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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].  
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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. 
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( 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
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( 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 



sort

tran

De c

pou

cour

de v

gén

vale

[22]

prob

sect

deux

te à fourn

nsconductan

ce fait, un f

ur  avantage 

1. réduire 

2. réduire 

 GSV V

LOV  

3. réduire 

courant

La Figu

rant. Le pro

valeurs (qu

éralement u

eur de la rés

], ce qui co

blème dans

tion  4.5.2). 

x avantages

1. la résist

la sourc

nir la plu

nce mg  donn

faible couran

de : 

considérab

le courant

TH SW
V pour 

le bruit 1/f

t DC qui les

ure  4.2 mon

oblème de l

uelques cent

utilisées. Ce

sistance, du

onduit à des

s l’impléme

Implément

s par rappor

tance de sor

ce de couran

us grande 

née.  

Figure  4.2 -

nt DC trave

lement  la c

t de comm

une largeu

f des transi

s traverse [1

ntre aussi le

l’utilisation

taines d’Oh

e type de rés

ue aux varia

s variations 

entation de

ter la sourc

rt à une sour

rtie de la sou

nt s’approch

partie du

Technique de

erse les com

chute de ten

mutation SI

ur de grille 

stors de co

12].  

es différent

n des résista

hms voire 1

sistance pré

ations de pro

dans le poi

e la techniq

ce de coura

rce à base d

urce de cou

he ainsi de c

u courant 

e « current ble

mmutateurs e

nsion aux bo

SW  , ce qu

donnée, ce

mmutation 

tes implanta

ances réside

1 k ) les 

ésente une e

ocessus de 

int de fonct

que de la 

ant avec deu

d’un seul tra

urant est plu

celle d’une 

nécessaire 

eeding » 

et la résistan

ornes de la r

ui revient à

e qui néces

du fait qu’

ations possi

e dans le fai

résistances 

erreur pouva

fabrication 

tionnement.

superpositi

ux transisto

ansistor : 

us élevée. La

source idéa

pour att

 

nce de charg

résistance d

à diminuer

ssite une fa

’il est propo

ibles pour l

it que, pour

en polysil

ant atteindre

en technolo

. De plus, c

ion des dér

ors en casco

a caractérist

ale.  

55

eindre une

ge, ce qui a

e charge. 

r la tension

aible tension

ortionnel au

la source de

r cette plage

icium  son

e  20% de la

ogie CMOS

cela pose un

rivées (voir

ode apporte

tique I-V de

5 

e 

a 

n 

n 

u 

e 

e 

nt 

a 

S 

n 

r 

e 

e 



4.3

d’év

com

poss

cont

      

d’év

de c

peut

conv

phén

      

le «

faib

que 

gain

som

grill

pass

aux 

      

2. si le tra

transisto

 Dime3

Le dime

viter la dég

mmutation p

sible pour u

traignante. 

    Nous pro

ventuelles f

commutatio

t créer, à la

version (de

nomène. 

    Etant don

« head-room

ble. Il est do

,m swg  dans

n de conver

mme de la c

le-source du

sant à un te

commutate

  

ansistor casc

or cascode)

ensionne

ensionneme

gradation d

partielle. N

une tension 

 

oposons aus

fortes largeu

on, à la jon

a fréquence

viseur de co

(VG
V



nné que, da

m », la tran

onc importa

s le but de ré

rsion. La ca

apacité gril

u deuxième

emps donné

eurs en fonc

code est jud

, la capacité

ment de

ent de la pai

du gain de 

Nous souhai

 LOv  aussi 

ssi de réécr

urs de grille

nction entre 

e de travail 

ourant). L’é

)
D

GS TH RF

SSR I

V V

ans notre ca

nsconductan

ant que l’ad

éduire au m

apacité para

le-source du

e transistor 

é). L’équati

ction de la la

PC W

dicieusemen

é parasite à 

e l’étage 

ire commut

conversion

itons égalem

faible que p

rire l’équati

e des comm

la transcon

un chemin 

équation ( 4.

 sin SW

SW

X

X





as,  le coura

nce des com

dmittance d

maximum la 

asite, induit

u transistor

de commut

on ( 4.4) do

argeur de la

2

3SW oxW LC




nt  dimension

la sortie de

de comm

tative est dic

n, pour un

ment une c

possible po

ion ( 4.1) en

mutateurs. L

nductance e

pour le co

.1) est réécr

 ,

2
,

m s

m sw

g

g C






ant swI  est c

mmutateurs 

de la capaci

fuite du cou

te par l’étag

r de commu

tation en m

onne l’expre

a grille des t

OVC
 


 

nné (faible 

e la source p

mutation

cté par l’équ

e tension 

commutatio

our une conc

n introduisan

La capacité 

et les transi

ourant RF c

rite en pren

2 2

w

p LOC 
 

choisi assez

,m swg  est 

ité parasite 

urant RF et 

ge de comm

utation en sa

mode bloqué

ession de la

transistors d

largeur pou

peut être réd

n 

uation ( 4.1)

LOV  donnée

on aussi co

ception du V

nt l’effet pa

parasite de

istors de co

ce qui rédui

ant en cons

z faible pour

supposée  

soit encore

ainsi la dég

mutation es

aturation, et

é (un seul tr

a capacité p

de commuta

56

ur le 

duite.  

) dans le bu

e, due à la

omplète que

VCO moins

arasite, du à

s transistors

ommutation

it le gain de

sidération ce

( 4.3) 

r augmenter

donc assez

e plus faible

gradation du

st égale à la

t la capacité

ransistor es

parasite, due

ation [22]. 

( 4.4)

6 

ut 

a 

e 

s 

à 

s 

n, 

e 

e 

r 

z 

e 

u 

a 

é 

t 

e 



Pou

gain

con

Fig

Pou

est 

dégr

SWW

la ch

4.4

pola

élev

limi

sort

gain

on p

ur un gain d

n de conver

sidérant une

gure  4.3 Tracé

ur un faible 

quasiment 

radation du

100W  m

hute de tens

 Dime4

Nous ch

ariser les tra

vée. La tens

iterons à  un

Si le co

te à ce que 

n de conver

peut déduire

de conversio

rsion due à 

e tension Lv

é du gain de co

courant de 

inexistante

u gain de c

m, mais de te

sion aux bo

ensionne

hoisissons 

ansistors de

sion ,DS SWV  

n courant DI

ourant comm

la dégradat

rsion en ten

e la résistan

-10

0

10

20

30

5

G
v 

(d
B

)

on de 20 dB

la capacité 

LO  de 0.2 V

onversion don

 commutat

e, pour une

conversion e

els courants

rnes de la ré

ment de

d’allouer u

 transcondu

et 
DRV  sero

D   2 mA p

muté et la 

tion du gai

sion peut al

nce de  char

5

B, m Dg R 

parasite et 

V.  

nné par l’équa

commuta

tion de 100

e largeur de

est aussi in

engendrent

ésistance R

e la trans

une  tension

uctance en s

ont d’enviro

pour un gain

largeur des

n de conve

lors être déd

rge nécessa

Wsw

15.  La Fig

au phénom

ation ( 4.3) en f

ation. 

0  A , la d

e grille alla

nsignifiante 

t une dégrad

DR  

sconduct

n ,DS RFV  au

saturation pr

on 150 mV

n de conver

s transistors

ersion du à

duit de l’ex

aire pour un

50

w (µm)

Isw

Isw

Isw

gure  4.3 mo

mène  de co

fonction de la 

dégradation 

ant de 20 

pour des c

dation de la

tance 

u premier é

rofonde dan

V chacune.  

rsion en tens

s de commu

la commut

xpression (3

n gain de co

w=3 mA

w=1 mA

w=100 uA

ontre la dég

ommutation 

 

largeur des tr

du gain de

 m  à 10

courants plu

a linéarité , e

étage de 0.6

ns le but d’u

Par ailleurs

sion de 20 d

utation son

ation soit m

.7), à partir

onversion en

500

57

gradation du

partielle en

ransistors de 

e conversion

00  m. La

us élevés s

en raison de

6 V afin de

une linéarité

s, nous nous

dB.  

nt choisis de

minimale, le

r de laquelle

n tension de

7 

u 

n 

n 

a 

i 

e 

e 

é 

s 

e 

e 

e 

e 



20 

dim

20 d

pou

de t

rési

60 

( 4.5

gain

tens

Fig

4.5

4

tran

tran

dB. En ex

mensions du 

Nous av

dB, en fonc

ur un couran

tension max

stance max

 m . En e

5) peut abou

n de 20 dB. 

sion GSV =0.

gure  4.4 Tracé

 Linéa5

4.5.1 

L’étage

nsistors MO

nsistor MOS

xprimant la

transistor d

vons alors p

ction du cou

nt limité à I

ximale poss

ximale est d

effet, ignore

utir à une s

Cette large

.68 V. 

ée de l’équatio

arisation

Analyse d

e de transcon

S sont des d

S est donnée

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

20

R
d

 (
k
Ω

)

a transcond

d’entrée, on 

DR 

plusieurs  co

urant conso

2DI  mA. 

sible qui est

de 1.5 K  

er la dégrad

ous-estimat

eur correspo

on ( 4.5) pour u

n de l’éta

de la linéa

nductance e

dispositifs c

e par l’équa

ductance, e

obtient : 

8

V

n ox

G

W
C

L



 



ouples de so

mmé souha

 Le choix d

t de 150 mV

ce qui donn

dation de la

tion de la la

ond à une tra

un gain de con

age d’ent

arité  

est la princip

commandés

ation ( 2.2). 

Ws

en fonction

D

W
I

L




 

olution ( RW

aité comme 

de la résista

V.  Pour un 

ne une large

a mobilité d

argeur de g

ansconducta

nversion de 20

trée  

pale source 

 en tension.

sw (µm)

n du coura

RF  , DR ) po

illustré  da

ance de cha

courant co

eur de grille

du transistor

grille  néces

ance de l’or

0 dB et un DI

de distorsio

. La relation

ant consom

our atteindre

ans la Figur

arge dépend

mmuté de 1

e supérieure

r MOS dan

ssaire pour a

rdre de 21 m

 

 =2 mA 

ons du méla

n tension-co

200

58

mmé et des

( 4.5)

e un gain de

re  4.4, et ce

d de la chute

100  A, la

e ou égale à

s l’équation

atteindre un

mS pour une

angeur.  Les

ourant d’un 

8 

s 

) 

e 

e,  

e 

a 

à  

n 

n 

e 

s 



59 

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] : 
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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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L’expression du courant peut être simplifiée, à son tour, comme suit : 
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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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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 : 
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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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( 4.15)

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. 

-200

-150

-100

-50

0

50

-60 -40 -20 0 20

P
ou

t 
(d

B
m

)

Pin (dBm)



[

[

[

[

[

[

N

conc

4.8

tech

0.18

la f

WC

d’al

 

 

Fi

 

ref Tec

[24] 

[25] 

[26] 

[27] 

[28] 

[29] 

Notre 

ception 

Table

 Conc8

Nous a

hnique de « 

8 µm. L’eff

fois, une bo

CDMA auto

limentation.

D
S

B
N

F
(d

B
)

igure  4.13 Fac

ch [µm] F

0.18 

- 

0.18 

0.35 

0.18 

0.8 

0.18 

eau  4.3 - Com

lusion  

avons, dans

bleeding » 

ficacité de c

onne linéari

our de 2 

. 

10

15

20

25

30

35

0.03

D
S

B
-N

F
 (

d
B

)

cteur de bruit d

Freq [GHz] 

3.4 – 6.8 

0.9 

2.4 

2.1 

2.5 

1.9 

2.1 

mparaison des p

 ce travail,

et la techni

cette combin

ité et un bo

GHz et u

double bande 

VDD [V]

1 

- 

- 

3 

1 

1.8 

0.9 

performances 

, présenté l

ique de supe

naison a été

on gain de 

un niveau 

0.3
Freq

en fonction d

IDC [mA

2.9 

- 

- 

6 

- 

4.8 

7.8 

du mélangeur

la conceptio

erposition d

é prouvée pa

conversion 

de bruit m

3
q (MHz)

de la fréquence

A] Gv [dB

7.2

4 

17

12

9 

0.5

18

r proposé  ave

on d’un m

des dérivées

ar la simula

en tension

modéré pou

 

e de sortie 

B] IP3 [dBm

+3 

-1.6 

-0.7 

2.2 

-1 

-6 

+9 

ec l’état de l’a

élangeur co

s en technol

ation. Le cir

n pour des a

ur une fai

30

68

m] NF [dB]

14.4 

11 

17 

9.3 

12 

10.2 

11 

art 

ombinant la

ogie CMOS

rcuit offre, à

applications

ible tension

8 

] 

a 

S 

à 

s 

n 



Ch

5.1

« tra

topo

CM

5.2

5

com

Le g

où R

être

gain

imp

tech

qui 

par 

hapitre

faible 

CMOS

 Intro1

Dans 

ansconducta

ologie conv

MOS 0.18 µm

 Back2

5.2.1 

L’ampli

mme la topo

gain DC de 

RL représen

e implément

n de l’ampl

pératif, dan

hniques qui 

revient à av

la suite. 

e 5. Co

consom

S 0.18 µ

duction 

ce chapitr

ance comm

vient aux ap

m et destiné

ground 

« Curren

ificateur à 

ologie, la plu

l’amplifica

nte la résista

tée avec un 

lificateur so

s le but d

permettent

voir plus de

oncept

mmatio

µm  

 

re, nous 

mutée » où

pplications 

é aux applic

nt-reuse »

source com

us utilisée d

ateur SC est 

ance de cha

transistor P

ont proporti

de réduire l

t d’atteindre

e marge de

tion d’u

on de p

présentons 

la commut

basse tensi

ations multi

mmune (SC)

dans les circ

donné  par 

v m LG g R

 

arge de l’am

PMOS. La t

ionnels à la

la consomm

e des perfo

manœuvre 

un Mél

puissan

la conce

tation est a

ion. Le mé

i-standard. 

), illustré p

cuits analog

: 

L  

mplificateur

transconduc

a consomm

mation de 

ormances pl

 pour rédu

langeu

nce en t

eption d’u

assurée par

élangeur est

par la Figur

giques, mais

r. Cette top

ctance et, pa

mation du co

puissance, 

lus élevées 

ire la conso

r à trè

techno

un mélang

r des invers

t conçu en 

re  5.1(a), es

s aussi radio

pologie peu

ar la même 

ourant DC. 

de faire a

notamment

ommation d

69

s   

logie 

geur dit à

seurs. Cette

technologie

st considéré

o fréquence

( 5.1

ut égalemen

occasion, le

Il est donc

appel à des

t le gain, ce

de puissance

9 

à 

e 

e 

é 

e. 

) 

nt 

e 

c 

s 

e 

e 



tech

radi

RF 

[31]

du «

tran

où g

tand

5

alter

utili

appr

tran

50 

l’am

SC,

rem

Figu

Le gain

hnique dite 

io fréquence

afin d’augm

] . En d’autr

« current-re

nsistor NMO

gmN, gmP rep

dis que ,DS Nr

5.2.2 

L’ampli

rnative à l’

isée. Elle a 

roximée à

nsconductan

Ω  [11]. C

mplificateur

 est sans do

Illustrée

médier au pr

ure  5.1 - (a) am

n en DC, d

« current-re

e. Elle fût a

menter le ga

res termes, 

euse » est il

OS. Le gain 

présentent re

N  et ,DS Pr  r

Transcon

ificateur à 

amplificate

l’avantage 

à 1/gm. E

nce peut être

Cependant, l

r SC. Un au

oute la band

e par la Fi

oblème de b

mplificateur s 

donné dans

euse ». Cett

appliquée au

ain en tensio

cela permet

llustré par 

en tension 

(VG g

espectiveme

eprésentent

nductance

grille com

eur SC, que

de permettr

En dimens

e fixée à 20

l’amplificat

utre avantag

de passante b

igure  5.2.b,

bruit dans l

source comm

s le l’équa

te dernière 

ux amplific

on tout en co

t d’augmen

la Figure  5

DC est exp

)(mN mPg g r

 

ent la transc

t leurs résist

e à coupla

mmune (GC

e l’on peut 

re l’adaptati

ionnant co

0 mS, ce qu

teur GC pr

ge des ampl

beaucoup pl

, la techniq

les amplific

mune, (b) ampl

ation ( 5.1), 

est très uti

ateurs à faib

onservant la

nter l’efficac

5.1(b). où u

rimé comm

)dsN dsPr r  

conductance

tances de so

age croisé

C), illustré

considérer 

ion à 50 Ω. 

onvenablem

ui implique u

résente un b

ificateurs G

lus large.  

que dite « 

cateurs GC, 

 

lificateur « cu

peut être 

ilisée en co

ble bruit, ai

a consomm

cité de l’am

un transistor

me suit : 

e des transi

ortie. 

ée   

é par la F

comme éta

En effet, so

ment le tr

une impéda

bruit élevé,

GC, par rapp

gm-boosted

et augment

urrent-reuse » 

doublé en 

nception an

insi qu’aux 

mation de pu

mplificateur. 

r PMOS es

stors NMO

Figure  5.2(a

ant la topolo

on impédan

ransistor N

ance d’entré

, en compa

port aux am

d » fût intr

ter la transc

70

utilisant la

nalogique e

mélangeurs

issance [30

Le principe

st joint à un

( 5.2

S et PMOS

a), est une

ogie la plus

nce peut être

NMOS, sa

ée d’environ

araison avec

mplificateurs

oduite pour

conductance

0 

a 

et 

s 

] 

e 

n 

) 

S, 

e 

s 

e 

a 

n 

c 

s  

r 

e 



effe

inve

où 

l’on

des 

Dès

est, 

est d

[32]

ective de c

erseur qui p

  mgA1   r

n note ,m effG

éléments pa

Fig

s lors, la va

tout simple

Une faç

d’utiliser un

] [33]. 

 

ce dernier 

présente un g

représente la

. Il est impo

assifs, autre

gure  5.2 - (a) t

aleur maxim

ement, doub

çon très sim

n amplificat

Figure 

[32]. Cette

gain A. Le c

SDi

a transcondu

ortant de so

ement le bru

transconducta

male | |MAXA

blé, pour un

mG

mple mais e

teur différen

 5.3 - Transco

e technique

courant DSi

(1S mg A 

uctance effe

ouligner que

uit n’en sera

ance à grille co

| 1= . Dans c

e même con

,eff (1m A 

fficace de m

ntiel  à coup

nductance dif

e est basée

 est alors do

) GSA v  

ective de l’a

e l’amplifica

ait que plus 

ommune, (b) t

ces conditio

nsommation

) mA g  

mettre en œ

plage croisé

fférentielle à c

e sur l’utili

onnée par : 

amplificateu

ateur est, en

élevé. 

 

transconducta

ons, le gain 

n de puissan

œuvre la tec

ée, comme 

couplage crois

isation d’am

ur « gm-boo

n fait implém

ance boostée 

 de l’ampli

nce DC. 

hnique « gm

le montre la

sée 

71

mplificateur

( 5.3

sted » que 

menté avec 

ficateur GC

( 5.4

m-boosted »

a Figure  5.3

1 

r 

) 

C 

) 

» 

3 



72 

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).  
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 ( 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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( 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 )
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V
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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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( 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) 
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2
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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 : 



 

RFG

l’ad

imp

 

mél

  .  

( )F LOn  et 

dmittance Y

pair:          

Le bila

langeur pass

SHG

2CT
n

G  

( )RF LOB n

( )RF LOY n  .

G

an des cour

sif est équiv

Figu

1

2 1 ([
n





 

1

1 ( 1)[ n

n





 

)  représent

. Les équat

2SHG 

1

(
2CT

n

G




 

rants exprim

valent au mo

ure  7.4 Modèl

2

2

sin
( 1) ]n

n 





2

sin
4]

n

n





 
 
 

tent respect

tions ( 7.13)

2 2
1

(
2 RF

n

G n

n









( 1)/2

2 2

( 1) n
RB

n 



 

mé par les 

odèle donné

le en bande de

2

4
(RF

n

G n





 


 

2

cos
4

n

B





 
 
 

tivement le

) et ( 7.14)

2

)LO
 

2

( )RF LOn
 

équations 

é par la Figu

e base du méla

)OLn  

( )RF LOB n  

es parties r

peuvent êtr

( 7.11) et (

ure  7.4. 

angeur passif

éelle et im

re simplifié

( 7.12)  sug

 

108

( 7.13

( 7.14

maginaire de

ées, pour n

( 7.15)

( 7.16)

gère que le

8 

) 

) 

e 

n  

e 



109 

  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

G
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) 
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R
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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.  

 

25

26

27

28

29

30

0 10 20 30 40

G
ai

n
 (

d
B

)

Rsw (Ω)

Modèle  C="10pF" Mélangeur C="1pF"

Mélangeur C="10pF" Modèle   C="1pF"



7.6

réce

Pou

MH

et 2

sort

la fr

Lor

shun

larg

dern

bén

exci

résu

 Linéa6

La sim

epteur et du

ur la simulat

Hz . Tandis q

2.019 GHz, 

tie de l’étag

réquence d’

La Figu

sque cette f

nt de la ban

La Figu

ge valeur de

nière dimin

éfique pour

ite l’entrée

ultat de rédu

D
S

B
N

F
(d

B
)

F

arité 

mulation de 

u modèle 1f

tion de l’IIP

que pour la

avec LOf 

ge de transim

offset f .  

ure  7.13 do

fréquence e

nde de base 

ure  7.14 mo

e RFC .  Lor

ue considér

r l’IIP3. En

e de l’ampl

uire ses disto

2

4

6

8

10

12

0

D
S

B
-N

F
 (

d
B

)

Figure  7.12 Si

l’IIP3 est 

 et 2f  sépa

P3 du modè

a simulation

  2 GHz. D

mpédance e

onne la sim

st large, la f

(court-circu

ontre la var

sque SWR  e

rablement e

n effet, en r

lificateur o

orsions. Cep

10

Modèle  C

Mélangeur

imulation de N

effectuée 

arées l’une d

èle, 1f  et f

n de l’IIP3 d

Dans les de

est égale à 1

mulation de 

fréquence d

uit),  ce qui 

riation de l’

est faible, l

en particulie

réduisant l’

pérationnel

pendant, la 

Rsw

C=1pF

r C="10pF"

NF en fonction

en injectan

de l’autre pa

2f  sont resp

du récepteur

eux cas, la 

1 MHz plus 

l’IIP3 en f

d’intermodu

augmente l

’IIP3 en fon

’impédance

er lorsque l

impédance 

l diminue c

réduction d

20

w (Ω)

Mélang

Modèle 

n de swR  

nt deux fré

ar / 2f . (c

ectivement 

r, 1f  et 2f

fréquence

f . L’IIP

fonction de

ulation est a

’IIP3.  

nction de R

e de shunt  

la capacité R

de bande d

considérabl

de SWR  entr

30

eur C="1pF"

 C= 10pF

quences à 

c-à-d 2f f

fixées à 10

sont fixées 

d’intermod

3 est très dé

 la fréquen

absorbée par

SWR  pour u

proportionn

RF est larg

de base, la 

lement, ce 

raine l’augm

40

117

 

l’entrée du

1 / 2f f )

0 MHz et 19

à 2.01 GHz

dulation à la

épendant de

nce d’offset

r la capacité

une faible e

nelle à cette

ge ce qui es

tension qu

qui a pour

mentation de

7 

u 

), 

9 

z 

a 

e 

t. 

é 

et 

e 

t 

ui 

r 

e 



118 

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 : 

 
(A.10) 
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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
1

8 1
( ) sin sin cos( )

2 2
LO
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T k k
p t k t

k T
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Ce qui conduit au  gain de conversion (k=1): 
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