-7 montre le montage

grille commune en haute fréquence :
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Figure 2-7 : Montage grille commune en haute fréquence.

Soit le schéma équivalent du circuit en haute fréquence qui est représenté dans la figure 2-8:

                                           

                                    

   Figure 2-8 : Schéma équivalent du montage grille commune. 

En utilisant le schéma équivalent dans la figure 2-8, nous obtenons l’expression de la fonction de

transfert  (le gain en tension) :

             

        1)1(

1
2






SRCrgRCCrSRCCr

rg

V

V
G

SgddsmSgsgddsSgsgdds

dsm

IN

OUT
V

(2.6)

Impédance d’entrée :        

Soit l’expression de l’impédance d’entrée  du montage grille commune (2.7) :  
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                                        ZIN =
dsmgdm rgSCg )(

111
                                                                  (2.7)

Si la fréquence augmente, ZIN  s’approche de 
mg

1
 et le deuxième terme sera donc négligé.

Autrement dit, ZIN sera indépendante de CGD en hautes fréquences. Par ailleurs, on note que

l’entrée ne dépend pas de la sortie dans ce type de montage.

Impédance de sortie :

Soit l’expression de l’impédance de sortie montage grille commune :

                                              

                                                    ZOUT = 
GDjwC
1                                                                       (2.8)

L’impédance de sortie du montage grille commune prouve l’indépendance de la sortie avec

l’entrée puisque elle dépend de la capacité CGD seulement.    

2.3.3.3 Réponse d’un montage drain commun :

Soit le montage drain commun, qui est souvent utilisé comme buffer ou shifter, on utilise le

circuit représenté dans la figure 2-9 :                                                          

                                        

Figure 2-9 : Montage drain commun en haute fréquence.

                   

Nous allons étudier la réponse en fréquence de ce montage telle que CL représente la capacité

totale vue à la sortie de l’amplificateur en incluant la capacité CS B (source-substrat),

contrairement au montage précédant (source commune) la liaison entre l’entrée et la sortie

s’effectue à travers la capacité CGS, au lieu de la capacité CGD. 

Le schéma équivalent de ce montage est illustré dans la figure 2-10 :   
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   Figure 2-10 : Schéma équivalent du montage drain commun

 

On néglige l’effet du substrat pour simplifier les calculs, et d’après l’équation du nœud d’entrée

et nœud de sortie, nous obtenons le gain en tension  de ce montage :

    

     Gv = )(s
V

V
IN

OUT = 
mGDLGDSmLGDGDGSGSS

GSm

gSCCCRgSCCCCCLCR
SCg




)()( 2

(2.9)

Impédance d’entrée : 

Avant de déterminer l’impédance d’entrée de ce type d’amplificateur, on néglige la capacité CGD

pour simplifier les calcules, et suivant le montage de la figure 2-11 :

                                             

         Figure 2-11 : Calcul de l’impédance d’entrée du montage drain commun.

Nous obtenons l’impédance d’entrée de ce montage Zin :

                                    Zin = ZIN = 
SCSC

g

SC LGS

m

GS

1
)1(

1
                                                (2.10) 

Impédance de sortie : 
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On néglige la capacité CSB (l’effet du substrat) plus la capacité CGD, on aura par la suite le schéma

suivant :

                                                                              

               Figure 2-12 : Calcul de l’impédance de sortie du montage drain commun.

Suivant la figure 2-12 l’impédance de sortie  s’écrit comme suit   :

                                              ZOUT = SCg
SCR
GSm

GSS


1                                                                   (2.11)

2.3.3.4 Caractéristiques globales : 

Montage

en source commune

Montage

en grille commune

Montage

en drain commun

-grande impédance d’entrée : 

-grande impédance de sortie : 

- gain en tension élevée.

- mauvaise isolation entre  

  l’entrée et la sortie.

- faible consommation.

- faible impédance d ‘entrée.

-  très grande impédance de 

   sortie. 

- très bonne isolation entre  

   l’entrée et la sortie.

- la grille suit la source en 

  tension Vgs.

- g r a n d e i m p é d a n c e

d’entrée.

-  faible impédance de

sortie.

.         Tableau 2-1 : Les caractéristiques globales des montages de base de MOSFET. 

2.3.4 Sources de bruit du MOSFET :

Avant de commencer une analyse de façon à concevoir un amplificateur à faible bruit. Il est très

important d’identifier et d’étudier ses sources de bruit.  Ainsi, cette partie donnera un aperçu sur
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les plus importantes sources de bruit dans les transistors MOSFET tels que le bruit du courant

drain, le bruit induit par la grille et le bruit en scintillation (flicker). 

2.3.4.1 Bruit du courant drain :

Puisque la matière du canal d’un transistor MOS est résistif, elle expose un bruit thermique et

cette source de bruit peut être représentée par un générateur du bruit de courant connecté à partir

de drain vers la source comme le montre la figure 2-13 : 

                                                     

             

    Figure 2-13 : Les sources de bruit dans un transistor MOSFET. 

L'expression de ce type de bruit est donnée par [15-14] :

                                            fgkTi dnd  0
2
4                                          (2.12)

      

Telle que gd0 représente la conductance entre le drain et la source et le paramètre  prend  une

valeur de 2/3 en saturation dans le cas d’un MOSFET  à  canal long.  Par contre dans le cas d’un

MOSFET à canal court,  la valeur de  varie entre 2 ou 3 mais elle peut être beaucoup plus

grande, cela est du au chauffage des porteurs induit par les forts champs électriques appliqués

[14].

2.3.4.2 Bruit induit par la grille : 

L'autre conséquence de l'agitation thermique des charges du canal c’est le bruit induit par la

grille. Ce bruit est causé par la résistance non quasi-statique et les fluctuations de potentiel dans

le canal sont capacitivement couplées avec la grille, conduisant à un courant de grille bruyant. 

Ce bruit est négligeable en basses fréquences parce que l‘effet de couplage est faible. Cependant,

il peut être problématique en hautes fréquences. Ainsi Il a été modélisé comme générateur de

courant reliant la grille à la source (voir figure 2-13) et peut-être exprimé comme suit  [15] :
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                                              fgkTi gng  4
2

(2.13)

Tel que le paramètre gg est donné par :                                

                                               g g = 
0

2
2

5 d

gs

g

C

(2.14)

                                           

Le paramètre  est le coefficient de bruit de la grille, ce coefficient est égal à 4/3 pour un canal

long [15], qui est deux fois plus grand que . Cependant, sa valeur n'est pas encore connue avec

précision pour un dispositif à canal court. L'approximation raisonnable est que le paramètre

devrait continuer à être environ deux fois plus grand que le paramètre. Puisque  est autour de 2

ou 3 pour un dispositif à canal court,  devrait être autour de 4 ou 6 [16].

Comme on l’a cité précédemment, que le bruit de la grille est lié au  bruit de drain. Cette

dépendance est exprimée par un coefficient de corrélation c comme indiqué dans l’équation ci-

dessous :

                                                            c = 22

*

dg

dg

ii

ii

(2.15)

La valeur de c [17] est 0.395j  pour un dispositif à canal long, le couplage entre le bruit de drain

et le bruit de la grille se fait à travers la capacité de la grille, le coefficient de corrélation est

purement capacitif.    

2.3.4.3 Bruit en scintillation :

L'autre importante source de bruit dans les transistors MOS, c’est le bruit en scintillation (flicker

noise), les origines de ce bruit sont variées, mais principalement attribuée à des pièges associés

avec la contamination et défauts du cristal (défauts cristallins). Le transistor conduit un courant

prés de la surface de silicium où la surface agit comme un piège qui capte et libère les porteurs

de courant, ces pièges de capture ou libération des porteurs fonctionnent a des modes aléatoires

et les temps de piégeage sont distribués dans une voie qui conduit à un  spectre de bruit en 1/f.
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Le bruit en scintillation peut être modélisé comme un générateur de courant connecté avec le

drain et la source (figure 2-13) et peut être exprimé par l’expression suivante [16] :

                                                                                               

                                          
2

nfi  f
WLC

g
f
K

ox

m
2

2

(2.16)

K est une constante qui change d’un processus à un autre, la capacité Cox c’est la capacité

d'oxyde par unité de surface. On note que le bruit en scintillation est inversement  proportionnel

à la surface de la grille (WL) parce que la plupart des capacités de la grille sont attachées aux

fluctuations des charges du canal. Il est convenable de mentionner que le bruit en scintillation est

toujours associé aux flux de courant. S’il y’a maintenant un courant direct qui circule dans le

dispositif, ce type de bruit devrait être minimal [18].

2.3.4.4 Autres sources de bruit :

La distribution de la résistance de la grille d’un transistor MOSFET contribue également au bruit

dans un amplificateur à faible bruit. Cette source de bruit est généralement modélisée comme

une série de résistance à la grille et la densité spectrale de bruit est donnée par :

                                                     g
g KTR
f

v 4
2




(2.17)

                                                        Rg = Ln
WRsq
23

(2.18)

Rg : la résistance de la grille, Rsq : (la résistance carrée du polysilicium), n : nombre de

doigt (finger). Le facteur 3 vient de la nature de distribution de la résistance grille supposant que

chaque doigt est entré en contact avec une seule extrémité. Si les deux extrémités sont entrées en

contact, alors le facteur est réduit à 12. Cette source de bruit peut être réduite en augmentant le

nombre des doigts utilisés pour réaliser un transistor.
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2.4 Capacités intégrées : 

Les capacités intégrées peuvent être réalisées en utilisant de deux armatures conductrices et un

isolant entre ses deux armatures. Ainsi, plusieurs possibilités peuvent avoir lieu si on se base sur

une technologie CMOS. On peut donc trouver des capacités MIM (Métal Isolant Métal) et des

capacités PIM (Polysilicium Isolant Métal) où l’isolant n’est que l’oxyde de silicium. Pour la

capacité MOS, elle est constituée par une région fortement dopée et un contact métallique,

séparés par un oxyde diélectrique relativement épais. Sur une plaquette oxydée thermiquement,

une fenêtre est gravée, à travers laquelle une couche fortement dopée est implantée. Une

nouvelle couche superficielle est formée par oxydation thermique après ouverture d'un point de

contact de la couche inférieure dopée, la métallisation est réalisée. La capacité par unité de

surface vaut C= 
d
r où r  est la permittivité relative de l'oxyde de silicium et d l'épaisseur de la

couche d'oxyde. L’insertion de couches isolantes de permittivité supérieure accroit la capacité

qui, d’ailleurs, ne dépend pas de la tension appliquée. 

Figure 2-14 : Capacité intégrée MOS.

2.5 Inductances intégrées :

L’inductance intégrée représente l’un des éléments passifs qui peut être réalisé sur un substrat en

silicium tel que illustré sur la figure 2-15. Le modèle électrique simplifié de cette inductance est

donné sur la figure 2-16 [19, 20 ,21] où L est l’inductance de la spire, Rs représente les pertes

séries, dans le ruban métallique, qui regroupent les pertes ohmiques intrinsèques et celles dues à

l’effet de peau et à l’effet de proximité. Les pertes par courants de Foucault dans le substrat

peuvent être inclues également dans Rs. Cs est la capacité entre la sortie et l’entrée représentant

les capacités entre segments adjacents de la spirale et le recouvrement entre le ruban métallique

et le contact central (« underpass »). La première capacité est négligeable car les segments
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adjacents sont presque au même potentiel. Cox représente la capacité entre la spire et le substrat.

Rsub et Csub modélisent le substrat.

            Figure 2-15 : Modèle d'une inductance spirale intégrée au-dessus de substrat.

 Figure 2-16 : Modèle électrique d'une inductance spirale intégrée.  

L’inductance (L) du modèle peut être estimée approximativement par la relation suivante :

                                        

                             L = 















 2
1413

1

2
12

0 ln
2





ccccdN m

(2.19)

Où N est le nombre de spires, dm=0,5(dout + din) est le diamètre moyen de l’inductance, et  ρ1=

(do u t − din) / (do u t + din). dout  e t  din  sont le diamètre extérieur et intérieur de la spirale
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respectivement. (μo) est la perméabilité magnétique du vide. (ci ) sont des coefficients qui

dépendent du type d’inductance et dont les valeurs sont données dans le Tableau 2-2. L’équation

(2-19) montre bien que la valeur de la self est proportionnelle au carré du nombre de tours.

L’inductance (L) peut être maximisée par l’augmentation du diamètre moyen. La résistance série

est donnée par :

                                  

                                                R S = 
effwt
l

(2.20)

Où ρ, w, et l sont respectivement la résistivité, la longueur, et la largeur du ruban métallique. teff

est son épaisseur effective, qui tient compte de l’effet de peau dans le ruban et liée à l’épaisseur

physique, t, par l’expression :

                     

                               te f f = f
e

t

0
1




  











(1 - 
t

e


)

(2.21)

Où δ est l’épaisseur de peau et f est la fréquence de travail. L’épaisseur effective diminue avec la

fréquence (équation de teff), c’est pourquoi la résistance série augmente avec la fréquence.

D’après l équation de RS, on note que les pertes résistives peuvent être minimisées par

l’utilisation d’un ruban épais à base d’un matériau bon conducteur tel que le cuivre. Néanmoins,

l’utilisation d’une épaisseur supérieure à la profondeur de peau, à la fréquence visée, est sans

intérêt puisque le signal est limité à cette profondeur. Les pertes peuvent être aussi minimisées

par l’utilisation d’un ruban large et le plus court possible pour une inductance donnée. Par

rapport à la longueur minimale, une self circulaire est meilleure que la self octogonale qui est à

son tour meilleure que la self carrée. L’élargissement du ruban ne doit pas se faire sans prendre

en considération les capacités parasites vers le substrat car ces dernières augmentent avec la

largeur. Un compromis doit être donc trouvé sur la largeur du ruban.
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  Tableau 2-2 : Valeurs de paramètres ci pour les différents types de spirales.

                     

Les capacités série et d’oxyde sont données par :                             

                                                          C S = N
21

2

MoxM

ox

t 



(2.22)

                                 

                             Co x = 
ox

ox

t
lw
2


(2.23)

Où tox e t toxM1-M2 sont respectivement les épaisseurs de l’oxyde entre le ruban métallique et le

substrat, et entre le ruban et le contact central « underpass ». εox est la permittivité diélectrique de

l’oxyde. Afin de réduire la capacité Co x on peut réduire la surface (lw) du ruban comme le

suggère la relation de Cox . On peut la réduire également par l’augmentation de l’épaisseur tox, ce

qui revient pratiquement à utiliser le dernier niveau de métal offert par technologie pour réaliser

la spirale. La capacité et la résistance qui modélisent respectivement l’effet capacitif et résistif du

substrat silicium sont données par :

                                      

                                                       CS i = 2
sublwC

(2.24)

                                                      RSi =  
sublwG

2                                                                     (2.25)

Csub e t Gsub sont la capacité et la conductance par unité de surface de substrat silicium. Un

blindage de masse en anneau ou un substrat à forte résistivité (peu dopé) peuvent être utilisés

afin de minimiser les pertes dans le substrat.

2.5.1 Calcul du facteur de qualité de l’inductance : 

Les caractéristiques des inductances spirales qui sont notamment les valeurs des inductances

ainsi que leurs coefficients de qualité peuvent être extraites par l’intermédiaire des paramètres Y.
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Ils sont aussi obtenus par la conversion des paramètres S simulés. Pour les inductances de charge

LD et de dégénérescence LS ayant le port deux relié à la masse, l’extraction de l’inductance et de

la résistance série, à partir de la matrice admittance Y, est faite en utilisant les relations suivantes:

                                                     

      L = - 
)Im(2

1

11Yf

(2.26)

                                            R = 
)Re(

1

11Y
           

(2.27)

Dans le cas des inductances de grille  LG  où aucun port n’est relié à la masse, la valeur de

l’inductance et de la résistance série sont déterminées à partir des relations suivantes [23] :

                                                     L = - 
)Im(2

1

12Yf

(2.28)

                      R = 
)Re(

1

12Y

( 2.29)

Différents facteurs de qualité sont généralement utilisés pour évaluer les performances d’une

inductance suivant son utilisation dans le circuit. Dans le cas où le port deux de l’inductance est

relié à la masse le facteur de qualité souvent utilisé est:

                

                                                            Q = 
)11

1Re(

)11
1Im(

Y

Y

(2.30) 

Dans le cas où l’inductance est utilisée en différentiel la définition utilisée est [24] :

                                                            Q = 
)Re(

)Im(

d

d

Z

Z

(2.31)

Avec Zd = Z11+Z22−Z12−Z2 1 est l’impédance différentielle entre le port 1 et le port 2 de

l’inductance. 
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2.6 Conclusion :

Dans ce chapitre, nous avons évoqué l’évolution rapide de la technologie CMOS, ses avantages

et son impact sur l’industrie microélectronique. Ensuite, un descriptif détaillé a été donné sur les

dispositifs actifs en l’occurrence les transistors MOSFETs, leurs possibilités d’interaction au

niveau des circuits simples et/ou complexes. Outre le MOSFET, les éléments passifs qui peuvent

être fabriqués en technologie CMOS tels que les inductances et les capacités nécessitent

également une attention particulière vu qu’elles représentent un facteur déterminant dans la

conception des circuits radiofréquences ainsi que les différents facteurs qui leurs sont associés.
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3 Chapitre 

Architectures et méthodologies de conception 

des LNAs
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3.1 Introduction :

Dans une chaîne de réception, le filtre RF qui précède l’amplificateur à faible bruit présente une

certaine impédance à sa sortie imposant ainsi une adaptation adéquate à l’entrée du LNA pour lui

permettre un transfert maximal de puissance avec un minimum de bruit. En dépit de ce critère,

les topologies choisies pour la conception des circuits jouent un rôle primordial dans la

détermination des performances voulues. A cet effet, l’amplificateur à faible bruit est l’un des

circuits qui dépendent essentiellement du choix de l’architecture ainsi que du nombres de ses

étages. Il est souvent constitué d’un transistor ou mêmes plusieurs, mais il reste différentes

possibilités pour leurs implémentations. Pour cela, nous allons tout d’abord évoquer les

topologies existantes et choisir par la suite l’architecture qui convient le mieux à notre cahier de

charge. Les critères de ce choix sont généralement déterminés par certaines performances telles

que la consommation de puissance, le gain et le facteur de bruit.

3.2 Topologies de l’amplificateur à faible bruit :

Comme nous l’avons vu dans le premier chapitre, l'amplificateur à faible bruit est un élément clé

dans une chaîne de réception, puisqu'il doit amplifier le signal utile sans qu’il soit altéré par le

bruit pour pouvoir le traiter correctement par le reste de la chaîne. D’après la littérature, les

amplificateurs à faible bruit sont classés et définies en quatre familles, et ce, par le biais de

l'impédance d'entrée du bloc en question. La figure 3-1 illustre ces quatre différentes

configurations où chacune d’elles a sa propriété et son mode d’utilisation. 

        Figure 3-1 : Différentes configurations d’entrée de l’amplificateur à faible bruit.
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3.2.1 Amplification à terminaison résistive : 

                                                             

                                   Figure 3-2 : Amplification à terminaison résistive.

L’amplification  à  terminaison  résistive  réalise  son  adaptation  d’impédance  d’entrée

(Généralement 50Ω) par l’intermédiaire d’une résistance. Il est alors nécessaire de travailler à

des fréquences telles que la capacité d’entrée Cgs de transistor MOS a une influence négligeable

et qui est considérée comme une première grosse limitation. D’autre part, en récupérant un

maximum de puissance par l’intermédiaire de l’adaptation d’impédance d’entrée résistive, le

bruit thermique issu de cette résistance va lourdement contribuer à la dégradation du facteur de

bruit de cet amplificateur. Ainsi le facteur de bruit sera d’autant plus mauvais que l’impédance

vue par le transistor qui ne correspond pas non plus à l’impédance de bruit optimal. Il apparaît

que cette structure est loin d’être la meilleure candidate à l’amplification faible bruit.

3.2.2 Amplificateur à contre-réaction résistive :

Voici en figure 3-3, la modélisation d’entrée d’un amplificateur à faible bruit à contre-réaction

résistive. Cgs et Cds sont les capacités intrinsèques associées au transistor NMOS et R1 et R2 sont

les résistances externes de la contre-réaction.

                                         

   Figure 3-3 : Amplificateur à CR résistive.
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La contre-réaction résistive de tension est une architecture plus souple (d’un point de vue

impédance) que la précédente. L’impédance d’entrée est ajustée grâce au gain de l’amplificateur,

favorisant ainsi une meilleure récupération du signal. Cependant, du point de vue du facteur de

bruit, cette topologie présente de fortes carences :

 amplificateur large bande qui intègre le bruit sur une grande bande de fréquences.

 les résistances ajoutent leur propre bruit.

 la contre-réaction ramène en entrée le bruit de sortie.

De par ces trois aspects, ce type de circuit est bruyant et caractérisé  par une consommation

importante [25]. 

                                               

             Figure 3-4 : LNA à contre réaction résistive (puissance dissipée 50 mW) [25].

3.2.3 Amplificateur à terminaison en 1/gm :

                                                         

                                    Figure 3-5  Amplificateur à terminaison en 1/gm 

L’amplificateur à terminaison en 1/gm est la topologie la mieux adaptée à l’intégration puisqu’elle

réalise effectivement son adaptation d’impédance d’entrée à 50Ω par l’intermédiaire de la

transconductance gm :
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                                          1/gm = 50Ω  gm = 20 mS au premier ordre

Cet aspect de l’architecture peut s’avérer être un inconvénient puisque par le biais de cette

impédance d’entrée est fixe, d’une part, la consommation, ce qui peut être restrictif, d’autre part,

on enlève un important degré de liberté d’optimisation de la linéarité. Enfin, un calcul théorique,

présenté en [27], montre que le plancher de bruit de cette topologie est supérieur à 3 dB (NF) ce

qui est trop élevé pour certaines applications. 

Ce circuit est toutefois largement capable de fournir d’excellentes caractéristiques comme le

confirment [27], [28], [29]. La figure 3-5 présente un LNA de ce type [27] accompagné de ses

résultats de mesure (tableau 3-1).  

                                                         

       Figure 3-6 : LNA à terminaison en 1/gm.

                                                      

                                               

                                 Tableau 3-1: caractéristiques du LNA à terminaison en 1/gm [27].

De ce fait l’argument de l’intégration n’est pas réellement mis en valeur ici, à cause de

l’application bande étroite du circuit. Il n’en reste pas moins que les spécifications relatives à cet

amplificateur à « terminaison en 1/gm » présentées dans le tableau 3-1 témoignant de l’aptitude

« amplificateur faible bruit » de ce circuit.
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3.2.4 Amplificateur à source de dégénérescence inductive :

                                             

         Figure 3-7 : LNA à source de dégénérescence inductive [26].

Aujourd’hui, un grand nombre de publications dédiées au frontal de réception utilisent cette

topologie de référence. Sa théorie n’en est pas pour autant simple : l’inductance Lg vient annuler

la capacité Cgs à la fréquence du signal radiofréquence. Ls, vue comme une impédance réelle

grâce à l’effet transistor, est calculée pour être adaptée à 50Ω. Le coefficient de surtension Q du

circuit (Lg, Cgs, Ls) de la figure 3-7 permet d’augmenter la transconductance du transistor, donc

d’avoir un meilleur gain en tension; mais ce coefficient de surtension est avant tout optimisé

pour diminuer le facteur de bruit.

Cette architecture a longtemps souffert de l’incapacité des technologies à fournir des inductances

de bonne qualité. Jusqu’à la fin des années 90, les inductances employées étaient discrètes et très

volumineuses au regard des fréquences de travail (plus la fréquence est élevée plus la valeur de

l’inductance est faible). On peut mesurer toute la qualité de ce genre de circuit à travers des

publications telles que celles auxquelles font référence les circuits présentés en figure 3-8

accompagnés de leurs résultats (tableau 3-2) :
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                  Figure 3-8 : LNA cascode à dégénérescence inductive  [30] [31].

Le circuit illustré sur la figure 3-8 est l’un des exemples de l’amplificateur à faible bruit qui

implémente deux transistors, il est connu par l’amplificateur cascode à dégénérescence inductive.

Son premier transistor est monté en source commune, et est responsable sur l’amplification du

signal, la réduction du bruit et l’adaptation avec la source d’entrée, tandis que le deuxième

transistor est monté en grille commune facilitant l’isolation entre l’entrée et la sortie et

augmentant la stabilité. L’isolation élevée est souhaitable pour réduire le couplage du signal

oscillateur local vers l’antenne qui peut dégrader les performances dans le cas d’un récepteur.

De plus, grâce à cette isolation élevée qui assure l’unilatéralité de l’amplificateur, l’interaction

sortie-entrée est faible, et par conséquent, les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie peuvent

être optimisés séparément.  

                                                 

                     Tableau 3-2: caractéristiques du LNA à dégénérescence inductive [31].
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Cette topologie est de loin la plus prometteuse puisque, outre son excellente aptitude à fournir

des LNA de grande qualité, elle s’adapte parfaitement aux futures contraintes de conception

basse tension-faible consommation. Il y a cependant un gros point négatif: les inductances

employées sont très volumineuses, donc d’un coût élevé; on touche ici, actuellement, aux limites

de l’adéquation de ce concept avec le marché des réseaux sans fil dont la réussite tient

essentiellement à son faible coût de revient.

3.3 Méthodologie de conception d’un LNA :

Il existe plusieurs méthodologies de conception d’un LNA, mais dans cette partie nous allons

voir la méthode analytique qui nous permet d’avoir une largeur optimale de transistor, afin

d’avoir le compromis entre le facteur de bruit et le gain en puissance, ensuite nous passons à la

sortie et voir la méthode d’adaptation la plus utilisé dans la conception d’un LNA.

           

3.3.1 Adaptation en entrée :

La dégénérescence est une technique basée sur l’effet transistor permettant de réaliser à la fois

une adaptation d’impédance d’entrée à 50Ω ainsi qu’une adaptation d’entrée au bruit. Nous

allons ici rappeler les étapes importantes du calcul développé dans l’annexe 2.  

Tout d’abord on s’intéresse à l’adaptation de l’impédance d’entrée classique à 50Ω permettant de

récolter un maximum de puissance donc d’optimiser le gain. Voici ce que l’on voit en entrée du

transistor MOS lors d’une configuration en dégénérescence inductive (figure 3-9):

                                            

 Figure 3-9 : Adaptation d’entrée par dégénérescence inductive.
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Zin = j(Lg+Ls) + 
gsCj

1
+ T LS    

Zin = j ((Lg+Ls) - 
gsC
1  ) + T LS.                        ( 3.1)

Avec :   T = 
gs

m

C
g

       

A la fréquence de fonctionnement ω0 , Zin doit être égale à 50Ω donc : 

Si  (Lg+Ls)  - 
gsC
1   = 0  et   Lg>> Ls         

                                   Lg = 
gsC

2

1


                 (3.2)

 Et  T LS = 50      

LS =  5 0 
m

gs

g
C

(3.3)

L'inductance de grille Lg annule la capacité d'entrée Cgs à la fréquence de fonctionnement ω0.

Grâce à l'effet transistor Ls présente une impédance réelle en entrée qui permet d'adapter le

transistor à 50Ω.

Pour ce qui est de l’adaptation d’entrée au bruit, voici l’expression du facteur de bruit dans un

quadripôle du type de celui présenté en figure 3-10 :

                                           

                                                   
2

22

S

nSns

i

eYii
F


                                                                (3.4)

                               

         Figure 3-10 : Modèle de bruit traditionnel d’un système deux ports.
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En développant l’expression (3-4) avec susceptance et admittance de bruit comme il est fait dans

l’annexe 2, le calcul nous mène à exprimer le facteur de bruit de la manière suivante :

                                     22
min optSoptS

s

n BBGG
G

R
FF                                                (3.5)

Avec : Rn résistance équivalente du générateur de tension de bruit en entrée

           Gs et Bs les transconductances et susceptance de source

           Gopt et Bopt  les transconductances et susceptance optimales

Les paramètres de bruit du transistor MOS sont présentés dans le tableau 3-3 :

                                             

    Tableau 3-3 : Paramètres de bruit du transistor MOS.

Il reste donc à satisfaire les conditions d’adaptation :

optC
n

u
s GG

R

G
G  2             (3.6)

                     

 21
5

cCG gsopt 





                                                                  (3.7)

optcs BBB                                (3.8)
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





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




5
1 cCBB gscopt (3.10)
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Pour ce qui est de la conductance Gs, elle doit satisfaire l’impédance réelle de 50Ω (soit 1/50),

elle conduit alors à imposer à une certaine consommation du courant dans le transistor par le

choix des dimensions W et L. Par contre, la susceptance Bs induit une forme analytique pour

l’inductance de grille Lg de la même forme que l’adaptation d’impédance. 

3.3.2 Dimensionnement du transistor :

Ayant présenté indépendamment l'optimisation du facteur de bruit ainsi que celle du gain en

puissance, il reste à mettre en évidence le lien entre ces deux. L'optimisation moderne  "finalise"

l'approche classique en donnant une valeur à tous les paramètres impliqués à commencer par la

taille du transistor principal. En rappelant tout d'abord, les résultats induits par l'optimisation du

gain en puissance (3.2), (3.3) et ceux trouvés par la recherche du facteur de bruit minimal (3.7) et

(3.10). Et on admettant que Gopt = 
50
1 , on peut calculer la largeur du transistor : 

                                      

                                                       21
550

1 cCgs 

    

(3.11)

En pratique, le réseau (Lg, LS, Cgs) crée une surtension à la résonance qui transforme l’impédance

d’entrée comme suit : 

                                                    21
5

1 cC
RQ

gs
SS



      

(3.12)                       

Pour un transistor fonctionnant en saturation et impliquant une capacité OXgs WLCC
3

2
  on

obtient une largeur optimale Wopt  exprimée par :                             

                                               21
53

2

1

cLCRQ

W

OXSS

opt










(3.13)

En partant de l’équation (3.13),  on peut donc calculer les dimensions du transistor d’entrée et

remonter jusqu’au calcul de Lg et Ls . On note toutefois que cette optimisation impose une

consommation de puissance, ce qui peut poser certains problèmes. Qs quant à lui est optimal
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entre 2 et 3 [32].  D'où l'utilité d'une largeur optimale Wopt qui permet le meilleur compromis

entre les différentes adaptations pour aboutir à un facteur de bruit minimal et un gain maximal

simultanément. 

Enfin la susceptance Bopt de (3.10) va nous conduire à une inductance Lg  particulière adaptée au

facteur de bruit minimal qu'il va falloir confronter à celle obtenue en (3.2). La susceptance de

l'inductance Lg s'écrit : 

                                        BLg = - 
gL
1                                                                (3.14)

Comme celle-ci est de la même forme que la susceptance requise par le facteur de bruit minimal,

on peut, en égalant (3.10) et (3.14) donner à Lg les expressions suivantes :

            

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
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
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                                                (3.15)

Ce qu’on peut déduire que la forme de l’équation (3.2) extraite pour un maximum du gain en

puissance et 2max

1

gs
G C

Lg   a la même forme que celle de l’équation (3.15) si 1
5





 c

.

  

3.3.3 Adaptation en sortie

La sortie de l’amplificateur doit être adaptée en puissance pour assurer un transfert maximum de

puissance à la charge qui est de 50 Ω dans notre cas (impédance d’entrée du l’étage suivant).

Pratiquement, dans les récepteurs intégrés, la sortie de l’amplificateur s’interface directement à

l’entrée du mélangeur. Le schéma équivalent de montage cascode, vue de la sortie, est donné sur

la Figure 3-11. Rds e t Cgd + CdB  représentent la résistance et la capacité de sortie du cascode

respectivement. La self LD est représentée par son modèle électrique « 1-port » car son port 2 est

relié à la masse AC. Les éléments Rp et Cp de ce modèle « 1-port » peuvent être exprimée en

fonction des paramètres du modèle « 2-port », CSi, Cox, Cs, et Rsi, présentés dans le chapitre

précédant.  
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                                RP = 
 

R
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SiOXSi

SiOX

2
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1 
                                                  (3.12)

                                CP  =  CS + Cox 
SiSiSiOX

SiSiSiOX

RCCCW

RCCCW
22

22

)(1
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

                                                             (3.13)

Figure 3-11 : Schéma équivalent de la sortie d’un circuit cascode avec charge inductive.

Les pertes en sortie peuvent être représentées par une résistance parallèle équivalente RE Q dont

l’expression est :

                                               REQ =  
DSPPL RRR
111

1
                                                           (3.14)

RPL est la résistance parallèle équivalente du bras série (Ls, Rs) de l’inductance. En utilisant la

conversion série parallèle, qui est valable sur une bande étroite, la résistance RPL, peut être

évaluée, lorsque le facteur de qualité QS du bras série est supérieur à 10, par la relation :

                                                  RPL = RS 

 20

S

D

R
LW

= RSQS
2
                                                                                 (3.15)

Dans ces conditions (Q > 10), la valeur de l’inductance reste quant à elle constante lors de la

conversion série parallèle. En général, (RDS ) est très supérieure à la résistance parallèle effective

(RPL//Rp), elle peut donc être négligée dans le calcul de REQ. Cette dernière doit être la plus élevée
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possible afin d’obtenir le maximum de gain en tension ou en puissance pour un courant de

polarisation donné qui est, en général, égal à Iopt ou proche, l’exercice de l’adaptation en

puissance se résume a convertir la résistance de charge RL de (50 Ω) à la résistance équivalente

REQ. Comme cette dernière est supérieure à (50 Ω), et la charge est un résonateur LC parallèle, le

réseau le plus adéquat pour réaliser l’adaptation d’impédance est le diviseur capacitif (Figure 3-

12). Le rapport de transformation du diviseur capacitif (C1, C2) est donnée par :

                                              

                                       n = 
L

EQ

R
R  =  2

1

21
C
C

(3.16)

Par ailleurs, la capacité C1 du réseau d’adaptation permet aussi d’empêcher le passage du

courant de polarisation du cascode vers la charge RL. Elle filtre également le passage les

composantes DC ou proches générées par les non-linéarités d’ordre deux de l’amplificateur

rendant ainsi ces composantes non nuisibles au récepteur. Les capacités C2 e t C1 du diviseur

capacitif sont évaluées par les relations suivantes : 

                                                         C2 = 
LRW

Q
0

2
                                                                  (3.17)

                                                            C 1= 
 

2
221

2
22 1
QQQ

QC



(3.18)

Q1 est le facteur de qualité du circuit parallèle RL formé par REQ et LD, et Q2 est celui de circuit

RC constitué par la charge RL et la capacité C2 de diviseur (Figure 3.8). Ils peuvent être calculés

par les relations suivantes :

                                                                 Q 1 = 
D

EQ

LW
R
0

(3.19)
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                                            Q2 = W0 RL C2 = 1)1( 2
1 Q

R
R

EQ

L                                              (3.20)

D’après le circuit résonant de charge donnée sur la (Figure 3-12), la fréquence de résonance, qui

doit être centrée sur la bande passante voulue, peut être estimée par :

                                       

                              f0 = 
TDCL2

1
=   21210 /2

1
CCCCCCL PD 

(3.21)

Le bande passante de l’amplificateur peut être estimée par le facteur de qualité de la charge

résonante RL incluse, QL = REQ / 2 LSω. La division par deux dans le facteur de qualité est due à

la mise en parallèle la REQ avec la résistance de même valeur qui est engendrée par la

transformation de RL par le diviseur (C1, C2).
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                        Figure 3-12 : Adaptation en sortie du circuit cascode.

3.4 Conclusion

La conception des amplificateurs à faible bruit doit répondre aux spécifications du cahier de

charges (gain supérieur à 15 dB et NF inférieur à 3 dB). Pour cela, on a donc opté pour la

topologie cascode à dégénérescence inductive parmi les différentes configurations citées

auparavant. En effet, l’amplificateur cascode possède un gain élevé et une bonne isolation ainsi

qu’un faible facteur de bruit qui est presque identique à celui d’un seul transistor monté en

source commune. Sur le plan analytique, on a également donné un aperçu théorique sur

l’optimisation du bruit et le dimensionnement du transistor ainsi que l’adaptation à l’entrée et à

la sortie.
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4 Chapitre 

Conception et résultats de simulation
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4.1 Introduction

Dans ce chapitre,  nous allons évoquer les différentes étapes de conception et de simulation d’un

amplificateur à faible bruit pour les applications WLAN 802.11 qui exigent un cahier de charges

bien précis (facteur de bruit, consommation de puissance, le gain  et la bande de fréquence). En

premier lieu, on a conçu des LNAs à bande étroite pour les fréquences 2.4 et 5.2 GHz

respectivement, avec une topologie cascode à source de dégénérescence inductive suivant deux

méthodologies différentes (méthode analytique et méthode classique sous la contrainte de la

consommation de puissance).  Par la suite, nous avons également conçu un LNA fonctionnant à

deux fréquences simultanément. Pour la partie simulation, le logiciel ADS (Advanced Design

System from Agilent), qui est dédié à la conception des circuits et des systèmes radiofréquence,

est utilisé pour effectuer les différentes simulations nécessaires à savoir les simulations DC, AC,

S-Parametre et Harmonique Balance. Par ailleurs, le travail de conception et de simulation a été

basé sur la technologie CMOS 0.18µm de la compagnie TSMC par le biais d’un kit de

conception implémenté sur ADS.

4.2 Standard WLAN :

La norme IEEE 802.11 est un standard international décrivant les caractéristiques d'un réseau

local sans fil (WLAN), différents groupes de travail (Working groups) font évoluer la norme

802.11. Plusieurs sont encore en train de développer les standards. Dans le futur il est probable

que les produits intégreront la plupart de ces extensions.

La norme IEEE 802.11 est en réalité la norme initiale offrant des débits de 1 ou 2 Mbps. Des

révisions ont été apportées à la norme originale afin d'optimiser le débit ou bien préciser des

éléments afin d'assurer une meilleure sécurité ou une meilleure interopérabilité. Voici un tableau

présentant les différentes révisions de la norme 802.11 et leur signification :

802.11a La norme 802.11a (baptisé WiFi 5) permet d'obtenir un haut débit (54 Mbps
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théoriques, 30 Mbps réels). La norme 802.11a spécifie 8 canaux radio dans la

bande de fréquence des 5 GHz.

802.11b

La norme 802.11b est la norme la plus répandue actuellement. Elle propose un

débit théorique de 11 Mbps (6 Mbps rééls) avec une portée pouvant aller jusqu'à

300 mètres dans un environnement dégagé. La plage de fréquence utilisée est la

bande des 2.4 GHz, avec 3 canaux radio disponibles.

802.11c

La norme 802.11c n'a pas d'intérêt pour le grand public. Il s'agit uniquement d'une

modification de la norme 802.1d afin de pouvoir établir un pont avec les trames

802.11 (niveau liaison de données).

802.11d

La norme 802.11d est un supplément à la norme 802.11 dont le but est de

permettre une utilisation internationale des réseaux locaux 802.11. Elle consiste à

permettre aux différents équipements d'échanger des informations sur les plages de

fréquence et les puissances autorisées dans le pays d'origine du matériel.

802.11e

La norme 802.11e vise à donner des possibilités en matière de qualité de service au

niveau de la couche liaison de données. Ainsi cette norme a pour but de définir les

besoins des différents paquets en terme de bande passante et de délai de

transmission de telle manière à permettre notamment une meilleure transmission

de la voix et de la vidéo.

802.11f

La norme 802.11f est une recommandation à l'intention des vendeurs de point

d'accès pour une meilleure interopérabilité des produits. Elle propose le protocole

Inter-Access point roaming protocol permettant à un utilisateur itinérant de

changer de point d'accès de façon transparente lors d'un déplacement, quelles que

soient les marques des points d'accès présentes dans l'infrastructure réseau. 

802.11g

La norme 802.11g offre un haut débit (54 Mbps théoriques, 30 Mbps réels) sur la

bande de fréquence des 2.4 GHz. La norme 802.11g a une compatibilité ascendante

avec la norme 802.11b, ce qui signifie que des matériels conformes à la norme

802.11g peuvent fonctionner en 802.11b

Tableau 4-1: les différentes révisions de la norme 802.11.

                   

4.3 Cahier de charges : 

Plusieurs personnes qui travaillent dans le domaine de la radiofréquence se sont investies pour

inventer des nouvelles techniques pour la conception du LNA, surtout dans la gamme des

fréquences entre 900 MHz - 2GHz, et plus récemment ils se dirigent vers la gamme de 5 GHz.
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En raison de l'évolution de la technologie CMOS, on peut utiliser cette technologie pour

implémenter des circuits RF et micro-ondes, c'est pour cette raison que toutes les études se sont

focalisées sur le LNA en CMOS. 

Dans le tableau 4-2, on a récapitulé les résultats de plusieurs études faites sur le LNA durant la

période datant de 1997 à 2005, pour divers technologies (CMOS et bipolaire) et plusieurs

fréquences, afin d’avoir une idée sur l’état de l’art dans le domaine de la conception du circuit en

question et leurs performances correspondantes.

Auteur ƒo (GHz) NF(dB) Gain (dB) Technologie année
Ainspan et al.[33] 6.25 3.5 18.3 200-mm SiGeHBT 1997
Carreto et al. [34] 1 2.9 10.3 1.2 µm BiCMOS 1998
Ray et al. [35] 1.9 2.3 10.9 Si BJT 1999
Tsang et al. [36] 5.8 4 11.5 Si BJT 2001
Yang et al. [37] 1.9 1.4 20 0.35 µm 1999
Zhao et al. [38] 2 2.3 18.06 0.6 µm 2001
Yang et al. [39] 2.4 2.4 20 0.25 µm 2001
Fouad et al. [40] 1 2.7 21.6 0.5 µm 2001
Long et al. [41] 2.4 0.76 12.9 0.18 µm 2002
D.J.Cassan [42] 5.7 2 21.6 0.18µm 2003
H.-H. Hsieh,[43] 2.4 2.9 10.1 0.18µm 2005

Tableau 4-2 : Résumé des études récentes sur les LNAs.

En dépit de la longue histoire de développement du LNA, les travaux qui s’effectuent tournent

toujours autour d’un compromis englobant le facteur de bruit, le gain, la linéarité, la tension

d’alimentation et  la consommation de puissance. Ce compromis a généralement pour but de :  

 minimiser le facteur de bruit.

 fournir assez de gain 

 améliorer la linéarité du circuit.

 fournir une impédance de 50  à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur.

 réduire la consommation de puissance

Ceci dit que notre cahier de charges est défini autour des objectifs résumés dans le tableau 4-3

suivant :

Procédé Technologique 0.18µm
Fréquence 5.2 / 2.4 GHz
Tension d’alimentation 1.8 V
facteur de bruit  3dB
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Gain  15 dB
Consommation de puissance < 9 mW (5mA/1.8V)

Tableau 4-3 : Cahier de charges.

4.4 Technologie CMOS utilisée :

La technologie CMOS 0.18µm est un procédé très avancé qui est utilisé pour l’intégration des

circuits et systèmes à l’échelle microélectronique tout en ayant des rendements très élevés. Cette

technologie est considérée comme une technologie planaire et composée de plusieurs couches de

matériaux pour permettre un niveau d'interconnexion très élevé. Le standard CMOS 0.18µm

s'appuie sur une chaîne de production de haute qualité, permettant d'atteindre de hauts niveaux

de fiabilité. Cette technologie est à l'origine d'un grand nombre d’applications digitales,

analogiques, mixtes et radiofréquences. 

4.5 Partie conception et simulation :

Dans cette partie, nous allons concevoir un amplificateur à faible bruit selon deux méthodes

différentes qui sont : la méthode analytique et la méthode classique sous contrainte de la

consommation de puissance. 

4.5.1 Méthode analytique :  

Cette méthode se base sur les expressions et relations déjà vues dans la partie théorique chapitre

3 (architectures et méthodologies de conception des LNAs) : 

En effet, le dimensionnement du transistor de la méthode analytique consiste à calculer la largeur

optimale et les éléments intrinsèques du transistor et les caractéristiques électriques qui

permettent un meilleur compromis entre les différents facteurs, pour aboutir à un facteur de bruit

minimal et un gain maximal simultanément. 

 La largeur optimale du transistor  
SSOX

opt QRLC
W

2

3
  .

 La tension de polarisation VGS :   2
2 THGS VV

L

WKn
Ids     la tension VG S , la

consommation en puissance Ids est fixée

 La transconductance        
L

VVW
KnG THGS

m


  (Siemens)   
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 La capacité CGS     CGS = 
2

3
W L COX  

  (Farad) 

 Les éléments d’adaptation seront calculés selon ces valeurs trouvées (les éléments du

transistor)   

Puisque nous avons deux fréquences, nous allons récapituler les résultats trouvés dans le

tableau 4-4: 

Fréquence (GHz) 2.4 5.2
Wopt  (µm) 332 134
VGS   (V) 0.63 0.67
Gm   (mS) 53 36
CGS     (pF) 7.66 3.53
LG         (nH) 3.44 1.35
LS         (nH) 0.13 0.19

                      Tableau 4-4 : Les valeurs des paramètres technologiques du transistor.

Etant donné que notre choix a été déjà fait sur le montage cascode à dégénérescence inductive.

Nous allons procéder à des simulations pour chaque LNA. Notant que ces derniers vont

fonctionner séparément aux 2.4 et 5.2 GHz.    

Soit le montage de l’amplificateur à faible bruit représenté dans la figure 4-1 : 
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Figure 4-1 : LNA à source de dégénérescence inductive (méthode analytique).

Suite au choix de cette architecture, les valeurs des composants calculées pour les deux LNAs

seront mentionnées dans le tableau 4-5 :

Fréquence (GHz) 2.4 5.2
Ls (nH) 0.13 0.19
Lg (nH) 3.44 1.35
Ld (nH) 0.89 1.13
Ids/VDD (mA/V) 8.07 /1.8 6.88 /1.8
W1 (µm) 332 134
C1 (pF) 3.83 0.36
C2  (pF) 4.02 0.92

                          

Tableau 4-5 : Les valeurs des composants pour les deux circuits 2.4/5.2GHz
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Figure4-2 : Adaptation de S11@2.4GHz.          Figure 4-3 : Adaptation de S11@5.2GHz.

Figure 4-4 : Adaptation de S22@2.4GHz           Figure 4-5 : Adaptation de S22 @5.2GHz.

         Figure 4-6 : Isolation  S12@2.4GHz.             Figure 4-7 : Isolation  S12@5.2GHz.
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Figure 4-8 : Gain S21 à 2.4GHz.           Figure 4-9 : Gain S21 à 5.2GHz.

 

 Figure 4-10 : Facteur de bruit NF@.4GHz.    Figure 4-11 : Facteur de bruit NF@ 5.2GHz.

         Figure 4-12 : ICP-1dB @.4GHz.                             Figure 4-13 : ICP-1dB@5.2GHz.
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Ayant appliqué une tension d’alimentation de 1.8V, la polarisation des circuits LNAs

correspondants aux deux fréquences a utilisé les courants 8.07 et 6.88 mA pour les fréquences

2.4 et 5.2GHz respectivement. Le gain en puissance et l’isolation  simulés  à  la fréquence

2.4GHz sont respectivement 18.489 dB et -38,76 dB, et pour la fréquence 5.2GHz sont 15.96  dB

et -32.76 dB. Les pertes de réflexion à l’entrée et à la sortie sont respectivement  -18.62 et

-21.45dB pour la fréquence 2.4GHz. Et pour la fréquence 5.2GHz sont -22.27 dB et -17.54 dB.

Le facteur de bruit est égal, respectivement, à 1.81dB et 1.91 dB pour les fréquences 2.4 et

5.2GHz. 

Les résultats trouvés pour les deux fréquences sont résumés dans le tableau  (4-6):

      

Fréquence (GHz) 2.4 5.2 

S11 (dB) -18.62 -22.27 

S22 (dB) -21.45 -17.54 

S12 (dB) -38,76 -32.76 

S21 (dB) 18.49 15.96 

NF (dB) 1.81 1.91

OCP1/ICP1 (dBm) -34.92/- 3.5 -39.58/-19.5 

Pdc (mW) 14.52 12.38

                            

Tableau 4-6 : Les performances obtenues par la méthode analytique.

                     

D’après les résultats obtenus, nous remarquons que la méthode analytique offre un facteur de

bruit intéressant et un gain en puissance très important pour les deux fréquences 2.4 et 5.2GHz.

Ainsi, on peut dire que la méthode analytique a bien tenu ses promesses en terme du bruit et du

gain. En revanche cette méthodologie ne  peut aller au-delà du cahier de charges établi du point

de vue consommation de puissance, c’est pour cette raison que nous avons pensé à une autre

méthode qui nous permet d’avoir un compromis entre consommation de puissance, facteur de

bruit et gain en puissance.   

4.5.2 Méthode classique sous contrainte de la consommation de  puissance : 

En s’inspirant de la conception RF discrète sur PCB (Printed Circuit Board), où la conception se

fait à la base du choix des transistors et leurs abaques de données, autrement dit, nous allons
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procéder de la même manière afin de déterminer le point de fonctionnement du transistor

répandant à la contrainte de la consommation de puissance à l’aide des différents simulations par

l’utilisation du logiciel ADS (DC et S-Paramaters). A travers la simulation DC (Figure 4-14), le

point de fonctionnement va permettre de trouver le dimensionnement du transistor adéquat (la

largeur W) qui nous donne un courant de consommation Ids égal où inférieur à 5mA (Figure 4-

15)  et une transconductance (Gm) importante qui se situe entre : 40ms – 70ms tout en variant la

tension Vgs et la largeur W (Figure 4-16) .

Par la suite, nous passons à la simulation S-Parametes (Figure 4-17)  qui consiste à faire une

simulation de paramètres de répartition (S) de transistor pour sélectionner un facteur de bruit NF

raisonnable et un gain assez suffisant (Figure 4-18, 4-19, 4-20). 

                                 

DC

DC1

DC

VAR

global VAR2

VGS = 0 V

Eqn
Var

VAR

VAR3

nfing=64

wfing=4

Eqn
Var

VAR

VAR1

VDS = 1V

Eqn
Var

V_DC

SRC1

Vdc=VDS

I_Probe

IDS

V_DC

SRC3

Vdc=VGS V

TSMC_CM018RF_NMOS_RF

M1

nr=nfing

wr=wfing um

lr=0.18 um

Type=1.8V triple-well

           Figure 4-14 : Simulation DC du transistor en variant sa largeur (W).

Nous présentons ici les résultats de la simulation DC, dont les graphes sont obtenus par le

simulateur ADS. 
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Figure 4-15 : Le courant Ids en fonction de la tension Vgs.

.    

                   

Figure 4-16 : La transconductance Gm en fonction de la tension Vgs.

Dans cette partie nous avons sélectionné une largeur W qui est égale à  256µm. D’après les

figures (4-14, 4-15), nous remarquons que la consommation en courant est égale à 5mA, et la
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transconductance Gm est égale à 62 ms soit supérieure à 40 ms, donc c’est une valeur très

intéressante et elle nous permet d’avoir une bonne amplification et un gain en tension élevé.

La figure ci-dessous représente le circuit de simulation des paramètres S du transistor en utilisant

le logiciel ADS.
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V_DC

SRC3
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       Figure 4-17 : Simulation des paramètres S du transistor sans dégénérescence.

Les figures suivantes montrent le gain en puissance et le facteur de bruit du transistor sans

dégénérescence. 

                Figure 4-18 : Le facteur de bruit et le gain en puissance pour 2.4 /5.2 GHz.
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         Figure 4-19 : Le facteur de bruit et le gain en puissance pour la fréquence 2.4 GHz.  

                                                                   

       Figure 4-20 : Le facteur de bruit et le gain en puissance pour la fréquence 5.2 GHz.

Nous avons sélectionné ce transistor afin qu’il puisse donner des bons résultats pour les deux

fréquences 2.4 et 5.2 GHz, avec une légère différence. Car ce transistor il va être implémenté

dans les deux prochains montages qui  fonctionnent à deux fréquences différentes (2.4 GHz et

5.2 GHz).           

Etant donné que notre choix a été déjà fait sur le montage cascode à dégénérescence inductive.

Nous allons procéder à des simulations pour chaque LNAs. Ces derniers fonctionnent

séparément aux 2.4 et 5.2 GHz. les valeurs de ces éléments sont représentées de le tableau (4-7) :
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Les figures présentées dans cette partie sont : les coefficients de réflexions à l’entrée du

transistor sans dégénérescence, pour les deux fréquences 2.4 et 5.2GHz, avec un Vgs égale à 0.6

V, plus la tension Vds égale à 1V et un nombre de doigts égale à 64.       

               

   Figure 4-21 : Le coefficient de réflexion à l’entrée du transistor sans dégénérescence.

La figure ci-dessous représente le circuit de simulation des paramètres S du transistor avec une

inductance de dégénérescence en utilisant le logiciel ADS.  

                                    

L

L1

R=

L=0.5 nH

VAR

VAR3

nfing=64

wfing=4

Eqn
Var

DC_Block

DC_Block2

Term

Term2

Z=50 Ohm

Num=2

VAR

global VAR2

VGS = 0.6 V

Eqn
Var

VAR

VAR1

VDS = 1 V

Eqn
Var

V_DC

SRC1

Vdc=VDS

DC_Feed

DC_Feed1

I_Probe

IDS

TSMC_CM018RF_NMOS_RF

M1

nr=nfing

wr=wfing um

lr=0.18 um

Type=1.8V triple-well

DC_Block

DC_Block1

Term

Term1

Z=50 Ohm

Num=1

DC_Feed

DC_Feed2

V_DC

SRC3

Vdc=VGS V

                      

Figure 4-22 : Simulation des paramètres S du transistor avec dégénérescence. 

76



Chapitre 4                                                                               Conception et résultats de simulation

La figure présentée dans cette partie est le coefficient de réflexion à l’entrée du transistor avec

inductance de dégénérescence, pour les deux fréquences 2.4 et 5.2GHz, avec un Vgs égale à 0.6

V, plus la tension Vds égale à 1V et un nombre de doigts égale à 64.

       

                

            Figure 4-23 : Le coefficient de réflexion à l’entrée du transistor avec adaptation.

Soit le montage de l’amplificateur à faible bruit avec dégénérescence inductive représenté dans

la figure 4-23 : 
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       Figure 4-24 : LNA à source de dégénérescence inductive (méthode classique).

Les valeurs des composants du circuit de la figure 4-24 sont mentionnées dans le tableau 4-7 :

   

Fréquence (GHz) 2.4 5.2
Ls (nH) 0.12 0.28
Lg (nH) 4.19 1.03
Ld (nH) 0.93 1.09
Ids/VDD (mA/V) 4.80 /1.8 4.63/1.8
W1 (µm) 256 256
C1  ( pF) 3.75 0.35
C2  (pF) 3.93 0.71

       Tableau 4-7 : Valeurs des éléments du circuit pour chaque fréquence.

Les figures suivantes, montre les résultats de la simulation obtenue par le simulateur ADS du

LNA cascode à source dégénérescence inductive pour les deux fréquences 2.4 et 5.2 GHz en

fonction des paramètres S.

     Figure4-25 : Adaptation de S11@2.4GHz.    Figure 4-26 : Adaptation de S11@5.2GHz
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    Figure 4-27 : Adaptation de S22@2.4GHz.       Figure 4-28 : Adaptation de S22@5.2GHz.

       Figure 4-29 :  Isolation S12@2.4GHz.          Figure 4-30 : Isolation S12 @5.2GHz.

            Figure 4-31 : Gain S21@2.4GHz.                    Figure 4-32 : Gain S21 @ 5.2GHz.
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Figure 4-33 : Facteur de bruit NF@2.4GHz.      Figure 4-34: Facteur de bruit NF@5.2GHz.

         Figure 4-35 : ICP-1dB@2.4GHz.                          Figure 4-36 : ICP-1dB@5.2GHz.

Ces simulations ont permis donc d’avoir des nouveaux résultats liés au courant de polarisation.

Ainsi, on peut noter que les courants de polarisation 4,80 et 4,63 mA qui sont respectivement

consommés à travers deux LNAs pour les fréquences 2.4 et 5.2GHz. Le gain en puissance et

l’isolation simulés  à  la fréquence 2.4GHz sont respectivement 13.29 dB et -39,83 dB, et pour la

fréquence 5.2GHz sont 18 dB et -30.16 dB. Les pertes de réflexion à l’entrée et à la sortie sont

respectivement  S11=-19 dB  et  S22=– 31dB pour la fréquence 2.4GHz. Et pour la fréquence

5.2GHz, elles sont -26.92 dB et -30.16 dB.  Le facteur de bruit est égal à 2.05 dB et 1.91 dB pour

les fréquences 2.4/5.2GHz  respectivement. Les résultats obtenus par simulations sont aussi

résumés dans le tableau 4-8. 

80



Chapitre 4                                                                               Conception et résultats de simulation

fréquence GHz 2.4 5.2 

S11 dB -19 -27

S22 dB - 31 -30

S12 dB - 40 -30

S21 dB  18 13

NF (dB 2.05 1.91

OCP1/ICP1 (dBm) - 40.10/-2.4 - 38.37/-17.5

Pdc (mW) 8.64 8.33

                  Tableau 4-8 : Les performances obtenues par la méthode classique. 

A titre de comparaison avec le tableau 4-3 où on a aussi reporté des résultats publiés récemment

pour des LNAs réalisés en technologie CMOS, on peut bien dire que les résultats obtenus sont

très encourageants pour ce travail.

 

4.5.3 Amplificateur à faible bruit Bi-Bande 2.4 GHz et 5.2 GHz :

Les bandes des fréquences 2.4GHz et 5.2GHz sont largement utilisées dans les systèmes de

communication, surtout dans le standard WLAN 802.11. Cette norme représente le standard le

plus utilisé dans les systèmes de communication modernes, et il y a un grand besoin  d'un

émetteur-récepteur capable de travailler avec ces deux fréquences. Et face à l’augmentation de la

capacité des récepteurs à gérer plusieurs standards, l’amplificateur à faible bruit doit être

compatible avec ces nouvelles normes. C’est pour cette raison on a pensé à concevoir un

amplificateur à faible bruit Bibande. 

4.5.3.1 Principe de fonctionnement :                

L’amplificateur à faible bruit Bibande est un amplificateur qui fonctionne en deux fréquences, il

est caractérisé par un réseau d’entrée et sortie qui change de valeur pour chaque fréquence

(2.4/5.2GHz).

4.5.3.2 A) Réseau d’entrée :  

Nous avons remplacé l’inductance Lg du montage précédent par un réseau constitué d’une

inductance en parallèle avec une capacité plus une autre inductance en série. De plus, on a

éliminé l’inductance de dégénérescence Ls. Pour chaque fréquence donnée, l’ensemble parallèle
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de l’inductance et la capacité va changer de comportement et donne une impédance équivalente.

Cette impédance n’est qu’une inductance équivalente Leq avec une nouvelle valeur  qui arrive à

adapter l’entrée de transistor.    

                      

                         Figure 4-37  Réseau d’entrée de l’amplificateur à faible bruit Bi-bande.

L’impédance d’entrée dans ce cas est égale à : 

          

    ZIN = Rin M  + j ( ωLEQ+ ωL2 - 
GSC

1
  )

Telle que :

                        LEQ = 
2

0

1

1 













L

        avec :   ω0
2
 = 

11

1

CL
      ω0  >>>  ω

à la résonance, la partie imaginaire est nulle :  ωLEQ+ ωL2 - 
GSC

1
  = 0  et la partie réelle :

résistance interne de transistor plus les résistances parasites des inductances : Ri n M  + Rparasite

doivent être égale à 50 Ω . Pour avoir l’adaptation aux fréquences désirées 2.4 et 5.2 GHz, la

somme des deux inductances doit être égale à :   

      

       LEQ+ L2 = Lg1  (Lg1 : représente l’inductance de grille du montage cascode  @2.4 GHz)

       

       LEQ+ L2 = Lg2  (Lg2 : représente l’inductance de grille du montage cascode @5.2 GHz)
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Note : on a éliminé l’inductance LS  pour réduire le bruit à l’entrée de l’amplificateur, mais on

aura une mauvaise adaptation à l’entrée car c’est l’inductance Ls qui génère le 50 Ω à l’entrée de

l’amplificateur.   

4.5.3.3 B) Réseau de sortie :

Pour le réseau de sortie nous remplaçons l’inductance LD  par un réseau constitué d’une

inductance en série avec une capacité,  le tout en parallèle avec une autre inductance.  Pour une

fréquence donnée soit 2.4 et 5.2GHz,  la capacité en série avec l’inductance sont choisies telles

qu’elles changent de comportement et de valeur pour les deux fréquences, pour avoir une

impédance équivalente qui est égale aux inductances LD des montages précédents (LNA

2.4/5.2GHz). Ainsi, on peut obtenir une adaptation aux fréquences voulues.    

Soit le réseau de sortie représenter dans la figure 4-38 :                 

                                                

                               Figure 4-38  Réseau de sortie de l’amplificateur Bibande.

ZEQ = jω L1 // ( j ω L2 + 
Cj

1
 ), telle que  le réseau change de valeur pour les deux fréquences

5.2 et 2.4 GHz : 
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       j ω1 L2 + 
Cj 1

1


 = jω1 L 3     pour la fréquence 2.4 GHz  →   ZEQ =  jω L1 // jω1 L 3 = jω LD1

     ( LD1 : l’inductance du réseau de sortie de l’amplificateur cascode 5.2 GHz )  

      

     j ω2 L2 + Cj 2

1

  = jω1 L 4    pour la fréquence 5. 2 GHz  →  ZEQ =  jω L1 //jω1 L 4= jω LD2 

      ( LD2 : l’inductance du réseau de sortie de l’amplificateur cascode 2.4 GHz )  

Soit le montage d’un amplificateur faible bruit Bi-bande (Figure 4-39) : 

Figure 4-39 : Amplificateur à faible bruit Bibande @ 2.4/5.2 GHz  

Les grandeurs  des composants utilisés sont données dans le tableau suivant : 

      Composant          valeurs
          L1  (nH)            1.4    
         L2  (nH)            1.92 
         L3  (nH)            0.93  
         L4  (nH)            1.42  
         C1  (pF)            0.67         
         C2   (pF)              0.61 
         C3   (pF)            1.65 
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         C4   (pF)            1.38   
         W   (µm)             256 
         Ids  (mA)               5 

Tableau 4-9 : Valeurs des éléments du circuit Bibande.

La figure suivante, montre les résultats de la simulation obtenue par le simulateur ADS de

l’amplificateur Bibande dans les deux fréquences 2.4GHz et 5.2GHz en fonction des paramètres

(S) :

Figure 4-40 : Adaptation S11@ 2.4/5.2GHz    Figure 4-41 : Adaptation S22@ 2.4/5.2GHz  

Figure 4-42 : Gain S21@2.4/5.2GHz.       Figure 4-43 : Isolation S12@ 2.4/5.2GHz.
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        Figure 4-44 : ICP-1dB @2.4GHz                  Figure 4-45 :Le ICP -1dB @ 5.2GHz.

                                        Figure 4-46 : Facteur de bruit NF@ 2.4/5.2GHz

Les résultats du montage Bibande sont montrés dans la tableau ci-dessous.

Fréquence (GHz)   2.4 5.2 

S11 (dB) -10.37 -13.03

S22 (dB) -17.65 -29.18

S12 (dB) -40.66 -34.571

S21 (dB)  17.91 13.63
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NF (dB)  2.74 2.87

OCP1/ICP1 (dBm) 0.32 /-16.3 1.59 /-11

Pdc (mW) 9   9

Tableau 4-10 : Résultats obtenus pour le montage Bibande

Dans cette partie, nous avons décrit la conception d'un amplificateur faible bruit Bibande en

technologie CMOS  0,18 µm sous la tension d'alimentation de 1.8V et fonctionnant à deux

fréquences 2,4 GHz et 5.2GHz. Les performances obtenues sont moins performantes que les

résultats acquis dans le cas d’un amplificateur Unibande, car nous remarquons que la

consommation a légèrement augmenté (le courant de polarisation : 5 mA), et puisque nous avons

éliminé l’inductance LS , les pertes de réflexion à l’entrée dans les deux fréquences 5.2GHz et 2.4

GHz ont augmenté - 10 ,37 dB  et  – 13, 03 dB. De plus, il y a une dégradation de facteur de

bruit dans les deux fréquences 2.74 dB et  2.87 dB vu le nombre des inductances à l’entrée de

l’amplificateur.  

4.5.4 Récapitulation des résultats : 

Le tableau suivant récapitule tous les résultats trouvés auparavant pour les différentes

simulations : 

Méthode analytique 

(Unibande)

Méthode classique

( Unibande)

Bibande

Fréquence (GHz) 2.4 5.2 2.4 5.2 2.4 5.2 
S11 dB -18.62 -22.27 -20 -27 -10.37 -13.03
S22 dB -21.45 -17.54 - 31 -30 -17.65 -29.18
S12 dB -38,76 -32.76 - 40 -30 -40.66 -34.571
S21 dB 18.49 15.96 18 13 17.91 13.63
NF dB 1.81 1.91 2.05 1.91 2.74 2.87
OCP1/ICP1dBm -35 /- 3.5 -40/-19.5 -40/-2.4 -38/-17.5 0.32/-16.3 1.59 /-11
Pdc (mW) 14.52 12.38 8.64 8.33 9 9

      Tableau 4-11 : Résultats obtenus pour les différents montages

4.6 Conclusion :

Nous avons présenté ici deux amplificateurs à faible bruit basés sur deux techniques différentes

(bi bande et source de dégénérescence inductive). Parfaitement adaptés aux contraintes de faible

consommation, ceux-ci offrent des caractéristiques remarquables au regard de leur gain en

puissance dépassant les 10 dB de gain. Pendant la conception du premier circuit cascode à

dégénérescence inductive, nous avons opté pour deux méthodes différentes, et nous avons choisi
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la méthode classique sous contrainte de la consommation en puissance vu ses avantages et son

efficacité. Concernant le deuxième circuit, il représente une architecture unique en matière de

conception et particulièrement adapté à la technologie CMOS. Capable de couvrir plusieurs

standards à la fois comme le 802.11a, 802.11b et 802.11g, il fonctionne sous très basse

consommation tout en fournissant un gain supérieur à 10 dB pour un facteur de bruit inférieur à

3dB, proche des meilleurs résultats rencontrés dans la littérature actuelle.
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Conclusion

Le travail présenté dans ce mémoire de projet de fin d’études entre dans le cadre de la

conception d’un circuit intégré radiofréquence, en l’occurrence, l’amplificateur à faible bruit

(LNA) qui est généralement placé à l’entrée des chaînes de réception radiofréquences. Cet LNA

a été conçu en technologie CMOS 0.18um et dédié aux applications de communication sans fils

respectant le standard WLAN de la norme IEEE 802.11 (802.11a, 802.11b/g).

 

En effet, le travail effectué concernait des LNAs basés sur différentes méthodologies de

conception. Pour les LNAs unibandes, nous avons adopté la topologie cascode à dégénérescence

inductive qui est l’architecture la plus répandue tout en changeant l’approche de

dimensionnement entre l’analytique et le classique en vue d’améliorer les performances exigées

par le cahier de charges. Notant qu’en dehors de la contrainte de consommation de puissance, la

simulation a montré une adéquation entre les résultats escomptés et les résultats obtenus en terme

de gain et de facteur de bruit. Pour le LNA Bibande, il a été remarqué que les résultats de

simulation restent satisfaisants malgré l’apparition d’une légère augmentation du  facteur de bruit

qui est du essentiellement aux nombres d’inductances utilisées.

Dans l’ensemble, on peut dire que ce travail a permis d’arriver à des résultats acceptables

vis-à-vis de ceux trouvés dans la littérature. Par ailleurs, ce projet nous a aidé à se familiariser

avec le monde de la conception des circuits intégrés radiofréquences qui reste très prometteur.
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      Annexe 1

Calcul de l’impédance de charge ZL permettant de transférer un maximum de puissance

depuis la source S :

                                             

Soit P la puissance consommée par la charge ZL :             

note   R : représente la partie réel  

P = R ( VL . I * )

P =  R (  
2

*
1
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L V
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            avec ZL = aL + i bL 

 

P =  
2

2
1

SL

SL

Va
ZZ




                     

P =    
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a 


 

Il faut calculer la dérivée de cette fonction à deux variables pour en trouver le maximum :
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P = 
   
    

 
     





















L

SLSL

LSL
L

SLSL

LSLSL b
bbaa

abba
bbaa

aaaaa
222222

2 22

L'annulation de cette dérivée peut se faire indépendamment suivant les deux variables

puisqu’elles sont indépendantes : 

- par rapport à aL :

   
     
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2 2
= 0       LSL aaa 2  = 0          aL = aS  

par rapport à bL   :  
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2
= 0    LSL abb 2 = 0  bL = - bS   

il vient que : 

                         ZL = aS  - i bS  

                         ZS  = aS  + i bS  

                                                                                     ZL  = ZS
*
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Annexe 2

 I/Introduction :

Le calcul de la figure de bruit minimale se lie et se heurte au calcul de la fonction de transfert

De puissance. En effet, les sens de variation de ces caractéristiques étant antagonistes.

L’optimisation simultanée ne peut normalement pas être réalisée. En pratique on va faire

coïncider les adaptations pour une fréquence donnée (avec quelques compromis) afin de

satisfaire les deux domaines figure de bruit minimal (NFmin) et gain maximal (Gmax).

II/Gain en tension :

Dans un premier temps nous allons étudier l’adaptation d’impédance d’entrée qui va nous

permettre d’optimiser le gain en tension. 

                                               

                                                             Figure 1 : impédance d'entrée du MOS

Pour une transmission optimale de puissance il faut : Zin 
*  = ZS    Zin  = 50  . 

Le problème est que l'impédance d'entrée du transistor MOS est un imaginaire pur comme le

montre la figure 1. Il est donc difficile de l'adapter à une impédance réelle de 50. Toutefois, il est

possible de contourner ce problème en utilisant une "dégénérescence inductive". Cette technique

est présentée dans la figure 2.
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                                                        Figure 2 : dégénérescence inductive de source

       Zin = j ( Lg + LS ) + gsjC
1  + 


S

gs

m
jL

jC
g

    Zin = j ( LG  - gsC
1  ) + T                                (1)

Avec  Lg + LS   Lg  car   Lg  LS 

A la fréquence de fonctionnement 0 : Zin = 50  

                  ( Lg  - 
gsC
1  ) = 0      Lg  = 

gsC2
1

                                                                    (2)

                    LS.T  = 50           LS = 
m

gs

g
C50

                                                                                                          (3)

L'inductance de grille Lg annule la capacité d'entrée Cgs à la fréquence de fonctionnement ω0.

Grâce à l'effet transistor Ls présente une impédance réelle en entrée qui permet d'adapter le

Transistor à 50Ω. 

III/ Approche générale de la figure de bruit : 

Tous les calculs de figure de bruit viennent du transistor et de ses dimensions W et L. Reprenons

l’étude à la base avec l'approche classique du bruit :
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Figure 3 : générateurs de bruit sur un système deux ports .

La figure 3 présente un quadripôle sans bruit ‘noiseless’ en entrée duquel tout le bruit de ce

dernier est ramené et modélisé par un générateur de tension e²n et un générateur de courant i²n

de bruits équivalents . Ainsi le facteur de bruit peut s’écrire de la manière suivante : 

                                            F= 
2

2
2

S

nSnS

i
eYii 

                                                                           (4)

en et in sont les générateurs de bruit équivalent incorporant toutes les sources de bruit du

transistor MOS. Pour être cohérent, il faut définir in comme la somme de deux courants, ic

corrélés à en et iu non corrélé (indépendant) à en  : 

                                                      in = ic + iu

Comme ic et en sont totalement corrélés on peut écrire : ic = YC en    donc :

                                   F = 1+ 
S

nSuu

G
RYYG  2

= 1+     
S

nscscu

G
RBBGGG 

22

(5)

Toutes les admittances ont été décomposées en une inductance G et une susceptance B avec:
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              Rn = fkT
en
4
2

                      Gu = fkT
iu
4

2
                  GS = fkT

is

4
2

Si l'on dérive F on obtient son minimum pour les valeurs Bs et Gs suivantes : 

            BS  = - Bc = Bopt

            GS  = 
2

C
n

u G
R
G   = Gopt                                                                                                                                                 (7)

                           Fmin  = 1+ 2 Rn 
 Copt GG 

 =  1+ 2 Rn






  CC
n

u GG
R
G 2

   

                                               F= Fm i n +     22
optSoptS

S

n BBGG
G
R 

(8)

Ainsi l'on définit les paramètres de l'admittance de source qui définissent des cercles centrés

sur (Gopt ; Bopt) dans l'abaque de Smith.

IV/Les paramètres du transistor MOS :

Il y a deux sources principales de bruit dans le transistor MOS :

- Le bruit thermique du courant de drain : 

ind
2= 4kTgd0f

avec gd0 ( gm) la conductance gds0 à Vds = 0 et γ = 1 en linéaire et 2/3 en saturation

- le bruit du courant de grille :

98



                                      ing
2 = 4kTggf

                  

  Avec gg = 
ds

gs

g
C
5

2
2   et  = 2 

Ces deux courants ont un coefficient de corrélation C = j 0,395.

En négligeant l'effet Miller qui "dope" la valeur de Cgd, on va pouvoir calculer les éléments qui

composent les générateurs d'entrée du transistor MOS. En court-circuitant l'entrée dans un

premier temps, seul le générateur en est présent à l'entrée et responsable du courant de bruit de

drain :

                                  en
2
 = 2

2

m

nd

g
i

= 2

04
m

d

g
fgkT 

  Rn = 
fkT

en
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2

= 2

0

m

d

g
g

(9)

On remarque que le générateur de bruit de tension équivalent est normalement corrélé avec le

courant de drain. Cependant, si l’on ouvre le circuit en entrée, un courant de bruit de drain

subsiste, donc il existe un générateur de courant de bruit en entrée associe : 

             in
2 = 

 
2

22
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gsnd
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2

2
04
m
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2 ( jCgs  )2                                                               (10)

On se rend compte que l'admittance est purement capacitive, donc en quadrature avance avec le

courant de drain mais complètement corrélée. On peut donc dire que le courant de bruit d'entrée

est la somme du courant précédent ainsi que du courant de grille induit corrélé avec celui de

drain donc avec en : 

                    YC = jCgs  + 
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                 YC = jCg s  + jCg s 


50

c
g
g
d

m

= jCg s ( 1 +  

5

c
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(11)

On remarque que YC est purement imaginaire donc 

 BC = YC 

 GC = 0

C'est en présentant une impédance complexe proportionnelle à Cgs que l'on comprend qu'il est

difficile d'adapter le MOS à la fois en puissance (impédance réelle) et en figure de bruit

(impédance imaginaire).

Il reste à calculer Gu, admittance associée au générateur de courant de bruit de grille :

                    ing
2 = ( ingc +ingu )2

 = 4KTfggc2 + 4KTfgg (1- c2  ) 

                          Gu = 
fkT

ingu
4

2
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0

222

5
1
d

gs

g
cC 

(12)

Voici dans le tableau suivant rassemble les paramètres de bruit relatifs au transistor MOS:

                                        

                                     Tableau1: paramètres de bruit relatifs au transistor MOS
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Il vient alors que les impédances optimales calculées pour atteindre la figure de bruit minimale

s'expriment comme suit :

  Bopt = - Bc = - Cgs ( 1+  

5

c )                                                                                    (13)

  Gopt  = Cgs 

 21
5

c



                                                                                                                                                  (14)

On remarque alors deux choses importantes :

- la susceptance Bopt est assimilable à une inductance en terme d'imaginaire pur mais varie en

fréquence comme une capacité, par conséquent, son adaptation ne peut se faire qu'à une

fréquence donnée.

- de même, l'admittance optimale varie en fréquence comme une capacité ce qui renforce

l'unicité de l'adaptation en fréquence.

Grâce à ces constats il devient évident que le LNA réalisé en technologie CMOS est orienté

Bande étroite (‘narrowband’) et non passe bande (‘non pass band’).

En se plaçant alors dans les conditions optimales d'adaptation au bruit, la figure de bruit

minimale s'écrit :

          Fm i n  = 1+ 2 Rn 
 Copt GG   1 +  21

5
2 c

T





 avec T = 
gs

m

C
g

(15)

Avec : 395,0jc

                 =2 (  = 1 en fonctionnement linéaire , 2 / 3 en saturé ) 

S'il n'y avait pas de courant de drain alors Gu=0 et Gc=0 alors la figure de bruit minimal 0dB

Si le bruit de courant de grille était totalement corrélé au bruit du courant de drain alors c=1 et

Fm i n  0dB. Par conséquent, on peut conclure cette approche "classique" en disant que le

minimum de la figure de bruit d'un transistor MOS n'est pas nul (en dB) à cause de la non

corrélation qu'il existe entre le bruit du courant de grille induit et le bruit du courant de drain. 

On peut dresser un rapide tableau des figures de bruit atteignables :

                                                     

                                                     Tableau2 : résultats théoriques.
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Résumé :  Ce mémoire intitulé ‘’ contribution à la conception d’un amplificateur à faible bruit

pour les applications WLAN 802.11‘’ s’est déroulé à la division microélectronique et

nanotechnologie au sein du Centre de Développement des Techniques Avancés (CDTA). Il a

permis dans un premier temps de mettre en avant les contraintes de conception induites par le

marché de masse des objets sans fils qui sont le faible coût, la faible consommation, la haute

performance et l’utilisation de la technologie CMOS. Ainsi, s’appuyant au préalable sur une

étude théorique et analytique, nous avons effectué des travaux de conception et de simulation

autour d’un amplificateur à faible bruit dédié aux chaines de réception radiofréquences. Par

ailleurs, le choix de certaines architectures pour la conception de ce bloc a permis de valider son

adéquation avec les spécifications requises par le standard WLAN 802.11
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