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 ملخص 

 استقبال في والأداء الطاقة واستهلاك التكلفة حيث من الاحتياجات لتلبية CMOS  تكنولوجيابطة ينش خلاطات تصميم على الأطروحة هذه ترآزت
 جمع و الدي طينش خلاط  تصميم وراء الدافع آان ما التنازلات، هذه لمواجهة احدوده جيلبرت خلية أظهرت السياق، هذا فيو. اللاسلكية الترددات

 وهو  لجيلبرت لخلية بديل ايضا نقدم و. والخطي التحويل مكاسب من آل في زيادةالى  يسمح مما المشتقة، تراآب وتقنية التيار نزيف تقنية بين
 تكنولوجيا في خلاطال تصميم تم .غيغاهرتز 2.4الى  1.8 التردد نطاق في والعاملة المعايير متعددة  طبيقاتمنخفض الاستهلاك خاص بت خلاط

CMOS خلاط هاد  يوفر ثانية. منقولة  يحولان  عاآسونبفضل  التردد ترجمة توفير يتم. اقتران عبر تقنية بفضل وذلك منقولة موصلية وعزز 
 منقولة موصلية خلاط في الطاقة لإدارة تقنية نطبق الذي ثالث تصميم ويقترح. الطاقة واستهلاك الخطي، التحويل، زيادة بين الأمثل وسطا حلا
 التفاعل على الضوء يضع نموذج. الغير فعال للخلاط نموذجا ويقترح. الحالي الاستهلاك من٪ 90 من أآثر بتخفيض يسمح الأسلوب هذا. تحولال

 التصميم لمعايير وفقا مكرر أداء في التباين والتنبؤ  الحقيقية  والدوائر النموذج بين تام اتفاق المحاآاة تظهر. جهاز الاستقبال من مختلفة أجزاء بين
 .ةالقاعديالدارة و المنخفض الضجيج الاشارة دات  مكبر لتصميم آدليل منها للاستفادة تسمح التي

 

انخفاض  ،الربح في التحويل ،التشغيل الخطي ،تحويل التوتر الى تيار ،تراآب المشتكات خلية جيلبرت ، ، نشيط خلاط ،جوهرية الكلمات ال
 استهلاك الطاقة

Abstract 

This thesis covers the design of active mixers in CMOS technology to meet the requirements in terms 
of cost, power consumption and performance in RF receivers. In this context, the Gilbert cell has 
shown its limit to reach this compromise which motivates the design of enhanced active mixer in 0.18 
µm CMOS technology, combining bleeding, and derivative superposition linearization technique 
which allows the increasing of both of conversion gain and IIP3.  We also propose an alternative to 
Gilbert cell mixer-like for very low power consumption and multi-standards receiver, operating in 
frequency band of 1.8 GHz - 2.4 GHz. The mixer is designed in 0.18 µm CMOS technology. The 
source cross coupled technique has been used to increase the effective transconductance, while the 
frequency conversion is performed by CMOS inverters.  The mixer achieved the best gain conversion, 
linearity, and consumption trade off. A third mixer has been designed, where a power gating 
technique is employed to reduce a power consumption of a switched gm mixer with a ratio of 90%. A 
passive mixer model that sheds light on RF and baseband interaction is presented. Simulations show a 
perfect matching between the model, and the actual circuit, which is able to predict the variation of 
the receiver performance with the design parameters, and using it as a guideline for the LNA, and 
baseband stages design.   

Keywords: CMOS, Gilbert cell, mixers, derivative superposition, switched transconductance 
linearity, gain conversion, low power consumption, passive mixer. 

Résumé 

 Cette thèse porte sur la conception des mélangeurs actifs en technologie CMOS pour répondre aux 
exigences en termes de coût, de consommation d'énergie et de performance dans les récepteurs RF. 
Dans ce contexte, la cellule de Gilbert a montré ses limites pour répondre à ces compromis, ce qui a 
motivé la conception d’un mélangeur actif en technologie CMOS 0.18 µm combinant la technique de 
« bleeding » et la superposition de dérivées, ce qui permet d'augmenter à la fois le gain de conversion 
et l’IIP3. Nous proposons aussi une alternative à la cellule de Gilbert pour les applications très faible 
consommation d'énergie et multistandards fonctionnant dans la bande de fréquence de 1.8 - 2.4 GHz. 
Le mélangeur est conçu en technologie CMOS 0.18µm. La transconductance est « boostée » grâce à 
la technique de couplage croisée. La transposition en fréquence est assurée par des inverseurs CMOS. 
Le mélangeur offre un compromis optimal entre le gain de conversion, la linéarité et la consommation 
de puissance. Une troisième conception est proposée dans laquelle nous appliquons une technique de 
gestion de l’alimentation à un mélangeur à transconductance commutée. Cette technique permet une 
réduction de plus de 90% de la consommation de courant. Un modèle pour mélangeur passif est 
proposé. Le modèle met la lumière sur l’interaction entre les différentes parties du récepteur. Les 
simulations montrent une concordance parfaite entre le modèle et le circuit réel et permet de prédire la 
variation des performances du répéteur en fonction des paramètres de conception ce qui permet de 
l’utiliser comme guide de conception pour le LNA et l’étage de bande de base.  

Mots-clés : CMOS, cellule de Gilbert, mélangeurs, superposition des dérivées, transconductance 
commutée, linéarité, gain de conversion, faible consommation de puissance, mélangeur passif 
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Introduction Générale 

Le mélangeur est un circuit important et indispensable dans tout système de 

communication Radio Fréquence qui a pour fonction la translation, dans le domaine 

fréquentiel, des  signaux.  Le mélangeur est associé à un amplificateur faible bruit et à un 

oscillateur pour effectuer la transposition de fréquence.  La cellule de Gilbert fait partie des 

mélangeurs à commutation de courant [1]. Ce type de mélangeur est très répandu dans les 

communications sans fil. Sa longévité revient principalement à la simplicité de sa circuiterie, 

à son bon gain de conversion en tension, à la bonne isolation entre les différents accès, à sa 

linéarité et à son bruit modéré.  

La cellule de Gilbert fût initialement proposée à la fin des années soixante en 

technologie bipolaire par Barrie Gilbert [1]. Ce n’est que plus tard que la cellule de Gilbert 

fut implémentée à base de transistors MOS dans la perspective de réaliser l’ensemble du 

récepteur en technologie CMOS à bas coût. Son évolution a, entre autre, ouvert la porte à des 

bandes de fréquence élevées et, par la même occasion, à des applications Radio Fréquence 

(RF) jusque-là inaccessibles. En effet, la réduction de la longueur du canal permet 

d’augmenter la fréquence de coupure du transistor MOS. Si les performances fréquentielles 

du transistor MOS ont pleinement profité de l’évolution de la technologie CMOS en silicium, 

la tension seuil des transistors fait partie du lot de complications, apporté par les technologies 

CMOS avancées. La tension seuil diminue moins vite que les tensions d’alimentation, mises 

en jeux, qui ne doivent pas dépasser une certaine valeur pour une technologie donnée, sous 

peine de détériorer le transistor MOS. Il devient alors très contraignant de concevoir des 

circuits radio fréquences, tout en garantissant des performances en termes de gain, de bruit et 

de linéarité nécessaires pour une application ou un standard de communication donné. A titre 

d’exemple, pour une technologie CMOS  0.18 µm de TSMC, la tension seuil des transistors 

RF NMOS est de l’ordre de 535 mV pour une tension maximale de 1.8 V, soit un rapport 

/ 3.4DD THV V   . Tandis que pour une technologie 0.13 µm, la tension de seuil est de l’ordre 

de 385 mV pour une tension maximale de 1.2 V, soit un rapport / 3.1DD THV V  . On constate 

que ce rapport diminue avec l’évolution de la technologie CMOS. Par conséquent, les circuits 
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qui nécessitent plusieurs étages, empilés comme la cellule de Gilbert conventionnelle, 

s’accompagnent souvent de pertes de dynamique et, par conséquent, entrainent une 

détérioration de la linéarité. 

Les mélangeurs sont considérés comme  non linaire du fait de la non linéarité du 

transistor MOS qui est le principal constituant de ces circuits. Bien que faible, cette non 

linéarité peut être à l’origine de signaux parasites gênants et indésirables en particulier dans le 

cas où plusieurs standards de communication sans fil doivent coexister. Des efforts 

considérables ont été déployés pour la conception et l'optimisation du mélangeur à 

commutation de courant telle que la cellule de  Gilbert en termes de linéarité.  

Obtenir un niveau de linéarité élevé, tout en présentant un gain également élevé dans 

la cellule de Gilbert (fort appréciable dans le cas du mélangeur)  constitue un défi important à 

relever dans les mélangeurs RF, car le transistor MOS présente une linéarité optimale autour 

d’un point de fonctionnement se situant au milieu de la région d’inversion moyenne. Afin 

d’obtenir un gain élevé, le transistor doit fonctionner en forte inversion là où la 

transconductance du transistor MOS est la plus élevée. A cette difficulté, s’ajoute la 

consommation de courant élevée en forte inversion.  C’est pour cette raison que le 

compromis entre le gain de conversion, la linéarité et la consommation de puissance, est 

souvent de rigueur dans les mélangeurs RF. 

Dans ce contexte, la linéarisation des  mélangeurs RF a été largement abordée dans la 

littérature pour améliorer le point d'interception d'entrée de troisième ordre. Noté IIP3, le 

point d’interception d’ordre trois est un indicateur métrique qui renseigne sur la linéarité du 

circuit. 

Les techniques de linéarisation des mélangeurs actifs, rencontrées dans la littérature, 

découlent, toutes, des technique de linéarisation des LNA à savoir : superposition des 

dérivées, poste linéarisation, injection de produits d’intermodulation de second ordre ainsi 

que d’autres techniques que nous abordons dans le  Chapitre 2. Toutes ces techniques tentent 

de réduire la transconductance de troisième ordre des transistors, responsable des produits 

d’intermodulation d’ordre trois dans les circuits RF, causant la dégradation du point 

d’interception d’ordre trois. Initialement utilisée pour les amplificateurs à faible bruit et 

récemment  étendue aux mélangeurs, la méthode de superposition des dérivées est, sans 

doute, l'une des techniques de linéarisation les plus efficaces utilisée dans les circuits RF. 

Dans les mélangeurs pseudo-différentiels, les étages empilés sont réduits à trois, permettant 

de ce fait une conception basse tension d’alimentation [2].  



19 

Dans le  Chapitre 4, un mélangeur conçu en technologie CMOS 0.18 µm combinant la 

technique de superposition des dérivées et la technique du « current bleeding » est présenté. 

Le but de la technique de « bleeding » est de contrer les limitations de la cellule de Gilbert et,  

de ce fait, relaxer le compromis gain, linéarité et consommation de puissance. Le mélangeur a 

été simulé (simulation post-layout) à la fréquence 2 GHz. La combinaison de ces techniques 

s’est avérée efficace pour améliorer à la fois la linéarité et le gain de conversion. Celle-ci a 

été confirmée par leur implémentation en technologie CMOS 0.18 µm fonctionnant avec une 

tension  d'alimentation de 0.9 V, soit la moitié de la tension d’alimentation maximale de cette  

technologie. Ce choix est motivé par l’évolution du rapport /DD THV V  avec la technologie. 

[2]. Cela montre que cette solution serait potentiellement applicable à une technologie 0.13 

µm ou même 90 nm tout en bénéficiant de performances fréquentielles supérieures qu’offrent 

ces technologies. 

La consommation de puissance est aussi  une contrainte incontournable dans la 

conception de circuits RF. En effet, un module d’émission et de réception gourmand en 

énergie aurait une autonomie réduite et, par conséquent, serait peu attrayant. La 

consommation de puissance dépend à la fois, de la tension d’alimentation et du courant 

consommé. Il existe plusieurs techniques utilisées pour réduire la consommation de puissance 

des circuits RF comme, par exemple la polarisation du transistor sous le seuil de conduction 

[3].  

Par ailleurs, les mélangeurs à transconductance commutée représentent une bonne 

alternative à la cellule de Gilbert conventionnelle pour réduire, à la fois, la tension 

d’alimentation et le courant consommé et ce, en utilisant des inverseurs commandés par le 

signal de l’oscillateur local LO au lieu d’un étage de commutation [4]. Etant donné que les 

inverseurs fonctionnent en mode linéaire, il est donc plus facile d’empiler les trois étages 

(inverseur, transconductance, et charge) constituant le mélangeur. En faisant fonctionner les 

transistors MOS en faible inversion, une consommation optimale du courant DC est atteinte 

avec cette topologie. Ce mode de fonctionnement devient plus attrayant pour le meilleur 

compromis entre le gain et la consommation d'énergie. Cependant, la réponse en fréquence, 

aussi bien que la linéarité sont faibles en comparaison avec le mode de forte inversion [5]. De 

ce fait, le mode d'inversion modérée semble être  le choix  ultime pour le meilleur compromis 

entre le  gain et la dissipation de puissance et la linéarité. En outre, d’autres techniques ont 

été mises en œuvre afin de réduire la consommation d'énergie dans la section RF comme par 

exemple la transconductance à couplage croisée présentée dans l’article [6]. Un LNA, basé 

sur le technique à réutilisation de courant à couplage croisée est proposé dans l’article [7]. 
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Dans l’article [8], la transconductance du LNA, en grille commune, est renforcée en utilisant 

la technique à couplage croisée. 

Dans le  Chapitre 5, nous proposons la conception d’un mélangeur à transconductance 

commutée multistandards, fonctionnant dans la bande fréquentielle 1.8-2.4 GHz en inversion 

modérée. Le mélangeur proposé est constitué de deux étages en cascade. Le premier se 

compose de la transconductance à « current-reuse »  à couplage croisée fournissant un gain 

en tension élevé. L'opération de commutation est effectuée dans la deuxième étape, 

également sur la base du « current-reuse » dont l’alimentation est contrôlée par des 

inverseurs. 

L’autre approche pour réduire le courant consommé d’un circuit est la technique 

appelée « power gating » est liée à une stratégie de gestion de l’alimentation, qui consiste à 

éteindre ou à allumer le dispositif  [9]. Empruntée au domaine digital, l’application de ce 

concept au domaine RF est relativement nouveau et son rayon d’application se cantonne aux 

communications pulsées. 

Dans le  Chapitre 6,  nous proposons un mélangeur à transconductance commutée à 

gain de conversion élevé, pour des applications où la linéarité n’est pas une contrainte 

majeure. Un fort gain de conversion peut impliquer une forte consommation de puissance. 

Nous proposons donc d’appliquer la technique du « power gating » au mélangeur  ainsi conçu 

pour réduire la consommation de puissance. Le mélangeur est conçu à la fréquence 2.4 GHz, 

utilisée par plusieurs standards de communication comme le Wifi, le Bluetooth ou encore le 

Zigbee. Pour ce faire, nous avons conçu  un mélangeur en technologie CMOS 0.13 µm de 

STMicroelectronics pour un meilleur compromis gain de conversion - consommation DC. 

L’étude comportementale du mélangeur avec un amplificateur faible bruit, à base 

d’inductance active, a été également établie [10].  

Le principal inconvénient des mélangeurs actifs, type cellule de Gilbert ou à 

transconductance commutée est le bruit 1/f [11]. Les travaux menés dans l’article [12] ont 

montré que le bruit 1/f est proportionnel au courant DC, qui  traverse l'étage de commutation. 

Réduire ce dernier au minimum conduit à une réduction significative du bruit 1/f dans le 

récepteur.  C’est dans cette optique que les mélangeurs passifs sont proposés comme 

alternative. En effet,  ces mélangeurs passifs ont été mis au point dans cette optique. Ce type 

de mélangeur a été proposé par Redman-White [13] et implémenté,  pour la première fois en 

technologie CMOS, par Castello et al [14]. Dans les mélangeurs passifs, les commutateurs 

opèrent en région triode, ce qui rend le mélangeur bidirectionnel et de ce fait, l'analyse du 
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mélangeur est plus complexe. Il est, par conséquent, désirable de disposer d'un modèle 

pouvant prédire les performances du mélangeur. Dans le  Chapitre 7, nous proposons un 

modèle théorique pour les mélangeurs passifs souhaitable, à la fois, pour les récepteurs de 

type « mixer-first » et les récepteurs conventionnels intégrant un LNTA (Low Noise 

Transconductance Amplifier)  en amont et capable de prédire les caractéristiques  du 

récepteur en termes d’impédance d’entrée, de gain, de facteur de bruit et de linéarité.   

Cette thèse est organisée comme suit : 

1. Le  Chapitre 1 introduit le mélangeur de façon générale dans le contexte de la 

réception, où divers problèmes et notions sont abordés. 

2. Le  Chapitre 2,  rassemble quelques techniques de linéarisation utilisées pour 

linéariser les circuits RF (faiblement non linéaire) comme le mélangeur et le  

LNA. 

3. Le  Chapitre 3 est consacré à l’analyse de la cellule de Gilbert.  

4. Dans le  Chapitre 4, nous présentons la conception du mélangeur à « current-

bleeding » en technologie CMOS 0.18 µm à la fréquence de 2 GHz. 

5. Dans le  Chapitre 5, nous proposons  la conception du mélangeur à 

transconductance commutée pour les applications multistandards à très faible 

consommation de puissance en technologie CMOS 0.18 µm. 

6. Dans le  Chapitre 6, nous présentons la conception d’une variante du 

mélangeur du  Chapitre 7 à gain de conversion élevé en technologie CMOS 

0.13 µm avec la technique de gestion de l’alimentation. 

7. Dans le  Chapitre 7, nous proposons un modèle, en bande de base, pour les 

récepteurs à base de mélangeurs passifs. 
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par rapport au niveau du bruit pour que l’information soit récupérée par le récepteur. Cela 

nous amène à définir le rapport signal à bruit par:  

 
S

SNR
N

  
( 1.1) 

 

Le SNR, requis pour une communication donnée, dépend de nombreux paramètres 

comme la modulation utilisée, le milieu de propagation et les distorsions créées par le 

récepteur. Le SNR est dégradé par le récepteur et la dégradation est quantifiée par le facteur 

de bruit, noté F et défini par: 

 

IN

OUT

SNR
F

SNR
  

( 1.2) 

 

où SNRin et SNRout  sont respectivement les rapports signal à bruit à l’entrée et à la sortie. 

Bruit thermique 

Le bruit thermique est créé par le mouvement aléatoire des électrons dans les 

conducteurs dû à leurs résistances. Les sources du bruit thermique sont variées, on peut citer 

les résistances, la base et l’émetteur des transistors bipolaires, la résistance de grille ainsi que 

la résistance du canal dans les transistors MOSFET. La puissance du bruit thermique est 

proportionnelle à la température, et la bande de son spectre est extrêmement large, elle peut 

s’étendre au-delà de 1014 Hz. 

Bruit de scintillation (« flicker noise ») 

Les électrons, piégés de façon aléatoire dans l’interface du diélectrique dans les 

transistors  MOSFET,  provoquent le bruit de scintillation qui est inversement proportionnel à 

la fréquence. 

Bruit de phase 

Le bruit de phase est un phénomène exclusivement lié aux oscillateurs. Un oscillateur 

idéal (du point de vue de bruit de phase) a une période d’oscillation fixe. Le signal à la sortie 

de l'oscillateur est  ( ) cosOUT LOv t A t , où  LO  est la pulsation d'oscillation. La Figure  1.3 

(a) montre le signal dans le domaine fréquentiel.   Le bruit de l'oscillateur perturbe la période 

d'oscillations conduisant à un signal  ( ) cos ( )OUT LOv t A t t   .  La Figure  1.3 (b) montre 

le signal, à la sortie de l'oscillateur, en présence de bruit de phase. 



1

de l

mél

de c

Fi

 

1

sens

acti

réce

sont

Figure  

1.1.4 

Le phén

l'oscillateur 

langer avec 

ce dernier v

igure  1.4 - (a)

1.1.5 

Un circ

s  mathéma

fs étant don

epteur, les c

t assez fai

1.3 - Spectre d

Mélange 

nomène du 

local du ré

 un signal 

ers la bande

) récepteur, (b)

pr

Linéarité

cuit est dit li

atique tu term

nné que le 

circuits son

bles contra

de sortie d'un 

 Réciproq

 mélange ré

écepteur. L

adjacent (i

e désirée (ba

) transposition

résence de bru

é  

inéaire lorsq

me) des sig

transistor e

nt considéré

airement au

oscillateur, (a

 

que   

éciproque es

a Figure  1.

indésirable)

asse fréquen

n de fréquence

uit de phase (m

que le signa

gnaux à son

est un dispo

és comme é

u cas de l

a) cas idéal, (b

st une consé

4 illustre co

 conduisant

nce) à la sor

e dans le cas i

mélange récip

al à sa sorti

n entrée. Cel

ositif non li

étant faiblem

’émetteur (

b) cas avec bru

équence dir

omment le 

t à une tran

rtie du méla

idéal, (c) trans

proque) [11] 

e est une co

la n'est pas 

inéaire par 

ment non li

(amplificate

 

uit de phase [1

recte  du  br

bruit de ph

nsposition f

angeur. 

sposition de fr

ombinaison 

le cas pour

nature. Dan

inéaire car 

eur de pui

25

11] 

ruit de phase

hase peut se

fréquentielle

réquence en 

linéaire (au

r les circuits

ns le cas du

les signaux

ssance). La

5 

e 

e 

e 

u 

s 

u 

x 

a 



fonc

Tay

où 

plus

dési

est 

biai

liné

supp

Ce q

Lor

se tr

1.2

par 

App

ction de tran

ylor ou série

INv  et OUTv

sieurs signa

irée.    

Le phén

le produit 

is des IMD3

éaire, ce qu

pose  

qui donne : 

3
3 ia v

sque les deu

rouvent à l’

 Récep2

A l’orig

Edwin Am

pelé actuell

nsfert (non 

e de Volterr

T  représente

aux, les ter

nomène qui

d’intermodu

3, se produi

ui génère u

3
3 3 1

3
3 2

3

3

4

4
3

4
3

4

(in

a

a

a

a

V

V









ux pulsation

intérieur de

pteur Hé

gine, les réc

mstrong, à la

lement supe

linaire) est 

a)  

1OUT vv a

ent respectiv

rmes non l

i affecte la 

ulation d’o

isent lorsqu

ne compos

1INv V

1

3
2

2

2
1 2

2
1 2

cos( ) 3

cos( )

2cos(

2cos(

(

(

(

(

t

t

VV

V V







ns 1   et 

e la bande d

étérodyn

cepteurs hét

a fin de la 

erhétérodyn

généraleme

2
2IN INv va 

vement les 

linaires con

capacité du

rdre 3, not

ue deux blo

ante spectr

1cos( )t V 

1

2

1

2

3cos( )

3cos( )

( ) cos(2

( ) cos(

)t

t

t

t















2  sont proc

désirée, ce q

ne 

érodynes, il

première g

ne, diminuti

ent exprimé

3
3 INa v 

tensions d’e

nduisent à 

u récepteur

té IMD3. L

queurs pass

rale dans la

2 2cos( )V t

2 1

1 2

)

2 )

2 )

)

t

t

 

 

 

 

ches, les com

ui provoque

llustrés  par

guerre mond

if de supers

ée en termes

entée et de 

des interfé

r à rejeter le

Les interfére

sent au trav

a bande du

2

1

cos(2

cos(2

 

 

 

 

mposantes 2

e une interfé

r la Figure  1

diale. L’idé

sonique hét

s de puissan

sortie.  En 

érences dan

es signaux 

ences, prod

vers d’un di

u signal. Po

1

2

)

)

)

)

t

t





 

1 22   et 

férence.   

1.5,  ont été

ée fut publié

térodyne, p

26

nce (série de

( 1.3)

 

présence de

ns la bande

hors bande

duites par le

spositif non

our cela, on

( 1.4

 

( 1.5

2 12   

 développés

ée en 1917

parce que la

6 

e 

e 

e 

e,  

e 

n 

n 

) 

) 

s 

7. 

a 



fréq

réce

stan

sa b

pas 

hab

ban

pert

la b

piéz

SAW

des 

aux 

des 

rési

brui

gén

sort

quence inter

epteurs est d

Au nive

ndard. Tous

bande fréqu

au standa

ituellement 

Il existe

d atténuatio

tes d’inserti

bande désiré

zoélectrique

W (« Surfac

fréquences

filtres SAW

transitions 

dus de ces 

it. 

Figu

Le méla

éralement a

tie du mélan

rmédiaire e

due en parti

eau de l’ant

 ces canaux

uentielle et s

ard de l’u

suivie d’un

e cependan

on) et les p

ion ont un i

ée. Habitue

e pour form

ce Acoustic

s supérieure

W et une me

abruptes et

signaux ain

ure  1.5 - Réce

angeur effec

ajustable, ce

ngeur, est ap

st supérieur

e aux perfo

enne, le can

x forment c

son niveau 

utilisateur, 

n filtre qui a

nt un compr

pertes d’ins

inconvénien

ellement, ce

mer ce que l

c Wave »). L

es à 1 GHz,

eilleure atté

t encore la p

nsi que le s

epteur hétérod

ctue ensuite

e qui permet

ppelée fréqu

re aux fréqu

rmances en

nal désiré ap

ce que l’on 

de puissanc

sont appe

a pour but d

romis entre 

ertion dans

nt majeur ca

es filtres son

’on appelle

Les filtres e

, car ils off

énuation hor

possibilité d

spectre in-b

dyne avec tran

e la convers

t de s’adapt

uence interm

uences son

n termes de 

pparaît en p

appelle le s

ce. Tous le

lés bloque

d’atténuer le

l’atténuatio

s la bande d

ar elles con

nt réalisés 

e des filtres 

en céramiqu

frent de faib

rs bande. D

d'avoir une 

band sont am

nsposition fréq

sion de fréq

ter au canal 

médiaire, no

ores audibl

sélectivité e

présence d’a

spectre « in

s autres sig

eurs hors 

es signaux h

on des sign

désirée (pas

tribuent à a

en céramiq

à onde aco

ue sont gén

bles pertes 

’autre part, 

entrée diffé

mplifiés pa

quentielle quad

quence grâce

où au stand

otée IF. 

es La longé

et de sensibi

autres canau

nband », car

gnaux, ne s’

bande. L’a

hors bande. 

naux hors b

ss-band ins

augmenter l

que ou bien 

oustique de 

néralement u

d’insertion 

les filtres S

érentielle du

ar l’amplific

dratique, [11] 

e à un oscil

dard. La fré

27

évité de ces

ilité. 

ux du même

ractérisé par

’apparenten

antenne es

bande (stop

ertion). Les

e bruit dans

en substra

surface dits

utilisés pour

par rappor

SAW offren

u LNA. Les

cateur faible

llateur local

équence, à la

7 

s 

e 

r 

nt 

t 

-

s 

s 

at 

s 

r 

rt 

nt 

s 

e 

l, 

a 



1.3

loca

ban

afin

la F

Apr

d’at

céra

criti

Fig

rôle

LNA

pou

filtr

va d

filtr

 Fréqu3

Les ban

al, sont conv

des est  ind

n d’éviter un

Figure  1.6.  

Dans le

rès le LNA

tténuer dav

amique. Les

iques en rai

gure  1.6 - Com

A prem

es identique

A, il permet

ur cette raiso

re, le mélang

doubler le b

re, appelé fi

uence im

ndes, qui se

verties, tout

désirable et 

ne superpos

e cas des réc

, le filtre ré

antage la b

s SAW son

son de l’am

mpromis entre

mière vue, il

s. Ce qui n

t de ce fait 

on que le fi

geur conver

bruit, d’où l

ltre IF, filtr

mage  

e trouvent d

tes les deux

est appelée

sition de cel

cepteurs hét

éjecteur d’i

bande imag

nt, dans ce c

mplification 

e la rejection d

l apparaît q

’est pas tou

d’atténuer l

ltre réjecteu

rtit le bruit à

e nom de fi

e la bande a

de part et d

x, vers la m

e la bande 

lle-ci après 

térodynes, l

image, appe

ge. Ce filtre

cas-là, plus 

accomplie p

d'image et la s

que le filtre

ut à fait just

le bruit émi

ur d’image 

à la sortie d

iltre de brui

alternative p

’autre de la

même fréque

image. Une

la conversio

le filtre RF 

elé parfois 

e est égalem

utilisés car

par le LNA

sélectivité, (a) 

e RF et le f

te, puisque l

s par le LN

est placé ap

du LNA, con

it. A la sort

produite par

a fréquence 

ence intermé

e atténuatio

on de fréqu

offre un filt

filtre de br

ment un fil

r les pertes 

A [11]. 

cas IF élevée

filtre réjecte

le filtre d’im

A dans la b

près le LNA

ntenu dans 

tie du premi

r le mélange

du premier

édiaire. L'un

on de l’imag

uence comm

trage initial 

ruit (noise f

ltre SAW o

d’insertion

e, (b) cas IF fa

eur d’image

mage est pl

bande image

A et non ava

les deux ba

ier mélange

eur.  

28

r oscillateur

ne des deux

ge s’impose

me le montre

de l’image

filter), tente

ou un filtre

n sont moins

 

aible IF [11] 

e jouent des

lacé après le

e [11]. C’es

ant. Sans ce

andes, ce qu

eur, un autre

8 

r 

x 

e 

e 

e. 

e 

e 

s 

s 

e 

t 

e 

ui 

e 



qui,

liné

d’ab

puis

emp

les a

mon

filtr

rela

pass

élev

Des

cett

soup

uniq

com

mul

1.4

conv

hom

dire

mél

Le sign

, à son tour

éarité et d’in

bord conver

s filtré pou

ployée à l’ém

Les réce

autres archi

nolithique, e

res SAW o

ativement c

sante relativ

vé, ce qui e

s travaux on

e solution n

Un autr

plesse. En 

que et, pa

mmunication

lti standards

 Récep4

Les réc

version dir

modyne est 

ectement co

langeur.  

nal peut être

r, réduit l’ét

ntermodula

rti  vers un

ur qu’enfin

mission. 

epteurs hété

itectures. C

en vogue da

ou en céra

coûteux et 

vement étro

st difficile 

nt été menés

n’a toujours 

re inconvén

effet, les fi

ar conséqu

n. Cela ren

s. 

pteur Ho

cepteurs ho

recte ou en

apparu en

onvertis de

e ensuite am

tendue dyna

tion des blo

ne seconde 

n l’informat

érodynes of

Cependant, l

ans l’indust

amique ext

encombran

oite, les tra

à réaliser en

s afin d’inté

pas été rete

nient de l’ar

filtres SAW

uent, ne p

nd les récep

omodyne

omodynes il

ncore zéro 

n 1947. D

 la porteus

mplifié par 

amique requ

ocs ultérieu

fréquence i

tion soit re

ffrent des pe

es filtres IF

trie des mod

ternes, utili

nts d’un po

ansitions ab

n hyperfréq

égrer les filt

enue par les

rchitecture 

W sont conçu

peuvent êt

pteurs hétér

e 

llustrés dan

IF, furent 

ans cette a

se vers la 

un amplific

uise ainsi q

urs. Une foi

intermédiair

etrouvée pa

erformances

F sont les pr

dules de réc

isés dans l

oint de vue

bruptes requ

quence ains

tres SAW e

s constructeu

hétérodyne

us et optim

tre réutilisé

rodynes pe

ns la Figure

développés

architecture

bande de 

cateur à gai

que les perfo

is cela est 

re ou bien 

ar détection

s supérieure

rincipaux o

ception pour

les récepte

e dimension

uièrent un 

i que pour 

en substrat s

urs. 

e est sa rigi

misés pour u

és pour d

eu attractifs

e  1.7, appe

s en 1924. 

e, tous les 

base grâce

in variable, 

ormances e

accompli, l

vers la ban

n selon la 

es en compa

obstacles à l

r cette archi

eurs hétérod

nnel. Pour 

facteur de 

les solution

semi-condu

idité et son 

une fréquen

d’autres sta

s pour les a

elés aussi r

Le premie

canaux in

e à un seu

29

noté VGA

n termes de

le signal es

nde de base

modulation

araison avec

l’intégration

itecture. Les

dynes, son

une bande

qualité très

ns intégrées

cteur.  Mais

manque de

nce centrale

andards de

applications

récepteurs à

er récepteur

n-band son

ul étage du

9 

A, 

e 

t 

e, 

n 

c 

n 

s 

nt 

e 

s 

s. 

s 

e 

e 

e 

s 

à 

r 

nt 

u 



base

l’un

1.5

qui 

scen

l’en

Fig

ve

 

Ces

du m

com

Les can

e. Dans les 

ne de deux b

 DC o5

Les réc

interfère a

narios possi

ntrée du LNA

gure  1.8 – Les

ers l’entrée  LN

s différents s

mélangeur q

mposante co

naux indésir

récepteurs h

bandes latér

ffset 

epteurs à co

vec le sign

ibles, à sav

A, ou encor

s chemins de f

NA, (c) fuite d

scénarios co

qui multipli

ntinue appe

Figure  1.7 - R

rables peuve

homodyne, 

rales de la p

onversion d

nal désiré e

voir la fuite 

re vers l’ant

fuites du signa

du signal LO 

onduisent  t

e cette dern

elé « DC off

Récepteur à co

ent être aisé

l’étage IF e

porteuse. 

directe souff

en bande de

du signal L

tenne ce qui

al LO  (a) fuit

vers l’entrée d

tous à l’appa

nière par le s

fset ». 

onversion dire

ément suppr

est éliminé. 

ffrent du pro

e base.  La

LO vers l’e

i provoque 

te du signal LO

du mélangeur

arition d’un

signal LO. C

ecte [11] 

rimés par un

Il est à note

oblème de l

a Figure  1.8

entrée du m

des radiatio

O vers l’anten

, (d) retour ve

ne fraction d

Cette multip

 

n filtrage en

er que l’ima

a composan

8 illustre le

mélangeur, o

ons indésirab

nne, (b) fuite d

ers l’oscillateu

du signal LO

plication pro

30

n bande de 

age est 

nte continue

es différents

ou bien vers

bles.  

du signal LO 

ur local [15]. 

O à l’entrée 

oduit une 

0 

e 

s 

s 



1.6

prob

fréq

sign

inte

imm

larg

d’in

puis

la fr

inté

acco

n’es

 Récep6

L’archit

blème de D

quence imag

nal reçu n’

ermédiaire b

munité contr

geur de la b

nconvénient

La maj

ssance des b

réquence in

Les réc

éressante, po

omplie de m

st applicable

pteur à f

tecture à fré

DC offset. L

ge et tous le

’est plus d

basse comm

re le DC of

bande. Le 

ts comme la

jorité des 

bloqueurs a

termédiaire

cepteurs à f

our les app

manière eff

e que pour d

fréquenc

équence inte

Les récepte

es problèm

directement 

me l’indiqu

ffset. La fré

récepteur «

a fréquence 

standards d

augmente av

e est de l’ord

fréquence i

plications où

ficace avec 

des standard

ce interm

ermédiaire 

eurs low IF

es dont sou

converti e

e le nom d

équence IF e

« low IF »

image. 

de commun

vec l’éloign

dre de un ou

intermédiair

ù l’éliminat

une archit

ds non cont

médiaire

basse, appe

F offrent, en

uffrent les é

en bande 

de ce type 

est générale

apporte ég

nication se

nement de la

u deux fois 

re basse so

tion du DC

tecture à co

traignants en

e basse 

elée « low IF

n général, u

émetteurs à 

de base, m

de récepteu

ement ajusté

alement so

e ressemble

a bande dés

la largeur d

ont une solu

C offset ne 

onversion d

n termes de

F », est une

un comprom

conversion

mais à une

ur, ce qui p

ée à un ou 

n lot de pr

e dans le 

sirée. Pour c

du canal. 

ution de re

peut être c

directe. Cep

e bloqueurs.

31

e solution au

mis entre la

n directe. Le

e fréquence

procure une

deux fois la

roblèmes e

fait que la

cette raison

echange for

orrectemen

endant, elle

 

1 

u 

a 

e 

e 

e 

a 

t 

a 

n, 

rt 

nt 

e 



Ch

2.1

s’ap

est l

2.2

2

amp

(ten

réac

réac

où l

ains

mon

tran

L’éq

hapitre

circuit

 Intro1

Toutes 

pplique au tr

liée au nive

 Linéa2

2.2.1 

La Figu

plificateur n

nsion) et de 

ction. Le tra

ction. Suppo

les coeffici

si que les tra

ntre le sché

nsistor MOS

quation ( 2.1

e 2. Te

ts RF 

duction 

les techniq

ransistor, et

eau circuit et

arisation

Contre ré

ure  2.1(a) m

non linéaire

sortie (cou

ansistor M

osons que le

ients mg , g

ansconducta

éma équiva

S est définie

1) est réécri

echniqu

 

ques de lin

t dont le bu

t a pour obj

n des disp

éaction  

montre le sc

e  A, où X

urant).  La 

1  représente

e courant Di

DS mi = g v

2g  et 3g rep

ances du se

lent petits 

e comme éta

te de façon 

ues de 

néarisation 

t est de rédu

jectif la rédu

positifs M

chéma d’un

X et Y repr

Figure  2.1(

e l’amplific

DS  puisse êtr

2
GS 2 GSv + g v +

présentent 

cond et du 

signaux dan

ant la dérivé

suivante :

linéari

se regroup

uire la non 

uction des i

MOS et 

ne contre ré

résentent, r

(b) illustre u

cateur A, et

re exprimé 

3
3 GS+ g v 

respectivem

troisième o

ns la Figur

ée du couran

isation

pent en de

linéarité de

nterférence

circuits 

éaction linéa

respectivem

un exemple

t l’inductan

par la série 

ment la tran

rdre, du tran

re  2.1(b). L

nt DSi  par r

n pour 

eux classes

e ce compos

es. 

 

aire notée  

ment, le sign

e pratique d

nce représen

suivante : 

nsconductan

nsistor MO

La transcond

rapport à la 

32

les  

. Celle qu

sant. L’autre

β , avec un

nal d’entrée

d’une contre

nte la contre

( 2.1)

 

nce linéaire

S comme le

ductance du

tension GSv

2 

ui 

e 

n 

e 

e 

e 

) 

e, 

e 

u 

. 



Les 

et 

Fig

Le s

INv  

où l

et d

points d’in

gure  2.1 - (a) 

signal en so

, ce qui a p

les coefficie

du  troisième

DSi =

nterception d

(a) 

Amplificateur

ortie du tran

pour conséqu

ents 1b , 2b  et

e ordre de la

DS
GS

GS

i
= v +

v




d’ordre deux

V

r non linéaire 

inductive

nsistor MOS

uence d’inc

DSi = b

t 3b  représe

a boucle fer

2
2

2

1

2
DS

GS
GS

i
v

v




x et trois, ex

2
2

m
IIP

g
V =

g

3
3

4

3
m

IIP

g
V =

g

 

(c )

avec une con

e, (c) modèle p

S peut égal

clure l’effet 

2
1 IN 2 INb v +b v

entent le gai

rmée, exprim

3
3

3

1

6
DS

G
GS

i
+ v

v




xprimés en 

2

m  

3

m  

tre réaction né

petits signaux

ement être 

de la contre

3
3 IN+b v  

n, et les coe

més comme

3
GS 

tension, son

égative, (b) LN

 [17] 

exprimé en

e réaction. 

efficients no

e suit [16]:

nt donnés p

 

(b) 

 

NA avec dégé

n fonction d

on linéaires 

33

( 2.2)

par [16] 

( 2.3)

( 2.4)

énérescence 

de la tension

( 2.5)

du  second

3 

) 

) 

n 

) 

d 



34 

1
0

2
2 3

0

2
02

34
0

3
0

1

(1 )

21

(1 ) 1m

mg
b

T

g
b

T

Tg
b g

T g T


 


 


        

 

 

( 2.6) 

avec 0 mT g   où   sL   

 Les points d’interception d’ordre deux, exprimés en tension, en boucle  fermée est donné 

par : 

1
2 0

2 2

(1 ) m
IIP

gb
V T

b g
    

 

( 2.7)  

Dans le cas où 2g  est supposé nul, le point d’interception d’ordre trois en boucle fermée est 

donné pas : 

31 1
3 0

3 3

4
(1 )

3IIP

b g
V T

b g
    ( 2.8) 

En comparant les expressions ( 2.3) et ( 2.4)  avec ( 2.7) et ( 2.8) , nous constatons que la contre 

réaction  améliore l’IIP2 avec un facteur de  0(1 )T   et l’IIP3 avec un facteur de (1 + T0)
3/2  

dans le cas où g2 = 0. En revanche, si 2g  n’est pas nulle, nous constatons en examinant 

l’expression de 3b  donnée par ( 2.6) que le IIP3 est réduit dans le cas où mg  et 3g   sont 

opposés en signe. Cela arrive lorsque le transistor est polarisé en forte inversion (voir  2.2.4). 

Ce phénomène est appelé interaction de second ordre. Dans le cas d’une contre réaction, la 

non linéarité du troisième ordre est générée de deux façons par : 

1. la non linéarité du troisième ordre intrinsèque du transistor 

2. l’interaction d’ordre deux, en d’autres termes, la non linéarité du deuxième ordre. 

A partir du schéma d’un LNA à dégénérescence inductive, le courant de drain est 

donné par : 
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     2 3

2 3DS m IN S IN S IN Si = g v v + g v v + g v v +     ( 2.9) 

où mg  , 2g  et 3g  représentent les trois premières dérivées du courant  DSi   par rapport à la 

tension  GSv  comme le montre l’équation ( 2.10)  
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( 2.10) 

Supposons que la tension d’entrée  INv  contient deux composantes fréquentielles 1  

et 2  La tension Sv  sera alors constituée des composantes 12 , 22  et 1 2  en raison de 

l'interaction du second ordre. Le terme 22 IN Svg v  dans 2
2 ( )IN Sg v v  , produit les termes 

1 22   et 2 12  . Par conséquent, la distorsion de second ordre intrinsèque du  circuit 

contribue à la non linéarité de troisième ordre même si le circuit est différentielle car le terme 

22 IN Sg v v ne peut pas être rejeté.  

2.2.2 Feedforward  

L’équation ( 2.6) montre que la réduction simultanée de g2 et g3 , avec un impact 

réduit sur mg  , requière plus de degrés de liberté. Cela peut être accompli en générant des 

tensions ou des courants non linéaires et en les additionnant ou en les soustrayant à la tension 

ou au courant principal. Cette technique est dite « feedforward ». Le chemin auxiliaire 

contient une réplique de l'amplificateur principal en introduisant deux facteurs de réduction b 

et 1/bn respectivement à l’entrée et à la sortie dans le but de reproduire la distorsion du 

chemin principal comme illustré dans la Figure  2.2. 

Nous posons n=2 ou 3 en fonction de la distorsion que l’on veut supprimer (IM2 ou IM3). 

Noter que si le circuit est différentiel, les produits d’intermodulation d’ordre 2 sont nuls. Par 

conséquent, n=3 conduit à un signal de sortie linaire. Le signal à la sortie  Y  est donnée par 

main auxY Y Y   en supposant que b>0. 
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241

2
SS

DIFF n OX DIFF DIFF

n OX

IW
i = μ C v v

WL μ C
L

  
( 3.16) 

Dans le cas d’un étage de commutation idéal, le point d’interception d’ordre trois en 

entrée, exprimé en tension est donné par l’expression ( 3.17)(voir  Annexe B). La linéarité est 

proportionnelle à la consommation de courant, ainsi que le gain de conversion. Si les 

transistors MOS fonctionnent à la limite de leurs bandes passantes, il serait plus approprié 

d’utiliser la série de Volterra pour modéliser la linéarité du mélangeur. 

3

2 1
4 ( ) 8

3 3
D

IIP GS T

n OX

H

I
V

W
V V

C
L


    

( 3.17)

En examinant l’expression du 3IIPV   et celle du gain de conversion donné par ( 3.8), on 

constate que les deux peuvent être augmentés en élevant la consommation du courant DC. 

Cette observation n’est pas valide pour la linéarité en réalité, en raison de la forte chute de 

tension au niveau des commutateurs et des résistances de charge,  qui en découlerait de 

l’augmentation du courant DC. Ce phénomène peut être considérablement réduit par la 

technique dite de « bleeding ». Décrite dans la section  4.2, la technique du « current 

bleeding »  consiste à injecter un courant DC directement dans l’étage de transconductance 

dans le but d’augmenter la transconductance et par la même occasion, le gain de conversion 

sans provoquer de forte chute de tension dans les commutateurs et les résistances de charge.  
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 sin

( )
SWD

V
GS T W

SS

H RF S

XR I
G

V V X
 

    
 ( 4.1) 

avec 

 2 GS TH SW
SW

LO

V V
X =

V


 ( 4.2) 

Le gain de conversion, donné par  l’équation ( 4.1), peut être maximisé de 

différentes façons :   

1. Minimiser l’effet du  facteur   sin( ) /SW SWX X . Ce qui est possible que si   

 2 GS TH LOSW
V V V   , impliquant  soit de larges transistors ou bien un 

faible courant SSI  (ou encore une forte consommation de puissance dans le 

VCO).  De larges transistors de commutation induisent une capacité parasite 

importante ce qui dégrade le gain. 

2. Diminuer  GS TH RF
V V   pour augmenter le gain conduit à une réduction  

considérable de la linéarité.  

3. Le gain peut aussi être augmenté  en augmentant DR . Cependant, une forte 

résistance de charge peut pour un courant DSI  donné, provoquer une chute de 

tension importante ce qui réduit la dynamique du mélangeur.   

4. Augmenter le courant DSI  pour garantir une transconductance mg  importante 

ce qui conduit à une dégradation de    sin( ) /SW SWX X  étant donné que, dans la 

cellule de Gilbert, l’étage de commutation  partage le même courant que 

l’étage de transconductance 

Cette équation résume toute la limite de la cellule de Gilbert et démontre le compromis 

linéarité, gain et consommation qui découle de la topologie même de la cellule de Gilbert. 

Afin de contourner le problème, le courant de commutation et le courant de transconductance 

doivent être séparés, ce qui représente la motivation principale de la technique du « current 

bleeding» . 

4.2.4 Technique de « bleeding »   

         La technique de « bleeding » permet de palier ce problème en séparant le courant de 

transconductance et le courant de commutation. La Figure  4.2 illustre cette technique qui 

consiste à connecter une source de courant DC au drain du transistor de transconductance de 
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La majorité des méthodes de linéarisation tentent de réduire g3 afin d’augmenter la 

linéarité d’un circuit donné. Le transistor MOS peut fonctionner en trois différents modes : 

faible, moyenne et forte inversion. Le mode faible inversion signifie que la tension VGS est 

légèrement supérieure à la tension seuil. Avec des porteurs en nombre insuffisant dans le 

canal induit, le courant de drain est dominé par le courant de diffusion. Par conséquent, la 

relation courant tension présente un comportement exponentiel. Le courant augmente avec la 

tension VGS , ce qui s’apparente au mode de fonctionnement modéré lorsque le courant de 

diffusion est égal au courant de dérive (« drift current »).  Le courant de drain est dominé par 

le courant de dérive lorsque la tension appliquée sur la grille, est suffisamment élevée, la 

caractéristique du MOS devient alors quadratique. 

Il est donc important de faire appel à une loi qui puisse décrire ces trois modes de 

fonctionnement. Nous utiliserons le modèle suivant [23] : 

2

1DS

X
i K

X



 ( 4.6) 

où  

2 ln 1 exp
2

GS TH
t

t

v v
X 


  

   
   

 ( 4.7) 

avec  

0

2
oxC W

K
L




   
 

 ( 4.8) 

 

0

2 satv L

 


   

 

( 4.9) 

En mode de faible inversion où la tension vgs est faible, le terme logarithmique dans 

l’équation ( 4.7) peut être simplifié comme: ln(1 )z z  , le terme X donné par ( 4.7)  devient 

alors: 
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2 exp
2t

t

GS THv v
X 


 

  
 

 ( 4.10) 

L’expression du courant peut être simplifiée, à son tour, comme suit : 

2
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G TH
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Sv v
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( 4.11) 

 

En forte inversion, lorsque les valeurs  de GSv  sont plus élevées, l’argument de la fonction 

logarithmique de l’équation ( 4.7)  est dominé par le terme exponentiel. Ce qui conduit à la 

formule du courant en saturation suivante : 
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GS TH
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( 4.12) 

 

où   est appelée le facteur de la pente de faible inversion (« weak  inversion  slope  factor »), 

dont la valeur typique est comprise entre 1 et 2. La transconductance 3g  est obtenue par : 

3

3

1

6
D

GS

Si
g

v





 ( 4.13) 

En calculant la dérivée troisième du courant DSi  donné respectivement par les expressions 

( 4.11) et ( 4.12) on obtient la transconductance de troisième ordre respectivement en faible et 

en forte inversion 3,WIg  et 3,SIg  données par  ( 4.15) et ( 4.14) 
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 ( 4.14)

et 

3, 4[1 ( )]SI
GS TH

K
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V V




 
 

 

 

( 4.15)

La  Figure  4.5 donne mg , 2g  et 3g  en fonction de la tension VGS d’un transistor 

NMOS. En fonction des conditions de polarisation, g3 est positive en faible inversion, puis 

devient négative au fur et à mesure que VGS augmente, ce qui correspond à une polarisation 

en forte inversion. 
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(a) (b) 

   

( c ) 

Figure  4.5 Tracés des différentes transconductances par dérivation successives de l’équation ( 4.6) pour 

différentes largeurs de grille. (a) transconductance mg  , (b)  transconductance 2g , (c) transconductance 3g  

La Figure  4.5 montre que la tension GSV  doit être maximisée afin de réduire d’une 

part 3g  et d’augmenter mg  d’autre part, ce qui conduit à un point d’interception d’ordre 3 

élevé comme le suggère l’équation  ( 3.15). Cela ne peut se faire qu’au prix d’une 

consommation de puissance excessive.  

Un meilleur compromis linéarité- consommation est obtenu en choisissant une tension 

GSV  optimale de sorte à obtenir 3 0g  . Cette solution nécessite un circuit de polarisation 

élaboré présentant une robustesse contre les variation PVT (« Process, Voltage, 

Temperature »). La technique de superpositions est une alternative à cette solution. 

En outre, la Figure  4.5 montre l’amplitude de 3g  en faible inversion qui est supérieure à 

l’amplitude du 3g  en forte inversion. 
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( 4.11). La Figure  4.7 montre la simulation de mg , 2g  et 3g  du transistor nMOS pour une 

tension 0.6DSV   V et une largeur de grille de 75  m.   

  

(a) (b) 

 

(c) 

Figure  4.7 Simulation des transconductance d'un nMOS ( dsv  0.6 V , W=75  m) 

En effet, pour pouvoir atteindre 20 mS autour de GSV =0.68 mV , la largeur de la grille 

du transistor d’entrée doit être de l’ordre de 75  m    au lieu de  60  m  initialement 

calculé. La simulation de 3g , obtenue par superposition des dérivées, est donnée par la 

Figure  4.8. Une annulation optimale de 3g  est obtenue pour un rapport 1.4   , soit 

52AUX mW  . Il est important de noter que le dispositif constitué des deux transistors ne peut 

pas être considéré comme un transistor d’une  largeur équivalente à la somme des deux 

largeurs, car le transistor auxiliaire est polarisé en faible inversion et ne contribue pas avec la 

même dimension au gain de conversion ( mg ).  
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4.7.2 Linéarité  

La simulation de la linéarité effectuée avec l’outil SpectreRF montre que  les points 

d’interception d’ordre deux et trois ainsi que le point de compression à 1 dB sont 

respectivement égal  à +64 dBm, +9dBm et -16 dBm, sachant que le mélangeur offre un gain 

de conversion en tension de +18 dB, et est alimenté avec une tension de 0.9V. La Figure  4.12 

montre la simulation de l’IIP3. Le mélangeur consomme un courant DC de 7.8 mA  avec le 

circuit de polarisation. 

 

Figure  4.12 - Simulation post-layout de IIP3 

4.7.3 Bruit 

La Figure  4.13 donne la simulation post-layout du facteur de bruit double bande en 

fonction de la fréquence de sortie du mélangeur. Le NF (bruit thermique) devient inférieur à 

12 dB à partir de 8 MHz. Cependant,  le bruit 1/f  atteint  presque  30 dB à 30 kHz . En effet, 

en dépit du faible courant de commutation, le bruit 1/f reste élevé en raison des transistors de 

« bleeding »  qui injectent le bruit directement au nœud de jonction « transconductance- 

switches ».  Dans le  Tableau 5.3, on peut voir une comparaison des performances du 

mélangeur avec l’état de l’art. 

La technique de bleeding classique a été utilisée dans [28] , [25]  [26],  alors que dans [29] et 

[28], on a utilisé un mélangeur conventionnel et un mélangeur « folded ». Le mélangeur 

proposé offre de meilleures performances en termes de gain de conversion en tension et de 

linéarité, avec un bruit thermique modéré, une tension d’alimentation et une consommation 

encore plus basses, en comparaison avec les autres travaux. 
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En se basant sur la figure précédente, le gain d’inversion A  est approximé par un 

diviseur de tension [33]: 

C GS

CC
A

C C



 

( 5.5) 

 

Ce qui conduit à : 

,eff

2 C GS
m m

C GS

C C
G g

C C

 
   

 
( 5.6) 

 

Afin de conserver le bénéfice de cette technique, la capacité CC doit être bien 

supérieure à la capacité GSC , ce qui permet de doubler la transconductance effective : 

,eff 2m mG g  ( 5.7) 

La transconductance effective peut encore être augmentée davantage, en utilisant 

l’amplificateur différentiel à couplage croisée en configuration « current-reuse ». 

5.2.2.1 Gain de conversion  

La Figure  5.4 montre le schéma équivalent petit signaux de l’amplificateur « gm-

boosted », où l’expression du gain en tension est donnée  par  ( 5.8)  (voir  Annexe C).  

1

2( ) ( ) 1/
1

( )

mN mP DS GD o
V

DS GD
o

g g j C C r
G

j C C
r





  


 


 ( 5.8) 

 

où GDC  et DSC  représentent les capacités du transistor équivalent de la cellule « current 

reuse », constituée de nMOS et pMOS , et r0 sa résistance équivalente  de sortie équivalente 

[34]. 
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(ln )1m DS DS

DS D GS GS

g I I

I I V V
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( 5.10) 

 

  

(a) (b) 

 

( c ) 

Figure  5.5 (a) Simulation du coefficient d'inversion d’un transistor NMOS 0.18 µm, (b) simulation de /m Dg I  

en fonction de la tension gsV  , (c) simulation du 3g   

En effet, l'efficacité du transistor nMOS est à son comble en faible  inversion où elle 

varie entre 34 et 28 mS/mA. Elle diminue entre  28 et 11 mS/mA en inversion moyenne et 

inférieure à 11 mS/mA en forte inversion.  Pour une application faible consommation de 

puissance,  l'idéal serait de polariser le transistor MOS en faible inversion afin d'obtenir la 

meilleure efficacité possible au détriment de la linéarité. 

Cependant, l’inversion modérée est plus appropriée pour une linéarité optimale comme le 

montre la Figure  5.5 (c), l'amplitude de cette dernière atteint son maximum en faible 

inversion et en forte inversion  et s'annule en inversion moyenne. Pour un compromis 
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du transistor  nMOS.  La résistance de sortie du  transistor or  est exprimée en fonction du 

courant DSI  comme suit [22] :  

1
 o

DS

r
I

  ( 5.11) 

où   est un paramètre technologique qui représente l’effet de la modulation du canal du 

transistor MOS en saturation.  La capacité GDC  du transistor MOS est donnée par 

l’expression suivante [22]: 

GD OVC WC  ( 5.12) 

où W  est la largeur de la grille et OVC  représente la capacité de recouvrement du transistor 

MOS. La transconductance mg  est aussi exprimée en fonction des dimensions du transistor et 

du courant DSI  [22] 

,
n

m n n ox DS

W
g C I

L
  

 

( 5.13) 

Les transistors pMOS ont une mobilité n  fois inférieure à la mobilité des transistors 

nMOS, où n  dépend de la technologie utilisée mais aussi de la longueur de la grille du 

transistor. Pour les transistors d’entrée, la longueur de la grille est fixée à la valeur minimale, 

soit 0.18 µm. Dans ce cas, 4.4n  . Afin d’obtenir une transconductance identique à la 

transconductance du transistor nMOS, le transistor pMOS doit être dimensionné 

conformément à la formule suivante: 

n
n

p n
p

W nWW



 
   
 

 ( 5.14) 

La Figure  5.7 montre les transconductances des transistors nMOS et pMOS en fonction de la 

tension GSV  pour une largeur de la grille respective  de 18  m et 80  m  
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Figure  5.7 Transconductance du nMOS et pMOS pour une largeur de 18 µm et n=4.4. 

 

En remplaçant les équations ( 5.11) à ( 5.14), dans ( 5.8), et en négligeant DSC  on obtient : 

32
(1 ) 2

( )
2 (1 )

d ox
ov d

V
d ov

I C
j n WC I

LG W
I j n WC

  

 

  


 
 

( 5.15) 

 

La Figure  5.8 montre le tracé du gain en tension en fonction de la largeur de la grille 

du transistor nMOS pour différentes valeurs du courant consommé DSI  par branche à la 

fréquence 2.4 GHz qui représente la limite supérieure de la bande de travail.  

Le gain est proportionnel à la valeur de la transconductance, qui, elle-même, est 

proportionnelle à la largeur de la grille, le gain augmente donc avec la valeur de W . A partir 

d’un certain seuil, le gain en tension est limité par la capacité GDC  qui elle aussi est 

proportionnelle à la valeur de W. 
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Figure  5.8 Gain en tension du premier étage donné par l’équation ( 5.15) pour différentes consommation

Pour une certaine consommation de courant, on choisit la largeur de grille qui donne 

le maximum de gain. Un gain en tension de 20 dB est atteint à 10W m , pour un courant  

Id=50 A . En doublant le courant, nous arrivons à un gain de 22 dB, pour une largeur 

d’environ 16 m , et 23 dB pour une largeur de 36 m  si la consommation est quadruplée.  

  Cependant, la théorie ci-dessus découle d’un modèle simplifié ne prenant pas en 

considération les phénomènes secondaires tels que la réduction de la mobilité, qui conduit à 

la réduction de la transconductance et, par la même occasion à la réduction du gain en 

tension. Nous choisissons donc une consommation de 100  A pour une largeur du transistor 

nMOS de 16  m. Le transistor pMOS est dimensionné n  fois plus large, soit 70 µm.  

La Figure  5.9 (a) montre la transconductance du transistor  MOS en fonction de la largeur de 

la grille. Sa consommation en courant correspondante  est donnée par la Figure  5.9 (b).  

 

(a) (b) 

Figure  5.9 (a) Variation de la transconductance du transistor nMOS en fonction de la largeur de la grille (b) 

consommation du  courant correspondante 
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3,4M  16/0.18 

5,6M  77/0.18 

7,8M  80/0.5 

Tableau  5.1 - Dimensionnement du premier étage 

 

Figure  5.11 Gain en tension du premier étage 

5.5.2 La commutation  

Comme nous l’avons vu au  Chapitre 3, l’opération de commutation dans la cellule de 

Gilbert, est accomplie par des transistors de commutation, superposés à l’étage de 

transconductance, qui doivent être polarisés en saturation. Consommant, de ce fait, une 

tension minimale de VDSsat , ce qui a pour effet de réduire l’étendue dynamique de la cellule de 

Gilbert. Une alternative à cette méthode « traditionnelle » fût proposée initialement dans 

l’article [4]. Cette technique, dans laquelle des inverseurs se substituent à l’étage de 

commutation, est appelée « transconductance commutée ». 

Contrairement à la cellule de Gilbert, les inverseurs sont polarisés en région linéaire 

(triode). Ce type de mélangeurs s’avère très efficaces, en termes de consommation de 

puissance, car ils permettent d’opérer à de faibles tensions d’alimentation. Supposons que les 

inverseurs sont commandés par un signal sinusoïdal. Nous pouvons, à la fréquence LO, 

réduire ce dernier à une forme trapézoïdale, ce qui conduit à un gain de conversion donné par 

[4] : 
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2
1

2 2 2
1 2

1 1

3 3 3
V

mixer

G

IIP IIP IIP
   ( 5.18) 

où GV1 est le gain de l’amplificateur à  couplage croisée, donné par l’expression ( 5.8) tandis 

que 13IIP  et 23IIP  représentent respectivement l’IIP3 du premier et du second étage. Le 

courant de sortie de la transconductance commutée de la Figure  5.6 est donné par : 

2 3
2 3out m GS GS GSi G v G v G v     ( 5.19) 

où GSv  représente la tension, appliquée sur la grille des transistors de l’étage de 

transconductance commutée. En raison de la conductance finie du couple d’inverseurs, 

formée respectivement par M17, M18 et M19 et M20, le second étage présente une contre 

réaction, ce qui conduit à une interaction du second ordre [16].  Dans le cas d’une 

configuration « current-reuse », la transconductance de troisième ordre 3G  est donnée par 

l’expression ( 5.20) dont la démonstration est donnée dans l’annexe C, où ONR  représente la 

résistance série des inverseurs de commutation. 

2
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 
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( 5.20) 

 

L’équation  ( 5.20) suggère qu’il existe une tension GSV  optimale donnant une   

combinaison optimale de  2 3, ,mg g g et de ONR . Dans ce cas, les transistors doivent être 

polarisés en faible inversion, là où 3g  est positive. Cependant, ce mode d’inversion n’est pas 

préconisé pour les raisons déjà citées dans la section  5.3. Afin de ne pas pénaliser les autres 

performances du circuit, nous choisissons de polariser les transistors MOS dans la partie 

inférieure de la région d’inversion moyenne, là où 3g  est encore positive. 

Une solution analytique n’est pas adoptée dans le cas présent. En effet, pour résoudre 

le problème, avec un niveau de complexité raisonnable,  nous devons exprimer alors  mg  , 

2g  et 3g  en fonction des dimensions des transistors moyennant un modèle simple, ce qui 

engendre une déviation considérable par rapport à la solution réelle. Un modèle, plus réaliste 

tel que le modèle exprimé par l’équation ( 4.6) engendrerait une complexité élevée. Une 

simulation serait par conséquent plus efficace. Nous faisons varier la tension GSV  afin 
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(a) (b) 

Figure  5.16 - Simulation post-layout du mélangeur, (a) gain de conversion en tension en fonction de la fréquence de 

sortie IF pour différentes fréquences  RF, (b) IIP3 du mélangeur 

Le Tableau  5.3 montre la comparaison des performances de notre mélangeur avec les 

mélangeurs, cités dans la littérature en technologie CMOS. 

Ref Freq(GHz) Gain(dB) IIP3(dBm) Vdd(V) Pdc(mW) NF(dB) FOM 

[4] 0.5-0.6 7.4-10.2 5-7 1 0.42-0.95 22.8-24.7 12.2* 

[37]◦ 2.5 15.8 -8.6 0.5 1.6 10.5 16 

[37]◦◊ 2.5 13 -3.08 0.35 0.48 12.7 20.4 

[28] 2.4 15.7 1 1.8 8.1 12.9 10.5 

[35] 5.2 3.2 -8 0.6 0.8 14 9.57 

[38] 1.63 6.63 1.51 1.8 - 21.43 - 

[39]  0.2-13 9.9 -10 0.8 0.88 11.7 13.8 

[40] 0.5-7.5 5.7 -5.7 0.77 0.48 15 13.2 

[41] 2.4 18 - - 0.5 9.6 24.9** 

[42] 2.4 19 3 - 4.25 11 18.72 

Notre 

travail 
1.8-2.4 23-26 -2.5 0.9 0.288 10-18 22.65 

Tableau  5.3 - Comparaison des performances du mélangeur à transconductance commutée proposé avec l’état 

de l’art 

(*) calculée  à 2 GHz. (**) l’IIP3 est estimé à partir P1dB+10dB. (◦) technologie 0.13 µm. (◊) dans cette 
référence, deux conceptions sont proposées 
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essentiellement apporté par la cellule de transconductance du mélangeur, mais les baluns 

d’entrée et sortie contribuent également au gain de conversion. 

  

(a) (b) 

Figure  6.10 (a) Simulation du gain de conversion en tension du mélangeur, (b) Simulation du bruit Simple bande  

Comme nous avons pu le voir dans le  Chapitre 3, il existe deux types de bruit dans le 

mélangeur : le facteur de bruit double et simple bande. La Figure  6.10(b) donne la simulation 

du facteur de  bruit simple bande.  L’analyse Harmonic Balance du bruit donne un SSBNF de 

l’ordre de 8 dB, comme le montre la Figure  6.10(b). 

6.5.2 Linéarité 

La linéarité est une caractéristique extrêmement importante dans les mélangeurs. 

Nous rappelons que celle-ci est quantifiée pas deux indicateurs, à savoir le point de 

compression et le point d’interception d’ordre 3. Leur simulation se fait également grâce à 

l’analyse « Harmonic-Balance ». Pour cela nous supprimerons le buffer de sortie ainsi que le 

balun de sortie, qui, comme nous l’avons déjà noté, ne sont pas nécessaires dans une chaîne 

de réception complète. La raison de cela est que le buffer et le balun de sortie dégradent 

considérablement la linéarité du mélangeur et n’ont de raison d’être que pour la 

recombinaison du signal et l’adaptation du mélangeur en sortie. 

La Figure  6.11 illustre la compression du gain, tandis que la Figure  6.12 montre la 

tension de sortie de la fondamentale et de la troisième harmonique, en fonction de la 

puissance en entrée. On déduit simplement le point d’interception par extrapolation, qui est 

de l’ordre de -18 dBm. Le IIP3 de tout le Front End doit être supérieur à -32 dBm  pour les 

standards 2.4 GHz. 
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considérablement le circuit de contrôle, car il devient chargé avec une forte capacité. Le 

signal de contrôle, ainsi ralenti, entraîne des fuites de courant dans les inverseurs du LO, car 

il augmente le temps de commutation des inverseurs et, par conséquent leur consommation 

dynamique. Ce problème doit aussi être résolu avant d’estimer la consommation du 

mélangeur avec le « power gating ». Sans « power gating », le corps du mélangeur consomme 

un courant de l’ordre de 1.5 mA (sans la polarisation et les baluns) pour une tension 

d’alimentation de 1.2V. 
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La première étape de notre modèle consiste à  calculer le spectre RFv  en fonction des tensions 

,C mV  illustrées sur la Figure  7.2(c).  Le spectre de la tension virtuelle RF est calculé comme 

suit:  

3

,
0

( ) ( )RF C m m
m

v V pt t


   ( 7.1) 

où  ,C mV  (m=0,1,2,3) représentent les quatre tensions aux bornes des capacités de bande de 

base comme illustré sur la Figure  7.3(c). Étant donné l'absence d'isolation entre les accès RF 

et IF, le courant RF,  abaissé en fréquence autour du DC (nous supposons le cas d'un 

récepteur à conversion directe), peut revenir vers l'accès RF à travers les commutateurs et de 

ce fait, il est élevé en fréquence vers la fréquence LO ainsi que ses harmoniques. La fonction 

de modulation  ( )mq t  est exprimée par sa série de Fourier complexe [48]:  

, ,( ) LOjn t
n m m n

n

p t c e 




   ( 7.2) 

avec les coefficients complexes ,n mc   donnés par:   

/2
( /2)

,

/2

2
( )

LO

LO

LO

T
jn tj mn

m n m

TLO

c e p t e
T

 



   ( 7.3) 

Nous obtenons: 

,
1

1 2
( ) sin cos

4 4 2n m LO
n

n
p t n t nm

n

 






        
   

  ( 7.4) 

 Remplacer  ( 7.4) dans ( 7.1) ,  permet d’exprimer le spectre RF de la Figure  7.3(c), en 

fonction des quatre tensions de bande de base  ,C mV , lesquelles sont exprimées sous la forme 

différentielle IV  et QV , définies respectivement par:
 

,0 ,2I C CV V V   ( 7.5) 

 

,1 ,3Q C CV V V   ( 7.6) 

Nous obtenons :   
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1 1

2 2
( ) cos( )sin sin( )cos

4 4RF LO I LO Q
n n

n n
v t n t V n t V

n n

  
 

 

 

       
   

   ( 7.7) 

   Le courant ( )RFi t  qui traverse SWR  est donné par :   

( ) ( ) ( ) ( )RF RF LO S RF LO RFi t Y v t Y n v    ( 7.8) 

      
Les capacités BC  ( voir Figure  7.3(c))  déchargent une quantité de charges mQ  à 

travers les résistances BR  égale à , /LO c m BT V R , tandis que le courant RF transposé en bande 

de base par les commutateurs apporte une compensation de charge. Cette conservation de 

charge est donnée par l'équation suivante [43]:  

/2
,

,

/2

( ) ( )
LO

LO

T
C m LO

m RF m n
B T

V T
Q i t p t dt

R





    
( 7.9) 

 

On déduit la tension aux bornes de chaque capacité BC  

/2

, ,

/2

( ) ( ) ( )
LO

LO

T

B
C m RF m n

LO T

R
V t i t p t dt

T





    ( 7.10) 

   En remplacent  ( 7.8) dans ( 7.10), nous pouvons alors calculer  les tensions IV  et QV  

qui permettent de déterminer  les courants de bande de base dans les voies I et Q  selon les 

expressions suivantes : 

,

2
( )I

B I SH I CT Q RF LO S
B

V
I G V G V Y v

R



     ( 7.11) 

 

,

2
( )Q

B Q CT I SH Q RF
B

LO S

V
I G V G V j Y v

R



     

 

( 7.12) 

où la conductance SHG  et la transconductance  CTG  sont données respectivement par  les 

équations : 
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  Ces équations apportent la lumière sur l'interaction d'impédances RF et bande de base. 

Deux constats  émergent : 

1. L'impédance shunt prend en compte l'effet de charge du à l'impédance RF  aux 

différentes fréquences  d’harmoniques représentées par la partie réelle. 

2. Le modèle proposé montre que le  récepteur quadratique présente un « cross talk » 

entre les voies I et Q en dépit de l'utilisation du rapport cyclique de 25% voire plus 

faible. Ce « cross talk » se produit en raison de la partie imaginaire de ( )RF LOY n .  

Intuitivement, cela s’explique par le fait que la partie réactive de )(S LOY n , supposée 

purement capacitive (cette supposition est justifiée dans la section  7.3.3), est chargée 

par le courant de la voie I durant un quart de période LO et se décharge ensuite durant 

le quart suivant dans la voie Q,  et vice-versa.  Ce phénomène est représenté dans le 

modèle illustré par la Figure  7.4 par  une transconductance croisée et notée CTG . 

7.3.2 Description du modèle final  

Considérons le cas typique où  l'impédance de sortie de l’étage RF est un circuit RLC 

parallèle résonant à la pulsation LO  .  Son admittance est donnée par:  

  1 1
S RF RF

S R
F

F
RY jC j

R L



    ( 7.17)

où la fréquence du signal RF est exprimée en fonction de la fréquence LO et de la fréquence 

de sortie ( RF LO IF    ). En remplaçant la valeur de l’inductance par 21/ ( )RF LOC  , et en 

supposant que  IF LO  , l’admittance évaluée à la fréquence de sortie est approximée 

comme suit : 

1
( ) 2S IF RF IF

S

Y j C
R

    ( 7.18) 

Le modèle donné par la Figure  7.4 est complété en ajoutant l’admittance ( )FS IY   Le 

mélangeur passif est constitué d'une combinaison de commutateurs qui accomplissent trois 

fonctions: transposition de fréquence, conversion d'un signal simple phase à phases multiples 

(signal quadratique et différentiel), et une réduction (ou augmentation) de l'impédance. 

L’opération de  transposition de fréquence est intégrée  au modèle  de façon intrinsèque 

puisque la source Sv  du signal RF est en basse fréquence.    
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1

( )
1

s
LO sw

LO RF S
RF

R
Y n R

jn C R





 

   
 ( 7.19) 

   De ce fait, le « cross talk »  IQ aux fréquences d'harmoniques est produit par la 

capacité RFC  qui se charge et se recharge alternativement entre la voie I et Q, ce qui conduit à 

la représentation de la Figure  7.5.  En se basant sur l'expression de l'admittance donnée dans 

( 7.19),  les séries  SHG  et CTG   peuvent être estimées aux harmoniques où l'effet de 

l'inductance est négligée. Grâce à un logiciel, nous avons établi les expressions finales de 

SHG  et CTG  : 

2

2 2

tanh
1 8 12

( ) 8 4 1
S
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S SW SW
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R
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R R R a a






   
            

    

 ( 7.20) 
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                     

 ( 7.21) 

Avec : 

1

LO RF S SW

a
C R R




 ( 7.22) 

Les expressions ( 7.20) et ( 7.21) peuvent être approximées selon que la valeur de  RFC  soit 

faible ou élevée:  

1. Cas où RFC  est faible : 

2. Cas où RFC  est grande : 

21/ 8 1/
SH

S SW

G
R R





 ( 7.23) 

2
1 2

2
S

CT LO RF
S SW

R
G f C

R R
         

 ( 7.24) 
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21/ 8 1/
SH

SW

G
R


  ( 7.25) 

2 2

1 1

32LO RF
CT

SW

G
R C


 

   
 

 

 

( 7.26) 

La Figure  7.6 donne les courbes de 1/ SHG  et 1/ CTG  ,  données par les expressions 

( 7.20) à ( 7.26) , en fonction de RFC  pour LOf  2 GHz , 50SR    et 20SWR   . Ceci nous 

permet de trouver les intervalles de RFC  pour lesquelles les approximations sont valables.  

 

Figure  7.6 Impédance de Shunt  ( FLOf   2GHz, sR =50  , 20SWR   ) 

La résistance d'entrée RF est représentée  dans le modèle par la résistance d'entrée de 

l'étage de bande de base BR , en parallèle avec 1/ SHG .  Sans l’effet de la capacité RFC , 

supposée négligeable dans ce cas-ci, les voies I et Q ne présentent pas d’interaction, ce qui  se 

traduit par une transconductance  CTG  qui tend vers zéro.  

Si la fréquence RF ou la capacité d’entrée est supposée de forte valeur, cette dernière 

devient un court-circuit aux fréquences d’harmoniques. Cela se traduit dans le  modèle par 

0CTG  , ce qui signifie que, dans ce cas-là, l’interaction entre les voies I et Q ne se produit 

pas car l’impédance de la capacité d’entrée RFC  court-circuite les fréquences d’harmonique, 

ce qui réduit considérablement l’interaction IQ.  Les suppositions suscitées sont justifiées par 
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Figure  7.8 Gain de conversion du mélangeur passif et du modèle en fonction de IF 

La Figure  7.9 donne la variation du  gain transimpédance de l’étage de bande de base  

en fonction de la capacité d’entrée RF. Les résultats de la simulation,  illustrés par la  

Figure  7.9, ont pour but de vérifier l’effet de CTG  dans le modèle de la Figure  7.5. Deux 

simulations sont présentées : le gain transimpédance /I Iv i  et le gain transimpédance /I Qv i   

qui représente l’interaction entre la voie I et Q et ce, pour deux conceptions (voir Figure  7.9).  

 

Figure  7.9 Le gain transimpédance estimé de la voie I à la voie Q en fonction de la capacité RF :  Conception 

(a) : 5swR    , 2SR K  , Conception (b) : 40swR    , 200SR   .  

Le gain transimpédance d’interaction augmente au fur et à mesure que RFC   

augmente. En effet, l’expression ( 7.24) montre que CTG  est proportionnelle à RFC , ce qui 
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1. Si la capacité RF est relativement faible (1 pF le cas de la simulation), la résistance 

SWR  agit essentiellement sur le gain du mélangeur. Une légère amélioration du NF est 

observée si on réduit SWR .  En effet, réduire SWR  revient à réduire son bruit et 

augmenter le courant et donc le gain de conversion. 

2. Le même phénomène est observé pour des valeurs élevées de RFC . Cependant, 

lorsqu’on réduit SWR  de façon conséquente, l’impédance de shunt diminue, ce qui 

court-circuite le signal, d’où l’affaiblissement du gain et l’accroissement du facteur de 

bruit.  

 

Figure  7.11 Simulation du Gain en fonction de swR  

Dans le cas d'un mélangeur passif conventionnel (avec LNA), augmenter la taille des 

commutateurs pour augmenter la linéarité conduit à la dégradation du bruit, car cela fait 

augmenter la capacité parasite, ce qui par la même occasion réduit le gain en amont. Le bruit 

de l’étage de bande de base augmente en conséquence. Pour résoudre ce problème, la 

linéarité peut être augmentée en réduisant la résistance d’entrée du transimpédance, et en 

augmentant la consommation de puissance pour réduire le bruit.  
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CTG  comme le montre les expressions ( 7.24) et ( 7.26). Par conséquent, le courant injecté 

dans la voie  I (voir Figure  7.5) augmente la tension à l’entrée de OpAmp et de ce fait, fait 

chuter l’IIP3 

 

Figure  7.13 Simulation de l'IIP3 en fonction de l’offset en fréquence 

. 

 

Figure  7.14 Simulation de IIP3 en fonction de swR  

La Figure  7.15 montre la variation de l’IIP3 en fonction de la capacité d’entrée RF 

pour différentes valeurs de SWR . Cette simulation montre d’une part la sensibilité de la 

linéarité au « folding » d’harmoniques étant donné que celui-ci dépend essentiellement de 

swR  et RFC  comme le suggère l’équation  ( 7.23) à ( 7.26).  
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capacité à s’adapter aux différents scenarios, et d’autre part, elles montrent les choix de 

conception à faire pour un meilleur compromis des performances.  
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Conclusion Générale 

 
La technologie CMOS a connu un essor considérable ces trente dernières années en 

raison de sa capacité d’intégration et les faibles coûts qu’elle offre. L’évolution de la 

technologie CMOS s’accompagne de réduction de la tension d’alimentation pour des raisons 

de fiabilité. Dans ce contexte, la conception de circuits analogiques tels que la cellule de 

Gilbert tout en garantissant de hautes performances devient problématique. Dans cette thèse 

nous avons traité le problème de la consommation de puissance et de la tension 

d’alimentation  dans les mélangeurs actifs ainsi que du compromis qui en découle avec les 

performances du mélangeur en termes de gain de conversion et de linéarité. En faisant appel à 

des techniques de circuiterie tels que le « current-reuse », le « bleeding », la transconductance 

a capacités croisées-couplées, et en polarisant proprement les transistors MOS, nous sommes 

parvenus à réduire considérablement la consommation de puissance et la tension 

d’alimentation  tout en assurant des performances remarquables. Deux mélangeurs sont 

proposés en technologie CMOS 0.18 µm fonctionnant tous deux avec une tension 

d’alimentation 0.9V, soit la moitié de la tension maximale pour cette technologie.   

 

Le premier mélangeur est de type cellule de Gilbert où la transposition de fréquence 

est assurée par un étage de commutation classique. La technique de « bleeding » a permis 

d’avoir une transconductance élevée en procurant le courant DC nécessaire à cet étage sans 

compromettre le gain et la linéarité. Nous avons obtenu un gain élevé de 18 dB en choisissant 

de larges  résistances de charge sans une forte chute de tension. Cela n’aurait pas été possible 

sans le technique du « current bleeding ». Cette dernière  est  aussi implémentée  avec une 

source de courant cascode beaucoup plus efficace que la source traditionnelle qui offre une 

résistance élevée, réduisant ainsi le courant RF de fuite. Finalement l’IIP3 est boosté à 9 dBm 

grâce à la superposition des dérivée.   

 

Une polarisation en mode d’inversion modérée nous a permis d’obtenir le meilleur 

compromis entre linéarité et consommation de puissance et transconductance, où cette 
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dernière est boostée davantage grâce à la technique des capacités croisées-couplées qui 

employée avec le « current-reuse » peut littéralement quadrupler la transconductance.  Nous 

avons opté pour une transconductance commutée afin d’accomplir la transposition de 

fréquence. Cela nous a permis de réduire la tension de polarisation considérablement.  En 

dimensionnant soigneusement les transistors des inverseurs et les transistors de 

transconductance dans le second étage, nous sommes arrivés à exploiter le phénomène 

d’interaction du second ordre  à notre avantage, augmentant ainsi la linéarité sans 

compromettre le gain et la consommation de puissance. 

Une troisième conception de mélangeur RF est proposée en technologie CMOS 0.13 µm, 

dans laquelle l'idée de la transconductance commutée est utilisée. L'utilisation d'inverseurs a 

permis  la réduction de la consommation  de courant grâce à une technique de gestion de 

l’alimentation appelée « power gating » qui consiste à couper la tension d'alimentation du 

mélangeur lorsque le signal RF reçu correspond à un zéro logique. Grâce à la topologie 

choisie, le circuit de contrôle des inverseurs proposé permet de réduire le courant DC le long 

du mélangeur à zéro en mettant la sortie des deux inverseurs de commutation à la masse.  Le 

courant consommé par la transconductance passe de 1mA à 70 µA, soit une réduction de 

90%.    

Le bruit de scintillation des mélangeurs actifs a suscité un intérêt grandissant pour les 

mélangeurs passifs, où les transistors de commutation  sont polarisés  dans la région ohmique, 

induisant de ce fait une absence d'isolation entre les étages RF  et bande de base qui rend  

l'analyse du récepteur complexe. Dans ce contexte, nous avons mis au point un modèle pour 

mélangeur passif. Les simulations montrent une concordance parfaite entre le modèle et le 

circuit réel. La capacité de notre modèle à prédire l'évolution des performances du récepteur 

et d'expliquer l'interaction entre l'étage RF et bande de base en fonction des paramètres de 

conception,  en font un guide de conception précieux  pour les étages RF et bande de base. 
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 (A.3) 

Le temps durant lequel le mélangeur est en état d’équilibre (quatre commutateurs 

passants) est noté tbal , et peut être obtenu en trouvant la solution de l’équation suivante : 

     sin 2LO BAL LO LO BAL GS THV t = V ω t = V V  (A.4) 

En effectuant l’approximation sin( )z z  on obtient :  

 (A.5) 

 

D’autre part, toujours à partir de la Figure. A.1, on déduit que :  

 (A.6) 

 

il s’en suit que 

 
(A.7) 

On peut à présent exprimer le gain de conversion de la manière suivante : 

  

(A.8) 

où encore sous une autre forme, en remplaçant la transconductance de l’entrée gm par son 

expression 

 
2 D

m
GS TH RF

I
g =

V V
 (A.9) 

Le courant de drain ID est égal à la moitié du courant de polarisation Ib. La tension de 

commande (« overdrive voltage ») de l’étage de commutation dans l’équation 3.24 est notée 

(VGS -VTH)sw : 
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Le développement limité de la fonction (1 )nx  donne : 
 

      2 31 1 2
1 1

2 3

n n n n n x
+ x = +nx+ x + x +

! !

  
 (B.6) 

 

Dans le cas de l’équation (B.5),  n = 1/2, ce qui implique : 

3 52 2

1 12 8DIFF 2 DIFF DIFF DIFF

K K
I = K V V V +

K K
    (B.7) 

En utilisant la définition des IMD3, donnée par l’équation (3.32) où a1 et a3 sont déduits de 

l’équation 3.36, on obtient : 

32
2 3 3

1

3

4 2IP IP

K
K V = V

K
 (B.8) 

 3

2
4

3IP GS THV = V V  (B.9) 
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Si La tension qui commande les inverseurs consiste en une tension rectangulaire oscillant 

entre 0 et DDv  , le gain de conversion serait alors égal à 2 / m Lg R . Cependant, en supposant 

un comportement plus réaliste, le gain de conversion devient égal à ( )m Lg R p t . La source de 

tension (sinusoïdal) est approximée par une fonction trapézoïdale notée  ( )p t  dont la série de 

Fourier est donnée par: 

2 2
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Ce qui conduit au  gain de conversion (k=1): 
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De la même façon  
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