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  ٍِخض

 ِعٛلاثللإجابة على س وٌٕٛٛجٍا سٍّٛبج  المدمجةذات النطاق الترددي العريض المضخمات حظٍُّ على هذه الأطروحة تركز

ٚ٘زا  اٌّٛصعت، للمضخمات طشٌمت حظٍُّ جذٌذة ٌخحسٍٓ عشع إٌطاق اٌخشددي أٚلاالخشحٕا  فً ٘زا اٌسٍاق، .اٌخىٍفت ٚالأداء، اٌحجُ

 ٪ ِماسٔت ِع 28  +ححسٍٓ عشع إٌطاق اٌخشددي بٕسبتحُ  بٙزا.  ٚ بخشٚسد  ن بّششحاث شٍبٍشٍفذات الثابتي  اٌخلاٌا اسخبذبا

 اٌّٛصع أحادي اٌّشحٍت غٍش ِطابك اٌّّأعت ٚ إٌّاسب ِٓ حٍذ عشع لمضخم ِضاٌا ارأٍا ٌلاسخفادة ِٓ.  اٌّٛصع اٌخمٍٍذيلمضخما

 ٍِىشِٚخش ِؤوذٌٓ طشٌمت حظٍّّٗ اٌّطٛسة 0.18 سفً حىٌٕٛٛجٍا سٍّٛ  هذا المضخمقمنا بإدماج اٌحجُ، طغٍشإٌطاق اٌخشددي ٚ ث

 ث ع ْ) جداالعريض اٌخشددي  النطاق  رٚاٌّضخُ أخٍشا، سإٌٔا أٍّ٘ت حظٍُّ . فً اٌّجاي إٌّفظً ٚاٌخً حخطٍب حشأضسخٛس خاص

 ٘زا  حطبٍع ٚرٌه ِٕز(ْ ث ع ج) العريض جدااٌخشددي النطاق  ٌخطبٍك رٚ  ِٕخفغمغذية ذات جهد ٚ اٌضجٍج إٌّخفغ ٚذ ،(ج

جٍذة  ِضاٌا ِعطٍا إٌى إٌظف ٌّغزٌت اجهد  بخخفٍغ ٌٕاسّح، ِّا  اخخشٔا حظٍُّ ِخعذد اٌّشاحً اٌٙذف،رايٖ. 2002فً عاَ النطاق 

 .  ٌٍّضخُ، ٌّىٓ ِماسٔخٙا ِع ِسخجذاث اٌبحذ اٌحاٌٍتفً إٌطاق اٌخشددي

 تكيف عريض النطاق،توتر  م ض م، ،ْ ث ع ج،  بخشٚسدمرشح شبيشف، مرشح ،  اٌّٛصعلمضخم اس، سٍّٛ:الكلمات الجوهرية

 منخفض،انخفاض استهلاك  الطاقة 

 

Résumé

Cette thèse porte sur la conception des amplificateurs larges bandes intégrés en tech-
nologie CMOS pour répondre aux contraintes de coût, d’encombrement et de performances.
Dans ce contexte, nous avons proposé en premier lieu une nouvelle méthode pour améliorer
la bande passante de l’amplificateur distribué, et ce, en substituant les cellules à K-constant
par les filtres de Chebyshev et Butterworth. Ainsi, une amélioration de la bande passante
de +28 % a été enregistrée par rapport à la méthode conventionnelle. Ensuite, pour béné-
ficier des avantages de l’amplificateur distribué à un seul étage non-adapté en termes de
bande passante et de réduction de taille, nous avons proposé son intégration en technologie
CMOS 0.18𝜇m pour remédier à sa particularité de dimensionnement développé en discret.
Enfin, vu l’intérêt que connaît la technologie Ultra-Wide-Band (UWB) depuis sa normalisa-
tion en 2002, nous avons opté pour la conception d’un amplificateur UWB à faible bruit et à
basse tension d’alimentation pour les applications sans-fils. Pour cet objectif, notre concep-
tion s’est basée sur une configuration multi-étages qui nous a permis d’abaisser la tension
d’alimentation tout en offrant de bonnes performances comparables avec l’état de l’art.

Mots-clés : CMOS, Amplificateur distribué, filtre de Chebyshev, filtre de Butterworth,
UWB, LNA, adaptation large bande, faible tension, faible consommation de puissance.

Abstract

This thesis covers the design of broadband integrated amplifiers in CMOS technology
in order to respond to the cost, size and performance constraints. In this context, we first
proposed a new design method to improve the bandwidth of the distributed amplifier. This



method synthesizes the distributed amplifier transmission lines by Chebyshev and Butter-
worth filters instead of K-constant cells. Therefore, a bandwidth improvement of +28 %
has been registered compared to the conventional design method. Then, to benefit from the
advantages of the non adapted single stage distributed amplifier in terms of bandwidth and
reduction of size, we proposed to integrate this amplifier in monolithic technologies. Using
a 0.18𝜇m CMOS technology, we offered a good solution to overcome the required transis-
tor sizing imposed by the proposed method in PCB design. Finally, knowing the interest of
Ultra-Wide-Band (UWB) technology since its normalization in 2002, we proposed to design
a low noise and a low voltage (UWB) amplifier for the wireless applications. To perform this
purpose, our design was based on a multi-stages configuration that allowed us to lower the
supply voltage and to obtain good performances compared to the stat-of-art.

Keywords : CMOS, Distributed amplifier, Chebyshev filter, Butterworth filter, UWB, LNA,
wideband matching, Low voltage, low power
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Chapitre

Introduction générale

Devant le nombre croissant des applications RF et micro-ondes, la nécessité des systèmes
de télécommunications modernes, performants et complètement intégrés sur silicium suscite
toujours l’intérêt de la communauté scientifique dans plusieurs laboratoires de recherche.
Les efforts s’intensifient pour développer davantage les architectures, les algorithmes et les
circuits intégrés des émetteurs-récepteurs afin de répondre aux exigences des standards inter-
nationaux de télécommunications et du marché. Pour les standards, il s’avère qu’ils sont plus
qu’indispensables car ils définissent d’une manière hiérarchique les critères et les contraintes
de conception au niveau système qu’au niveau de circuits. Quant au marché, les exigences
sont essentiellement liées au coût, au temps et à la qualité du produit.

Du point de vue intégration, le progrès des technologies semi-conducteurs, durant les
deux dernières décennies, a également eu un impact direct sur les performances des disposi-
tifs actifs et passifs. Cependant, pour la réalisation des circuits RF et micro-ondes mono-
lithiques, le choix technologique s’avère aussi un critère très important et déterminant notam-
ment en termes de coût et de consommation de puissance. D’ailleurs, l’ITRS (International
Technology Roadmap of Semiconductors), organisme international officiel qui œuvre pour
les technologies semi-conducteurs en traçant la feuille de route de leur développement et de
leur perspectives futures, a illustré dans son rapport de 2009 les possibilités d’intégration des
applications RF, Analog Mixed Signal (AMS) et millimétriques moyennant plusieurs tech-
nologies à semi-conducteurs. Parmi ces technologies, on trouve la technologie CMOS qui
est connue par le faible coût et le fort volume de production.

Pour toute architecture d’émission-réception, l’étage front-End RF est principalement
axé sur la réalisation de quelques fonctions analogiques telles que le filtrage, l’amplification,
la translation de fréquence, etc. Il se trouve que parmi ses fonctions, l’amplification occupe
une place assez importance et ce, pour son rôle déterminant quelle que soit l’architecture
retenue. D’ailleurs, si l’émission est basée sur une amplification qui se caractérise par la
puissance, la partie réception repose en revanche sur la sensibilité qui se traduit par le besoin
d’un amplificateur à gain élevé et minimum de bruit. Par ailleurs, les amplificateurs sont
aussi classés par les bandes de fréquences sur lesquelles sont fonctionnels. Ainsi on peut
distinguer deux catégories à savoir les amplificateurs très sélectifs dénommés amplificateurs
à bande étroite, et les amplificateurs large bande.

Vu l’intérêt porté aux systèmes de télécommunications nécessitant des bandes de fréqu-
ences très larges pour le transfert rapide de données ou d’autres applications, le besoin des
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amplificateurs larges bandes ne cesse d’augmenter. Ainsi, nous nous sommes intéressés,
dans notre travail de thèse, à la conception des amplificateurs large bande intégrés en tech-
nologie CMOS, où nous avons développé trois différents amplificateurs large bande.

Pour le premier amplificateur, nous nous sommes intéressés en particulier aux amplifica-
teurs distribués. Dans ce cas, le produit gain-bande passante est considéré le facteur de mérite
des amplificateurs large bande et la performance caractéristique de l’amplificateur distribué.
En vue d’améliorer ce facteur de mérite, nous avons développé une nouvelle méthode qui
consiste à concevoir l’amplificateur distribué par la méthode des filtres [1]. Bien que la con-
ception des amplificateurs distribués par les filtres ait été déjà utilisée, l’apport de la méth-
ode que nous proposons consiste à exploiter les caractéristiques des filtres de Chebyshev et
Butterworth pour l’élargissement de la bande passante. L’application de cette méthode en
utilisant la technologie CMOS 0.18 𝜇m a montré des résultats très satisfaisants.

Pour le deuxième amplificateur, nous nous sommes concentrés encore une fois sur l’ampl-
ificateur distribué, mais cette fois-ci, nous avons exploité la technologie CMOS pour l’intégr-
ation d’une solution déjà développée en discret d’un amplificateur distribué à un seul étage
[2]. En utilisant la technologie CMOS 0.18 𝜇m, nous avons pu intégrer cet amplificateur
distribué grâce à la possibilité de dimensionnement de ses transistors selon la méthodolo-
gie proposée en discret. Les résultats obtenus confirment une deuxième fois la qualité de la
technique de conception de cet amplificateur en vue d’élargir la bande passante.

Concernant le dernier amplificateur, nous avons opté pour une application Ultra-WideBand
où nous avons conçu un amplificateur à faible bruit et à basse tension d’alimentation [3]. En
choisissant une configuration multi-étages, nous avons pu concevoir en technologie CMOS
0.18 𝜇m l’amplificateur à faible bruit en adoptant une technique de conception à faible ten-
sion qui a permis d’obtenir des résultats comparables avec l’état de l’art et de réduire la
tension d’alimentation du circuit.

Cette thèse est organisée en six chapitres, le premier chapitre va décrire succinctement
l’évolution de la technologie CMOS, son intérêt et ses éléments de base actifs et passifs, ainsi
que le flot de conception dédié aux circuits intégrés RF et micro-ondes. Dans le deuxième
chapitre, un rappel théorique sera donné sur les amplificateurs distribués, les caractéristiques
principales sur lesquelles reposent leur conception ainsi que leurs performances. Dans le
troisième chapitre, nous donnerons un aperçu rapide sur la théorie des filtres passifs, ensuite
nous introduirons notre nouvelle méthode de conception des amplificateurs distribués à base
de filtres en vue de l’élargissement de la bande passante, qui sera suivie par le calcul de la
performance du gain en puissance de ce circuit. Pour le chapitre quatre, nous le consacrerons
à la conception et aux résultats de simulation des amplificateurs distribués à base de filtres
où nous verrons l’efficacité de la technique proposée. Dans le chapitre cinq, nous ferons une
conception d’un circuit amplificateur distribué particulier en vue de l’intégrer en technolo-
gie CMOS 0.18 𝜇m. Pour rappel, ce circuit a déjà fait l’objet d’une étude approfondie en
technologie hybride [2]. Au dernier chapitre, nous concevrons un autre type d’amplificateur
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à faible bruit qui sera dédié à une application UWB, où nous donnerons la méthodologie
de conception du circuit, le dessin de layout et la simulation post-layout. Enfin, nous ter-
minerons par une conclusion générale sur les différents travaux effectués dans le cadre de
cette thèse.
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Chapitre

Etat de l’art des amplificateurs large
bande

La possibilité d’intégration des amplificateurs large bande a pris un tournant après la
mise au point de la technologie CMOS 0.18 𝜇m. Ce nœud technologique a tout simplement
permis de dépasser le cap de 10 GHz qui était une limite aux technologies CMOS antérieures.
Ainsi, nous avons récapitulé dans les deux tableaux 1 et 2 les performances des circuits
amplificateurs large bande réalisés durant la dernière décennie et qui cadrent avec nos travaux
de thèse.

Pour le cas de l’amplificateur distribué en technologie 0.18 𝜇m, nous avons résumé dans
le tableau 1, les travaux les plus pertinents qui sont apparus du début à la fin des années
2000. La plupart de ces travaux utilise pour l’implémentation de l’amplificateur distribué
la méthode conventionnelle (cellule à K-constant) où les performances diffèrent selon le
choix de dimensions de transistors et des éléments passifs. Cependant, la conception des
amplificateurs distribués par la méthode des filtres en technologie CMOS 0.18 𝜇m n’est
apparue qu’en 2006 en utilisant soit le filtre de Chebyshev ou celui de Butterworth.

Réf.
Tech.

Topology
Bande 𝑆11 𝑆22 𝑆21 NF Vdd Conso. année

(𝜇m) (GHz) (dB) (dB) (dB) (dB) (V) (mW)

[4]
CMOS

Convent. 0.5-14 < -11 <-11 10.6±0.9 3.5-5.4 1.8 52 2003
0.18

[5]
CMOS

Convent. 0.1-11 < -12 <-12 8 2.9 1.8 21.6 2005
0.18

[6]

CMOS
Butterworth 9 <-17 <-14 11.7±0.6 - 1.8 51

2006
0.18

CMOS
Chebyshev 8.5 <-11 <-10 10±1.1 - 1.8 54

0.18

[7]
CMOS

Convent. 0.04-6.2 <-16 <-10 8±0.9 4.2-6.2 1.3 9 2006
0.18

[8]
CMOS

Convent. DC-17 <-13 - 8 3.4-5 34.2 2010
0.18

Tableau 1: Performances des amplificateurs distribués en CMOS 0.18 𝜇m jusqu’à 2010

Bien que l’idée de communication UWB revienne au siècle précédent [16][17], l’apparition
de la norme 802.15a qui a été approuvée par le FCC (Federal Communications Commission)
en 2002 a donné une nouvelle impulsion au développement de systèmes UWB sur lesquels
les scientifiques et les industriels se penchent davantage pour l’amélioration de leurs per-
formances[18][19]. Ainsi, beaucoup de travaux ont été réalisés sur les circuits de base des

4



Etat de l’art des amplificateurs large bande

émetteurs-récepteurs UWB, notamment les amplificateurs à faible bruit fonctionnant dans
la plage [3.1-10.6GHz]. Ainsi, nous avons résumé, dans le tableau 2, les travaux les plus
récents sur les UWB LNAs (Amplificateurs à faible bruit) qui sont réalisés en technologie
CMOS 0.18 𝜇m. Notons aussi qu’il existe d’autres réalisations en technologies plus récentes
et plus coûteuses telles que les technologies CMOS 0.13 𝜇m et CMOS 90nm, mais qui ne
figurent pas dans ce tableau afin de rester dans le même cadre de la technologie CMOS,
choisie pour la conception de nos circuits.

Réf. Tech. Bande 𝑆11 𝑆22 𝑆21 NF Vdd Conso. Surface année
(𝜇m) (GHz) (dB) (dB) (dB) (dB) (V) (mW) (mm2)

[9] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-9.4 - 10.4 (max) 5.3 1.8 9 1.1 2004

[10] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-9.6 <-9.5 11.3-12.1 5.8-6.7 1.8 33.6 - 2005

[11] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-9 <-13 15.9-17.5 3.1-5.7 1.8 33.2 0.50 2006

[12] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-11 - 9.7 (max) 4.5-5.1 1.8 20 0.59 2007

[13] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-9.7 <-8.4 11-11.8 4.1-5.2 1.8 22.7 - 2007

[14] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-8.6 <-8 9.5 5-5.6 1.8 9.4 - 2008

[15] CMOS
0.18

3.1 -10.6 <-9.8 <-12 12.4-14.5 4.2-5.4 1.8 9 0.88 2009

Tableau 2: Performances des LNAs UWB en CMOS 0.18 𝜇m jusqu’à 2009
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Chapitre I. Technologie CMOS et outils de conception

I.1 Introduction
Dans ce chapitre, nous allons tout d’abord donner un aperçu rapide sur l’évolution des

technologies à semi-conducteurs dédiées aux applications RF, millimétriques et même AMS
(Analog Mixed Signal). Nous décrirons ensuite la technologie CMOS, ses atouts et ses
limites, et le choix de nœud technologique pour la réalisation des travaux de cette thèse. Dans
la section suivante, nous nous étalerons beaucoup plus sur les dispositifs actifs et passifs qui
sont intégrés en technologie CMOS, où nous donnerons une description de chaque dispositif
ainsi que son modèle électrique. Enfin, nous terminerons ce chapitre par un aperçu sur
les approches de conception des circuits intégrés, les outils de conception et de simulation
existants, ainsi que la méthodologie nécessaire à suivre pour aboutir à des circuits prêts à la
fabrication.

I.2 Technologies Semiconducteurs pour la RF
L’ITRS (International Technology Roadmap for Semiconductors) est l’organisme in-

ternational officiel qui œuvre pour le développement de toutes les technologies à semi-
conducteurs en déterminant leurs perspectives futures et en traçant la feuille de route pour
l’évolution de leurs branches. A ce titre, l’ITRS a déjà publié dans son rapport annuel
en 2009, les différentes technologies explorées pour les applications RF et millimétriques
comme l’illustre la figure I-1.

 

Figure I.1: Technologies semiconducteurs pour applications RF et millimétrique (ITRS
2009) [20]

Cette même figure montre également l’accès de la technologie CMOS aux applications
millimétriques qui sont au-delà de 10 GHz. Une décennie en arrière, ces applications étaient
limitées aux technologies à base de matériaux III-V vu leurs performances aux fréquences
très élevées, mais l’évolution de nœud technologique en CMOS tourne actuellement autour
de quelques dizaines de nanomètres en offrant ainsi des fréquences de transition très impor-
tantes. Cependant, l’intérêt porté à la technologie CMOS revient aussi grâce à ses nombreux
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avantages tels que, la forte densité d’intégration, le grand volume de production, la faible
consommation de puissance, la faible tension d’alimentation et surtout son avancée en con-
ception numérique qui la rend une excellente candidate pour les applications RF et mixtes.

I.3 Technologie CMOS 0.18 𝜇m
Dans le cas des applications RF et micro-ondes destinées au grand public ou nécessitant

un fort volume de production, le coût de fabrication et la consommation de puissance de-
viennent aussi des critères très sélectifs. Ainsi, le choix technologique est inéluctablement
très important pour la réalisation de tels circuits. L’une des technologies, en plein essor
répondant à ces critères, c’est la technologie CMOS sur bulk qui s’avère le bon choix vu son
avancée et ses avantages obtenus grâce à la réduction de l’échelle. Selon la loi de Moore,
la longueur caractéristique (longueur du canal) du MOSFET est réduite par un certain fac-
teur d’échelle k tous les 18 mois. En conséquence, la fréquence de coupure du MOSFET
s’est améliorée considérablement en dépassant les 100 GHz pour des longueurs du canal de
l’ordre de dizaines de nanomètres. C’est pourquoi la technologie CMOS a largement gagné
sa place parmi les technologies dédiées aux applications millimétriques (figure I.1).

D’ailleurs dans la référence [21], l’auteur explique que l’arrivée du CMOS dans les ap-
plications à 10 GHz n’a pu avoir lieu qu’à partir de la disponibilité des procédés CMOS
0.18 𝜇m. En effet, la fréquence de transition pour une technologie CMOS est inversement
proportionnelle au carré de la longueur minimale de la grille de MOSFET.

Pour les nouvelles technologies CMOS de type submicronique profond (Ex : 0.18 𝜇m
et 0.13 𝜇m), la fréquence de transition dépasse largement quelques dizaines de GHz. Dans
ce contexte, nous avons donc exploré les différentes technologies et nous avons choisi celle
qui répond le mieux à notre problématique. Notre choix s’est donc porté sur la technologie
TSMC CMOS RF 0.18 𝜇m pour sa maturité pour la réalisation de circuits intégrés RF au-delà
de 10 GHz. Cette technologie se compose essentiellement de six couches de métallisation et
un niveau de polysilicium tel que le montre la figure I.2.

 

Figure I.2: Couches physiques de la technologie RF CMOS 0.18𝜇m.
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I.4 Dispositifs de base en technologie CMOS

I.4.1 MOSFET

Le MOSFET, acronyme anglais de (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor),
est un dispositif semi-conducteur de type transistor à effet de champ. Comme tous les tran-
sistors ou même les tubes à vide, le MOSFET module le courant qui le traverse à l’aide d’un
signal appliqué à son électrode d’entrée ou grille isolée du canal par une couche de l’oxyde
de silicium (SiO2). Dans la figure I.3, le MOSFET possède 4 électrodes qui se définissent
comme suit :

1. la source (Source) S: point de départ des porteurs.

2. le drain (Drain) D : point de collecte des porteurs.

3. la grille (Gate) G et le substrat (Body) B sont les électrodes de la capacité MOS qui
contrôlent le nombre des porteurs présents dans le canal.

 

y 

z 

L 
x 

Canal 
Substrat  P 

Oxyde 

Vsub 

W 

n 
+ n 

+ x j 

Source Drain 

Vd 
Vg 

Grille 

(a) 

t OX 

Figure I.3: Structure d’un transistor MOSFET

Pour l’intensité du courant circulant entre la source et le drain, elle est commandée par
la tension appliquée entre l’électrode de la grille et l’électrode du substrat. Très souvent les
électrodes de source et de substrat sont électriquement reliées, on retrouve donc un com-
posant à 3 électrodes dans lequel le courant entre le drain et la source 𝐼𝑑 est commandé par
une tension entre la grille et la source 𝑉𝑔𝑠.

I.4.1.1 Régime de fonctionnement du MOSFET

Lorsque la tension 𝑉𝑔𝑠 > 𝑉𝑡ℎ où 𝑉𝑡ℎ est la tension de seuil, il suffit d’imposer une tension
entre le drain et la source pour que le champ électrique parallèle à l’interface puisse faire
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mouvoir les électrons et ainsi créer un courant 𝐼𝑑 positif. On peut alors définir deux modes:
linéaire et saturé, qui dépendent alors de la tension appliquée au drain 𝑉𝑑𝑠.

En régime linéaire, l’expression du courant 𝐼𝑑 qui traverse le canal de conduction s’écrit
[22]:

1. pour les faibles polarisations de 𝑉𝑑𝑠 ≪ 2(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)

𝐼𝑑=𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿
(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ) 𝑉𝑑𝑠 (I.1)

2. pour 𝑉𝑑𝑠 proche de 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ

𝐼𝑑=𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

[︃
(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ) 𝑉𝑑𝑠−

𝑉𝑑𝑠
2

2

]︃
(I.2)

où 𝜇 est la mobilité des porteurs (électrons dans le cas d’un canal de type N), 𝐶𝑜𝑥 la capacité
de l’oxyde de grille par unité de surface. 𝑊 et 𝐿 sont respectivement les dimensions carac-
téristiques du canal appelées également la largeur et la longueur de la grille du MOSFET.

Lorsque 𝑉𝑑𝑠 > 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ, le transistor fonctionne alors en mode de saturation et la
dépendance de 𝐼𝑑 avec 𝑉𝑑𝑠 disparaît. Ce courant de saturation 𝐼𝑑 peut être approximé par la
relation suivante [22]:

𝐼𝑑=𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

2𝐿
(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ) 2 (I.3)

Concernant la transconductance du MOSFET, elle est exprimée par la relation suiv-
ante [22]:

𝑔𝑚 = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿
(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ) (I.4)

𝑔𝑚 =
√︃

2𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿
𝐼𝑑 (I.5)

Sachant que cette dernière expression de 𝑔𝑚 est uniquement valide en mode de saturation.

I.4.1.2 Modèle électrique petit signal du MOSFET

La figure I.4(a) illustre le modèle électrique petit signal du MOSFET [23]. Ce modèle
intègre les différentes capacités parasites intrinsèques limitant la fréquence de transition, la
résistance de sortie et les transconductances. Cependant, ce modèle peut être réduit à celui
de la figure I.4(b) lorsque le substrat et la source sont au même potentiel (court-circuit). Ce
schéma est souvent exploité dans les différents calculs en régime dynamique.

Pour les capacités 𝐶𝑔𝑠 , 𝐶𝑔𝑑 et 𝐶𝑑𝑠(sachant que 𝐶𝑑𝑠 = 𝐶𝑑𝑏), elles dépendent du régime
de fonctionnement du transistor [23]. La valeur de la capacité grille-source 𝐶𝑔𝑠 est plus
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significative en régime de saturation et vaut approximativement 2
3𝐶𝑜𝑥𝑊𝐿. Tandis que les

valeurs des capacités 𝐶𝑔𝑑 et 𝐶𝑑𝑠 restent faibles par rapport à celle de 𝐶𝑔𝑠. Pour un calcul plus
précis, il est préconisé d’utiliser les expressions des capacités à partir des modèles comme
celui de BSIM3 (Annexe I et II).
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Cgd
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Cgs
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(b)

 

Figure I.4: Modèle électrique petit signal du MOSFET a) 𝑉𝑏𝑠 ̸= 0, b) 𝑉𝑏𝑠 = 0 [23].

I.4.1.3 Principales sources de bruit du MOSFET

Avant d’entamer toute analyse sur le bruit des circuits CMOS en haute fréquence, nous
devons identifier et comprendre les origines du bruit et les sources de bruit dominantes dans
les MOSFETs. Cette section donne un aperçu sur les sources de bruit les plus importantes, à
savoir, le bruit thermique de drain, et le bruit de grille (figure I-5) [24].

Ro

gm.Vgs

Cgd

G

Cgs

D

Ind

S

Cds

Ing Rds

 

Figure I.5: Sources de bruit dans le transistor MOSFET.

a) Bruit thermique de drain
Étant donné que le MOSFET fonctionne principalement par la conduction de son canal

qui n’est que la couche d’inversion d’électrons. La résistivité de ce canal représente ainsi
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la source de toute fluctuation thermique produite. En d’autres termes, l’agitation thermique
des électrons, qui sont en mouvement désordonné dans le canal, génère précisément cet effet
qui s’exprime en fluctuations de tension ou de courant à la sortie de drain. Le modèle du
transistor MOSFET tient compte aussi de ce phénomène où une source de bruit s’illustre
sous forme d’un générateur de courant (figure I.5).

Pour déterminer la densité spectrale du bruit thermique de drain, on suppose que le MOS-
FET est en mode de saturation. Ainsi, la densité spectrale de ce bruit est donnée par [24] :

𝑆𝐼𝑛𝑑
= 4𝑘𝑇𝛾𝑔𝑚 (I.6)

où k est la constante de Boltzmann, T est la temperature, 𝛾 est un facteur numérique liée à la
technologie (dans le cas d’un MOSFET de type N, 𝛾 = 2/3 pour un canal long, par contre
pour un canal court 𝛾 = 2 ∼ 3 ) et 𝑔𝑚 la transconductance du transistor.

b) Bruit de grille
Si on définit l’origine du bruit associé à la grille, on peut dire qu’il se compose de deux

sources. La première source est le bruit de grille induit dû au couplage capacitif avec le canal.
Tandis que la deuxième source est le bruit thermique généré par la résistance de l’électrode
grille qui dépend de la nature du matériau utilisé (exemple : polysilicium).

Pour le bruit de grille induit, il a été identifié et modélisé pour la première fois par Van-
der-Ziel [24]. Le couplage entre la grille et le canal par le biais de la capacité 𝐶𝑔𝑠 est respon-
sable du transfert des perturbations de charges de part et d’autre. Il est évident que ce modèle
fonctionne en régime dynamique, vu sa dépendance avec la fréquence, mais il dépend aussi
de sa conductance. Ce modèle a été appliqué aux transistors à canaux longs, mais reste
valable pour les transistors à canaux courts en tenant compte de nouveaux paramètres tech-
nologiques. L’équation de la densité spectrale de bruit qui correspond à ce modèle s’écrit:

𝑆𝐼𝑛𝑔= 4𝑘𝑇𝛿
𝜔2𝐶2

𝑔𝑠

5 𝑔𝑑0
(I.7)

où 𝛿 = 4
3 est un facteur numérique lié à la technologie, 𝐶𝑔𝑠 est la capacitance grille-source

et 𝑔𝑑0 est la conductance du canal.
Généralement, les sources de bruit sont supposées indépendantes (non corrélées). Par

contre, le couplage entre le canal et la grille est à l’origine de toute dépendance entre le
bruit de la grille et le bruit thermique du canal. Cette dépendance est aussi traduite par une
corrélation partielle entre le courant grille et le courant drain exprimée par le coefficient de
corrélation suivant [24]:

𝑐= 𝐼𝑛𝑔𝐼*
𝑛𝑑(︁

𝑆𝐼𝑛𝑔𝑆𝐼𝑛𝑑

)︁ 1
2

(I.8)

Par contre, le bruit thermique de l’électrode grille est simplement modélisé comme le
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bruit d’une résistance, où la résistance dépend essentiellement de la nature du matériau de
l’électrode en l’occurrence le polysilicium et des dimensions (𝑊, 𝐿). En utilisant la structure
interdigitée, ce bruit peut être réduit par un facteur de 3 ou 12 selon les contacts réalisés sur
la grille [25].

I.4.2 Résistance intégrée

La résistance d’une bande métallique (figure I.6) de résistivité 𝜌, de longueur 𝐿, de
largeur 𝑊 et d’épaisseur 𝑡, est donnée par [26]:

𝑅 = 𝜌
𝐿

𝑊 · 𝑡
(I.9)

 

Figure I.6: Conducteur rectangulaire (résistance).

Si l’on considère une bande carrée (𝑊 = 𝐿), on notera sa résistance comme suit :

𝑅� = 𝜌

𝑡
(I.10)

Elle est donc indépendante des dimensions du carré et exprimée en Ohms par carré. Pour
calculer la résistance totale d’une bande, on la considère comme une succession de n carrés
et sa résistance vaudra donc n fois la résistance d’un carré. Pour réaliser des résistances assez
grandes, on peut aussi replier la bande métallique en méandres.

I.4.3 Capacité intégrée

La capacité intégrée peut être réalisée en utilisant deux armatures conductrices et un
isolant entre ses deux armatures. Ainsi, plusieurs possibilités peuvent avoir lieu si on se base
sur une technologie CMOS. On peut donc trouver des capacités MIM (Métal Isolant Métal),
des capacités PIM (Poly-silicium Isolant Métal) où l’isolant n’est que l’oxyde de silicium,
ou bien la capacité MOS qui est constituée par une région fortement dopée et un contact
métallique, séparés par un oxyde diélectrique relativement épais.

Dans le cas d’une capacité MIM ayant une surface 𝐴𝑀𝐼𝑀 (figure I.7), le calcul de la
capacité est donnée par l’expression suivante [26] :

13



Chapitre I. Technologie CMOS et outils de conception

𝐶𝑀𝐼𝑀 = 𝜀0𝜀𝑟

𝑑
· 𝐴𝑀𝐼𝑀 (I.11)

où 𝜀𝑟 et d sont respectivement la permittivité relative et l’épaisseur de l’isolant. L’insertion
de couches isolantes de permittivité supérieure accroît la capacité qui, d’ailleurs, ne dépend
pas de la tension appliquée (figure I.7).

 

Figure I.7: Coupe transversale d’une capacité MIM sur substrat [26]

Pour le modèle électrique, il peut prendre deux formes (figure I.8). Si la capacité est liée
au substrat, le modèle équivalent prendra en considération les pertes de ce dernier (figure
I.8(a)). Dans l’autre cas, le modèle équivalent est celui de la figure I.8(b) où la capacité est
séparée du substrat par un plan de masse.
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Figure I.8: Modèle électrique de la capacité intégrée a) sur substrat b) avec plan de masse.

I.4.4 Inductance intégrée

L’inductance intégrée est l’un des éléments passifs qu’on peut réaliser sur le substrat du
silicium avec une forme spirale (figure I.9). Pour son modèle électrique correspondant, il
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est représenté dans la figure I.10 incluant l’inductance de la spire 𝐿𝑠, les pertes séries dans
le ruban métallique 𝑟𝑠 ( notons que 𝑟𝑠 regroupent les pertes ohmiques intrinsèques et celles
dues à l’effet de peau, à l’effet de proximité et mêmes les pertes par courant de Foucault dans
le substrat), la capacité 𝐶𝑠 qui représente les capacités entre segments adjacents de la spirale
et le recouvrement entre le ruban métallique et le contact central («under-pass»), la capacité
𝐶𝑜𝑥1 entre la spire et le substrat et en dernier les éléments modélisant le substrat ( 𝑅𝑠𝑢𝑏 et
𝐶𝑠𝑢𝑏 ).

 

Figure I.9: Coupe 3D de l’inductance spirale intégrée sur substrat [26][27].
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Figure I.10: Modèle électrique de l’inductance [26][27].

Pour l’inductance (𝐿𝑠) du modèle de la figure I.10, elle peut être estimée approximative-
ment par la relation suivante [26][27]:

𝐿𝑠=
𝜇0𝑁

2𝑑𝑚𝑐1

2

(︃
𝑙𝑛

(︃
𝑐2

𝜌1

)︃
+𝑐3𝜌1+𝑐4𝜌

2
1

)︃
(I.12)

où 𝑁 est le nombre de spires, 𝑑𝑚 = 0, 5 (𝑑𝑜𝑢𝑡 + 𝑑𝑖𝑛) est le diamètre moyen de l’inductance,
𝑑𝑜𝑢𝑡 et 𝑑𝑖𝑛 sont respectivement les diamètres extérieur et intérieur de la spirale, 𝜌1 = (𝑑𝑜𝑢𝑡 −
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𝑑𝑖𝑛)/(𝑑𝑜𝑢𝑡 + 𝑑𝑖𝑛), 𝜇0 est la perméabilité magnétique du vide, 𝑐𝑖 sont des coefficients qui
dépendent du type d’inductance (carrée, hexagonale, octogonale, circulaire) dont les valeurs
sont obtenues empiriquement.

L’équation (I.12) montre bien que la valeur de la self 𝐿𝑠 est proportionnelle au carré du
nombre de tours et peut être maximisée par l’augmentation du diamètre moyen. Pour la
résistance série, elle est également donnée par la relation (I.1) où l’épaisseur t est remplacée
par l’épaisseur effective 𝑡𝑒𝑓𝑓 [26] :

𝑟𝑠 = 𝜌 · 𝐿

𝑊 · 𝑡𝑒𝑓𝑓

(I.13)

et 𝑡𝑒𝑓𝑓 est donnée par l’expression :

𝑡𝑒𝑓𝑓=𝛿
(︁
1−𝑒− 𝑡

𝛿

)︁
(I.14)

où 𝛿 représente l’épaisseur de peau qui s’exprime par 𝛿 =
√︁

𝜌
𝜋𝜇0𝑓

et f la fréquence de travail.
Selon ces expressions, l’épaisseur effective diminue avec la fréquence, par conséquent la

résistance série augmente.
D’après l’équation de 𝑟𝑠, on note que les pertes résistives peuvent être minimisées par

l’utilisation d’un ruban épais à base d’un matériau bon conducteur tel que le cuivre. Néan-
moins, l’utilisation d’une épaisseur supérieure à la profondeur de peau, à la fréquence visée,
est sans intérêt puisque le signal est limité à cette profondeur. Les pertes peuvent être aussi
minimisées par l’utilisation d’un ruban large et le plus court possible pour une inductance
donnée. Par rapport à la longueur minimale, une self circulaire est meilleure que la self oc-
togonale qui est à son tour meilleure que la self carrée. L’élargissement du ruban ne doit pas
se faire sans prendre en considération les capacités parasites vers le substrat car ces dernières
augmentent avec la largeur.

Pour les capacités série et d’oxyde, elle sont aussi données par [26][27]:

𝐶𝑠 = 𝑁𝜀𝑜𝑥 · 𝜔2

𝑑𝑐𝑐

(I.15)

𝐶𝑜𝑥1=
𝜀𝑜𝑥 · 𝐿 · 𝑊

2 · 𝑡𝑜𝑥

(I.16)

où 𝑡𝑜𝑥 et 𝑑𝑐𝑐 sont respectivement les épaisseurs de l’oxyde entre le ruban métallique et le
substrat, et entre les rubans conducteurs des spires. 𝜀𝑜𝑥 est la permittivité diélectrique de
l’oxyde.

Pour réduire la capacité 𝐶𝑜𝑥1, on essaye souvent de réduire la surface 𝐿 𝑊 du ruban ou
d’augmenter l’épaisseur 𝑡𝑜𝑥 en utilisant le dernier niveau de métal offert par la technologie
pour réaliser les spires. Par ailleurs, en termes de pertes, le modèle de l’inductance comprend
aussi la capacité et la résistance du substrat qui sont données par les relations suivantes:
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𝐶𝑠𝑢𝑏 = 𝐿 · 𝑊 · 𝐶𝑠𝑏

2 (I.17)

𝑅𝑠𝑢𝑏 = 2
𝐿 · 𝑊 · 𝐺𝑠𝑏

(I.18)

où 𝐶𝑠𝑏 et 𝐺𝑠𝑏 sont la capacité et la conductance par unité de surface du substrat silicium. Un
blindage de masse en anneau ou un substrat à forte résistivité (peu dopé) peuvent être utilisés
afin de minimiser ces pertes.

Pour une inductance spirale, les caractéristiques principales sont sa valeur et son facteur
de qualité. Pour determiner ces derniers, il suffit de les extraire à partir des paramètres de
répartition 𝑆 simulés ou mesurés. Ainsi, deux configurations se présentent pour extraire le
facteur de qualité de l’inductance 𝑄, :
Si l’inductance est montée en série, son facteur de qualité est défini par la relation suivante
[27]:

𝑄 = |ℑ (𝑌12)|
ℜ (𝑌12)

(I.19)

Dans l’autre cas, l’un des ports de cette inductance est relié à la masse. Pour cela, le facteur
de qualité est exprimé par la formule suivante [27] :

𝑄 = |ℑ (𝑌11)|
ℜ (𝑌11)

(I.20)

où 𝑌𝑖𝑗 sont les paramètres admittances du circuit équivalent de l’inductance intégrée qui
peuvent être obtenus après la conversion des paramètres de répartition 𝑆𝑖𝑗 .

I.5 Outils et méthodes de conception de circuits intégrés
CMOS
Pour les outils de conception des circuits intégrés CMOS, il existe actuellement des logi-

ciels englobant des outils de conception liées entre eux, constituant par conséquent des flots
de conception selon le domaine d’application. A ce niveau, deux approches différentes ex-
istent pour la conception des circuits digitaux et analogiques. En digital, on suit l’approche
"Semi-Custom", basée sur la synthèse du circuit en passant d’un language de description
haut niveau (VHDL, Verilog. . . ) au niveau physique du circuit moyennant une librairie
standard-cell (inverseur, portes, additionneurs, etc). D’ailleurs, c’est cette approche qui a
réellement donné une impulsion au développement rapide des circuits digitaux à forte den-
sité d’intégration. Cependant, en conception analogique, l’approche de conception est ap-
pelée l’approche "Full-Custom". Cette dernière utilise directement les éléments de base de la
technologie CMOS à savoir le transistor, résistance, capacité, etc. Elle est également dénom-
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mée "approche de conception niveau transistor" vu l’influence directe des dimensions et des
conditions de polarisation sur les performances de l’application ciblée où tout changement
sur ses paramètres pourrait être critique et significatif.

Pour la conception de nos circuits RF, nous exploitons un flot de conception qui prend
en considération l’aspect haute fréquence. Pour cela, nous avons utilisé le flot de concep-
tion analogique et RF de chez Cadence ( Cadence : logiciel pour la conception des cir-
cuits intégrés analogiques, digitaux, et haute-fréquences) qui est composé des outils pour le
dessin de schéma électrique (outil : Virtuoso Schematic editor), les simulations pré-layout
et post_layout (outil : Spectre), le dessin de masques ( outil : Virtuoso layout editor), la
vérification et l’extraction de paramètres parasites (outil : Assura).

Concernant l’exploitation de ces outils, elle se fait toujours autour d’un kit de conception
qui est généralement fourni par un fondeur à l’image de TSMC "Taiwan Semiconductor
Manufacturing compagny". Dans notre cas, nous avons utilisé le kit de conception CMOS
0.18 𝜇m de chez TSMC. Ce kit contient toutes les cellules de base ( transistors, resistances,
inductances, etc) avec les différentes vues ( c-à-d vue schematic, vue Layout, etc). Notons
que ces cellules sont déjà pré-caractérisées et sous forme de P-Cells (Cellules paramétrables).
Ceci permet au concepteur de choisir les dimensions nécessaires de composants pour le
circuit à concevoir. La figure I.11 illustre donc le kit de conception CMOS 0.18 𝜇m installé
au niveau de logiciel Cadence et les différentes vues de composants.

Figure I.11: Kit de conception CMOS 0.18𝜇m de TSMC sous Cadence

Concernant la méthodologie et les étapes à suivre en vue de concevoir un circuit intégré
en technologie CMOS, elles sont décrites selon l’organigramme illustré dans la figure I.12 :
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Figure I.12: Étapes de conception de circuits intégrés RF en technologie CMOS

D’après cet organigramme, la conception commence généralement par des spécifications
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qui sont souvent exigées pour une application ciblée ou bien déterminées par l’état de l’art en
vue d’apporter une valeur ajoutée. A partir de l’objectif défini, le concepteur peut procéder
à l’étude théorique et la simulation pré-layout ( schéma électrique) du circuit. Si les perfor-
mances attendues sont atteintes, le concepteur passe à l’étape de layout (dessin de masques)
qui représente les couches physiques du circuit comme le montre l’exemple du transistor de
la figure I.13. Suite à l’étape du layout, le concepteur devra entamer l’étape de vérification
physique qui commence par une vérification de règles de dessin, puis une vérification de
ressemblance entre layout et schématique et en dernier lieu l’extraction de paramètres par-
asites. Après cette étape vérification, le concepteur commence la simulation post-layout de
la vue obtenue par extraction pour évaluer les performances du circuit. Si les résultats de
simulation sont acceptables, le circuit sera fabriqué et testé. Dans le cas contraire, il faut
revoir les étapes antérieurs pour corriger et/ou ajuster le circuit.

Figure I.13: Exemple de dessin de masques d’un dispositif CMOS actif «MOSFET»

I.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons rappelé l’importance de l’évolution des technologies à

semi-conducteurs et plus particulièrement l’intérêt d’utilisation de la technologie CMOS
pour les applications radio-fréquences et millimétriques. Ensuite, nous avons donné un
aperçu sur la technologie CMOS 0.18 𝜇m, suivi d’une description de composants de base
de cette technologie, notamment le MOSFET et les éléments passifs. Enfin, une description
générale a été donnée sur les différents flots de conception, suivie d’un rappel des outils Ca-
dence à utiliser pour la conception RF et un organigramme illustratif expliquant les étapes
de conception à suivre dans le cas d’un circuit intégré RF.
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Chapitre II. Théorie des amplificateurs distribués conventionnels

II.1 Introduction
L’intérêt porté aux circuits large bande ne cesse de croître vue la diversité et le nombre

d’applications issues de l’évolution rapide de nouvelles technologies de communication né-
cessitant un échange rapide de données et un transfert à haut débit. De l’émetteur-récepteur
radio large bande, aux circuits à haute fréquence pour l’instrumentation et jusqu’aux radars
de haute résolution, les circuits distribués retrouvent incontestablement leur place et ce, grâce
à l’avancé spectaculaire des technologies à faible coût et grand volume de production telle
que la technologie du silicium. Ce type de circuits montre d’une part la qualité de perfor-
mances offertes, et d’autre part, la simplicité du concept de circuits distribués. Ce concept
repose sur la multiplicité de chemins parallèles fonctionnant en harmonie pour réaliser une
fonction désirée, alors que les circuits conventionnels sont souvent caractérisés par un seul
chemin pour le signal.

L’amplificateur distribué (AD) est un circuit connu pour ses propriétés de gain uniforme
sur une très large bande de fréquence (jusqu’à plusieurs dizaines de GHz) et pour des appli-
cations dans les domaines du radar, d’instrumentation et de communication optique. Jusqu’à
très récemment, les amplificateurs distribués étaient presque exclusivement réalisés avec les
technologies à base de matériaux III-V (Exemple : GaAs), ce qui leur permettent d’atteindre
des bandes de fréquence de largeur supérieure à 100 GHz [28-29]. En effet, les technolo-
gies à base de matériaux III-V produisent à la fois des transistors ayant des fréquences de
coupure bien plus élevées qu’avec les technologies du silicium et des substrats quasi-isolants
permettant de réaliser des lignes de transmission ou des inductances aux pertes très faibles,
contrairement aux substrats de résistivité standard (1−10Ω.𝑐𝑚) des technologies du silicium.

Cependant, depuis quelques années, les performances en fréquence des technologies sili-
cium se sont nettement améliorées, puisque les transistors MOSFET à l’échelle nanométrique
présentent désormais des fréquences de coupure supérieures à 150 GHz [30]. La réalisation
de circuits fonctionnant dans la gamme des ondes millimétriques est désormais possible sur
silicium qui a l’avantage de pouvoir intégrer les circuits numériques rapides, à basse consom-
mation et à faible coût sur la même puce, contrairement aux technologie à base de matériaux
III-V.

Dans ce chapitre, nous allons rappeler succinctement la théorie très abondante de l’ampli-
fication distribuée pour la réalisation de circuits à large bande. Le concept de ce type
d’amplificateur sera abordé sous l’angle de la particularité de sa conception, de son fonc-
tionnement, et de ses caractéristiques fondamentales en termes de fréquence de coupure, du
gain en puissance et des pertes. En outre, la performance du bruit sera également prise en
considération en rappelant les différentes sources de bruit y contribuant et le facteur du bruit
de l’amplificateur distribué. La topologie de la cellule amplificatrice fera aussi l’objet de
notre intérêt vu son apport en terme de produit gain-bande passante.
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II.2 Historique de l’amplificateur distribué
Pour tout circuit amplificateur conventionnel, la performance du gain est, par définition,

le rapport du signal de sortie sur celui de l’entrée. Que cette performance soit élevée est
souvent l’exigence des cahiers de charges pour une amplification du signal appréciable. Par
conséquent, la mise en cascade de plusieurs transistors permet assurément d’offrir cette per-
formance. Cependant, cette topologie souffre forcément de la diminution de la fréquence
maximale engendrée par l’addition des capacités en sortie et en entrée. Ainsi, la bande pas-
sante résultante reste limitée et le produit gain-bande passante devient sensiblement constant.

Le principe de l’amplificateur distribué a été proposé en 1937 par W.S. Perceval [31]
et il fut implémenté pour la première fois à partir des tubes pentodes par E.L. Ginzton et
al. en 1948 [32]. D’autres travaux sont également apparus dans les années 60 et 70 [33-
36]. Cependant, son utilisation s’est répandue à partir des années 80 et de très nombreuses
études ont été réalisées. Cet amplificateur a également permis, par le biais de son architec-
ture, d’augmenter le gain suite à l’addition des transconductances de cellules amplificatrices
mises en parallèle telles que les transistors à effet de champ. Mais l’originalité principale
de cet amplificateur a pratiquement apporté une solution au problème de limitation de la
bande passante émanant des capacités du transistor. En effet, au contraire du cas convention-
nel, l’amplificateur distribué intègre les capacités d’entrée et de sortie des transistors dans
des lignes de transmission artificielles offrant ainsi des bandes passantes assez intéressantes
puisque ces lignes sont essentiellement caractérisées par la bande large.

II.3 Principe de fonctionnement de l’amplificateur distribué
Dans la figure II-1, le schéma de principe de l’amplificateur distribué illustre les deux

lignes artificielles de transmission caractérisant l’entrée et la sortie de l’amplificateur où
chaque ligne dispose de deux accès. Pour la ligne d’entrée, un premier accès est utilisé pour
l’entrée du signal et le deuxième se termine par une charge adaptée égale à l’impédance
caractéristique de la ligne. De même pour la sortie, un accès est employé pour la sortie du
signal amplifié, par contre le deuxième se termine également par une charge d’adaptation
théoriquement égale à l’impédance caractéristique de la ligne. Par ailleurs, le couplage entre
les deux lignes s’effectue moyennant des cellules amplificatrices distribuées, disposées en
parallèle et reliées par des tronçons de lignes ( figure II-1 (a)) ou d’inductances (figure II-
1(b)). Dans le cas des tronçons de ligne de transmission, on parle alors d’amplificateur à
onde progressive (Travelling Wave Amplifier).

Ainsi, tout signal hyperfréquence appliqué à l’entrée du premier accès de l’amplificateur
distribué traverse progressivement toute la ligne d’entrée jusqu’à sa deuxième extrémité. Au
cours de ce trajet, une partie de ce signal est prélevée à différentes phases par les cellules
amplificatrices puis amplifiée et transférée sur la ligne de sortie. En revanche, la partie
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restante du signal incident est absorbée par la charge qui se trouve au bout de la même ligne.

G G G
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Z0

Ligne de sortie

Ligne d’entréeEntrée

sortie

(a)

 

Ld/2 Ld

Lg/2 Lg

Ld/2 Ld/2

Lg/2 Lg/2

Ld/2

Lg/2

G G G

Z0

Z0

Ligne de sortie

Ligne d’entréeEntrée

Sortie

(b)
 

Figure II.1: Schéma de principe de l’amplificateur distribué à base (a) de lignes de
transmission (b) d’inductances.

Par ailleurs, la cellule amplificatrice distribuée est généralement composée d’une topolo-
gie simple à base d’un seul transistor, monté en source commune, ou bien d’une topologie
plus ou moins complexe pour une transconductance élevée. Néanmoins, il ne faut pas que la
topologie choisie sature le gain totale de l’amplificateur, ni engendre des pertes.

II.4 Amplificateur distribué à base d’une cellule simple
Afin de mieux comprendre le fonctionnement de l’amplificateur distribué, il est indis-

pensable de se référer à la plus simple architecture distribuée dans sa représentation. De ce
fait, les cellules amplificatrices de la figure II-1 sont substituées par des transistors à effet de
champ, montés en source commune, tel que l’illustre la figure II-2.

Ces transistors sont donc placés en parallèle dans la structure et reliés par des induc-
tances au niveau des grilles ainsi qu’aux drains. C’est ainsi qu’on peut clairement distinguer
les deux lignes de transmission artificielles, où les lignes d’entrée et de sortie sont respec-
tivement appelées ligne de grille et ligne de drain suite à leur liaison de part et d’autre aux
grilles et drains des transistors.
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De même, lorsqu’on applique un signal à l’entrée de la ligne grille, ce dernier se propage
sur toute la ligne afin qu’il soit amplifie à la ligne de drain. Mais pour atteindre l’amplification
attendue, il faut que les parties du signal prélevées par les transistors sur la ligne de grille
aux points A et B se recombinent en phase au point D. Cette condition ne sera vérifiée que
si les vitesses de phase des chemins A-B-D et A-C-D soient égales.
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Figure II.2: L’amplificateur distribué à base de transistors.

A la ligne de drain, les signaux amplifiés se divisent en deux au niveau du drain de chaque
transistor. Les signaux se propageant dans la direction de la sortie sont en phase alors que
ceux se propageant dans le sens inverse sont déphasés et absorbés par la charge adaptée à
l’impédance caractéristique de la ligne.

En remplaçant les transistors constituant l’amplificateur distribué de la figure II-2, par
leur schéma équivalent simplifié, on obtiendra donc un circuit détaillé de l’amplificateur tel
qu’illustré dans la figure II.3.
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Lg/2 Lg/2
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Figure II.3: Schéma électrique d’une cellule de l’amplificateur distribué avec un modèle
simplifié du transistor à effet de champ.

25



Chapitre II. Théorie des amplificateurs distribués conventionnels

Ceci dit que toute analyse de l’amplificateur distribué revient donc à synthétiser deux
lignes artificielles de transmission d’entrée et de sortie couplées aux éléments intrinsèques
des transistors à effet de champ. Comme le présente la figure II-3 nous avons :

∙ une ligne de grille constituée des inductances 𝐿𝑔 combinées aux éléments intrinsèques
d’entrée du transistor (capacité 𝐶𝑔𝑠 en série avec la résistance 𝑅𝑖)

∙ une ligne de drain constituée des inductances 𝐿𝑑 combinées aux éléments intrinsèques
de sortie du transistor (capacité 𝐶𝑑𝑠 en parallèle avec la résistance 𝑅𝑑𝑠)

Par ailleurs, la source de courant 𝑔𝑚.𝑉𝑔𝑠 permet quant à elle d’assurer le couplage actif
entre ces deux lignes artificielles.

II.4.1 Propriétés des lignes de grille et de drain

Les vitesses de propagation sur les lignes de grille et de drain doivent être égales pour
que les signaux s’additionnent en phase à la sortie de chaque étage. Le gain est alors la
somme des gains (en linéaire) fournis par chaque étage. Dans un amplificateur comportant
suffisamment d’étages pour négliger les effets de bord de la ligne de drain, le signal se divise
en deux à la sortie de chaque étage, une partie se propageant vers la sortie et l’autre vers
l’impédance de terminaison de la ligne drain 𝑅𝑡𝑒𝑟𝑚 . L’onde qui se propage dans le sens avant
sur la ligne de grille et celle qui est rétro-propagée sur la ligne de drain doivent être le plus
possible absorbées pour éviter les réflexions multiples qui auraient pour effet de détériorer
le temps de groupe, de créer des ondulations de la réponse fréquentielle ou des échos sur
la réponse impulsionnelle. Les charges de terminaison de ligne 𝑅𝑡𝑒𝑟𝑚 sont accordées aux
impédances caractéristiques de leur ligne.

II.4.1.1 Fréquence de coupure

Si l’on considère le cas d’un amplificateur distribué simple tel que montré dans la figure
II-3, les lignes de grille et de drain peuvent être vues comme des filtres passe-bas LC. En
supposant la ligne terminée par une charge égale à son impédance caractéristique et en posant
également 𝜔𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠 ≪ 1, on détermine la fréquence de coupure de la ligne de grille comme
étant :

𝑓𝑐 = 2
2𝜋
√︁

𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠

(II.1)

On observe ici l’influence de la capacité de sortie 𝐶𝑔𝑠 du transistor. En effet, plus la
valeur de cette capacité est grande, plus la bande passante de la ligne de grille et donc de
l’amplificateur complet est réduite. En conséquence, ce constat impose au concepteur de
prendre en considération le choix de la taille du transistor en fonction de sa fréquence maxi-
male car nous savons que la capacité 𝐶𝑔𝑠 est directement proportionnelle au développement
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de la grille du transistor. Le concepteur devra donc choisir le composant actif de façon à
faire un compromis entre le gain et la bande passante de l’amplificateur.

II.4.1.2 Impédance caractéristique

La détermination des impédances caractéristiques des lignes de grille et de drain est une
étape essentielle de la conception. En effet, une ligne ne présentera pas d’onde stationnaire
si elle est fermée sur son impédance caractéristique, n’entraînant ainsi aucune réflexion de
l’énergie qui se propage puisque celle-ci est absorbée par la charge. La ligne est alors dite
adaptée.

L’impédance caractéristique d’une ligne de transmission est déterminée par la relation
[37] suivante :

𝑍𝑐 =
√︁

𝑍𝑐𝑜𝑍𝑐𝑐 (II.2)

où 𝑍𝑐𝑜 et 𝑍𝑐𝑐 représentent l’impédance d’entrée de la ligne chargée respectivement sur un
circuit ouvert et sur un court-circuit.

Une ligne de transmission peut être décomposée en cellules élémentaires de structure T
ou 𝜋 dont les topologies sont données dans la figure II-4. A partir de ces circuits, on en
déduit les impédances caractéristiques des sections de ligne selon leur structure :

𝑍𝑐𝑇 =
√︁

𝑍1𝑍2

√︃
1 + 𝑍1

4𝑍2
(II.3)

𝑍𝑐𝜋 =
√

𝑍1𝑍2√︁
1 + 𝑍1

4𝑍2

(II.4)

Z1/2 Z1/2

Z2

Z1

2 Z22 Z2

(a) (b)

 

Figure II.4: Cellules élémentaires en T (a) et 𝜋 (b) d’une ligne de transmission.

Si l’on décompose les lignes de grille et de drain en cellules élémentaires, on obtient les
circuits de la figure II–5.
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Figure II.5: Schéma électrique des cellules des lignes de grille et de drain.

Par analogie entre les circuits de la figure II-5 et le schéma d’une cellule élémentaire
de structure T d’une ligne de transmission (figure II-4-(a)), nous pouvons en déduire les
expressions des impédances caractéristiques des lignes de grille et de drain de l’amplificateur
distribué simple selon la configuration considérée 𝑇 ou 𝜋 :

pour la ligne de grille :

𝑍𝑐𝑔𝑇 =
√︃

𝐿𝑔

𝐶𝑔𝑠

√︃
1 − 𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠𝜔2

4 + 𝑗𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝜔 (II.5)

𝑍𝑐𝑔𝜋 =
√︃

𝐿𝑔

𝐶𝑔𝑠

1 + 𝑗𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝜔√︃
1 − 𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠𝜔

2

4 + 𝑗𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝜔

(II.6)

pour la ligne de drain :

𝑍𝑐𝑑𝑇 =
√︃

𝐿𝑑

𝐶𝑑𝑠

√︃
1 − 𝐿𝑑𝐶𝑑𝑠𝜔2

4 − 1
1 + 𝑗𝑅𝑑𝑠𝐶𝑑𝑠𝜔

(II.7)

𝑍𝑐𝑑𝜋 =
√︃

𝐿𝑑

𝐶𝑑𝑠

√︃
1 − 1

1 + 𝑗𝑅𝑑𝑠𝐶𝑑𝑠𝜔√︃
1 − 𝐿𝑑𝐶𝑑𝑠𝜔

2

4 + 𝑗𝐿𝑑𝜔

4𝑅𝑑𝑠

(II.8)

Ces expressions montrent que les impédances caractéristiques des lignes de grille et de
drain dépendent de la fréquence. Ainsi, les charges résistives de ces lignes 𝑅𝑔 et 𝑅𝑑 ne
permettront donc pas de réaliser une adaptation correcte sur toute la bande de fréquence
de l’amplificateur. Le concepteur devra alors porter une certaine attention aux effets des
réflexions sur la charge qui seront critiques aux hautes fréquences. Pour y remédier, il doit
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utiliser les cellules m-dérivés aux accès 2, 3 et 4.

II.4.1.3 Constante de propagation

D’une manière générale, la constante de propagation 𝜃 du signal le long d’une ligne est
donnée par la relation :

𝜃 = 𝛼 + 𝑗𝛽 (II.9)

où 𝛼 et 𝛽 représentent respectivement l’atténuation et le déphasage imposés par la ligne au
signal.

En analysant les cellules élémentaires en T, on obtient :
pour la ligne de grille:

𝛼𝑔 =
𝜔𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠

√︁
𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠𝜔2√︁

4 + (2𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝜔)2 − 𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠𝜔2
(II.10)

𝛽𝑔 = arccos
⎡⎣1 − 𝐿𝑔𝐶𝑔𝑠𝜔

2

2
[︁
1 + (𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝜔)2

]︁
⎤⎦ (II.11)

pour la ligne de drain:

𝛼𝑑 =
√︃

𝐿𝑑

𝐶𝑑𝑠

1
𝑅𝑑𝑠

√
4 − 𝐿𝑑𝐶𝑑𝑠𝜔2 (II.12)

𝛽𝑑 = arccos
[︃
1 − 𝐿𝑑𝐶𝑑𝑠𝜔

2

2

]︃
(II.13)

II.4.2 Gain en puissance des amplificateurs distribués

Le gain en puissance est une caractéristique fondamentale de l’amplificateur distribué.
Il permet de déterminer le rapport d’amplification entre la puissance du signal de sortie
et celui de l’entrée du dispositif. Il est également nécessaire à la bonne compréhension
des amplificateurs distribués, notamment en termes de bruit et de la réponse en fréquence
(influences des réflexions,. . . ).

A cause de l’atténuation des lignes artificielles, le gain d’un amplificateur distribué ne
peut être augmenté indéfiniment en ajoutant des étages supplémentaires. En effet, quand le
signal se propage le long de la ligne de grille, chaque étage reçoit successivement moins de
signal que le précédent en raison de l’atténuation de la ligne de grille. De même, le signal
délivré à la sortie de chaque étage et qui se propage sur la ligne de drain est atténué par les
sections de ligne jusqu’à la sortie de l’amplificateur distribué. Le gain de l’amplificateur
distribué augmente donc avec des étages supplémentaires jusqu’à ce que le nombre optimal
d’étages à une fréquence donnée soit atteint.
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Une analyse théorique du gain de l’amplificateur distribué source commune a déjà été
proposée par Beyer et al. en 1984 [38]. Sans refaire la démarche détaillée pour l’étude du
gain en puissance, nous rappelons essentiellement les paramètres rentrant dans le calcul de
ce gain en se basant sur le schéma de la figure II.6. Il s’agit donc de définir l’évolution de la
tension de commande tout au long de la ligne grille ainsi que le courant de sortie global.
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Figure II.6: Schéma électrique des lignes de grille et de drain.

II.4.2.1 Tensions de commande à la ligne d’entrée

Pour la tension de commande 𝑉𝑔𝑠𝑖 aux bornes de la capacité 𝐶𝑔𝑠 du ième transistor, elle
peut être exprimée en fonction de la tension d’entrée 𝑉𝑒 par la relation suivante [38]:

𝑉𝑔𝑠𝑖 =
exp

[︃
−(2𝑖 − 1)𝜃𝑔

2 − 𝑗 tan−1
(︃

𝜔

𝜔𝑔

)︃]︃
⎯⎸⎸⎷1 +

(︃
𝜔

𝜔𝑔

)︃2

·
(︃

1 −
(︂

𝜔

𝜔𝑐

)︂2
)︃ · 𝑉𝑒 (II.14)

où 𝜔𝑔 = 1
𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠

et 𝜔𝑐 = 2𝜋𝑓𝑐

II.4.2.2 Courant de sortie

Soit 𝐼𝑠𝑖 le courant de sortie de la ième cellule élémentaire de la ligne de drain. En con-
sidérant que la ligne de drain présente une charge adaptée à sa terminaison, le courant 𝐼𝑑𝑖

de sortie du ième transistor se divise en deux courants égaux se propageant en sens inverse
l’un de l’autre (l’un vers la sortie, l’autre vers la charge où il sera absorbé). La partie du
courant contribuant au courant de sortie global 𝐼𝑠 de l’amplificateur subit les déphasages et
atténuation de la ligne de drain. Par conséquent, la contribution 𝐼𝑠𝑖 de chaque cellule peut
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s’écrire par la relation suivante [38] :

𝐼𝑠𝑖 = 𝐼𝑑𝑖

2 𝑒−(𝑛−𝑖)𝜃𝑑 ·𝑒−𝜃𝑑/2 (II.15)

et
𝐼𝑑𝑖 = 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠𝑖 (II.16)

Si l’on considère que les constantes de phase des deux lignes sont égales c-à-d 𝛽𝑔 =
𝛽𝑑 = 𝛽, nous pouvons exprimer le courant de sortie global de l’amplificateur à partir des
équations II.14, II.15 et II.16. Sachant que ce courant est la somme des contributions de n
cellules élémentaires 𝐼𝑠 = ∑︀𝑛

𝑖=1 𝐼𝑠𝑖 qui est donné par la relation suivante [38]:

𝐼𝑠 = 𝑔𝑚𝑉𝑒

2 · 𝑒− 𝑛
2 (𝛼𝑑+𝛼𝑔)√︂

1 +
(︁

𝜔
𝜔𝑔

)︁2
·
(︂

1 −
(︁

𝜔
𝜔𝑐

)︁2
)︂ ·

sinh 𝑛
2 (𝛼𝑑 − 𝛼𝑔)

sinh (𝛼𝑑−𝛼𝑔)
2

· 𝑒
−𝑗

(︁
𝑛𝛽+tan−1

(︁
𝜔

𝜔𝑔

)︁)︁
(II.17)

II.4.2.3 Gain en puissance

Si l’on note 𝑃𝑒 et 𝑃𝑠 les puissances d’entrée et de sortie de l’amplificateur, c’est-à-dire
à l’entrée de la ligne de grille et à la sortie de la ligne de drain, on obtient les expressions
suivantes :

𝑃𝑒=
1
2ℜ [𝑉𝑒 · 𝐼𝑒

*] =1
2ℜ

[︃
𝑉𝑒 · 𝑉𝑒

*

𝑍𝑐𝑔𝑇

]︃
=1

2 |𝑉𝑒|2 · ℜ
[︃

1
𝑍𝑐𝑔𝑇

]︃
(II.18)

𝑃𝑠 = 1
2ℜ [𝑉𝑠 · 𝐼𝑠

*] = 1
2ℜ [𝑍𝑐𝑑𝑇 · 𝐼𝑠 · 𝐼𝑠

*] = 1
2 |𝐼𝑠|2 · ℜ [𝑍𝑐𝑑𝑇 ] (II.19)

Si l’on admet l’approximation ℑ(𝑍𝑐𝑑𝑇 ) ≪ ℜ(𝑍𝑐𝑑𝑇 ) d’où ℜ( 1
𝑍𝑐𝑑𝑇

) = 1
ℜ(𝑍𝑐𝑑𝑇 ) . Le gain en

puissance l’amplificateur distribué 𝐺𝑝 qui est le rapport de 𝑃𝑠 sur 𝑃𝑒 s’écrira comme suit
[38]:

𝐺𝑝 = 𝑃𝑠

𝑃𝑒

= 𝑔𝑚
2

4

√︃
𝐿𝑔

𝐶𝑔𝑠

√︃
𝐿𝑑

𝐶𝑑𝑠

· 𝑒−𝑛(𝛼𝑑+𝛼𝑔)(︂
1 +

(︁
𝜔
𝜔𝑔

)︁2
)︂

·
(︂

1 −
(︁

𝜔
𝜔𝑐

)︁2
)︂ ·

sinh2
(︁

𝑛
2 (𝛼𝑑 − 𝛼𝑔)

)︁
sinh2

(︁
(𝛼𝑑−𝛼𝑔)

2

)︁ (II.20)

où 𝑍0𝑔 =
√︂

𝐿𝑔

𝐶𝑔𝑠
et 𝑍0𝑑 =

√︁
𝐿𝑑

𝐶𝑑𝑠
sont respectivement les impédances caractéristiques des

lignes de grille et de drain en basses fréquences.

II.4.2.4 Nombre optimal de transistors

Le gain 𝐺𝑝 est maximal pour un nombre optimal de transistors, dont l’expression est [38]
:
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𝑁𝑜𝑝𝑡 = ln (𝛼𝑑) − ln (𝛼𝑔)
𝛼𝑑 − 𝛼𝑔

(II.21)

Au delà de 𝑁𝑜𝑝𝑡, l’ajout d’un transistor ne fait pas accroître 𝐺𝑝 car les signaux voient leurs
amplitudes diminuer au fur et à mesure qu’ils se déplacent le long des lignes. Ce transistor
supplémentaire reçoit donc un signal si faible qu’on peut l’assimiler à du bruit.

II.4.3 Facteur de bruit des amplificateurs distribués

Si de nombreuses analyses ont été faites sur le gain et la bande passante par rapport
à la mise au point de l’amplificateur distribué, peu en revanche ont été conduites sur ses
propriétés en bruit. Les mécanismes de génération du bruit dans cette structure sont en effet
différents de ceux entrant en jeu dans les amplificateurs cascadés.

Le calcul complet du facteur de bruit d’un amplificateur distribué peut être retrouvé à
la référence [39]. Les seules sources de bruit prises en compte sont les densités spectrales
de bruit générées par les impédances du générateur, les terminaisons des lignes de grille et
drain et les sources de bruit apportées par les cellules amplificatrices en l’occurrence des
MESFETs sans pertes (figure II.7).
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Figure II.7: Schéma simplifié du MESFET avec sources de bruit (Atchison ) [39].

Pour les densités spectrales des sources de bruit de courant de la figure précédente, elles
sont données par les relations suivantes[24] :

𝑆𝐼𝑛𝑔 = 4𝑘𝑇𝑅
𝜔2𝐶2

𝑔𝑠

𝑔𝑚

(II.22)

𝑆𝐼𝑛𝑑 = 4𝑘𝑇𝑃𝑔𝑚 (II.23)

où R et P sont des facteurs numériques définis par Van der Ziel pour les modèles de bruit dans
le cas du MESFET [24]. Notons que ces mêmes facteurs sont respectivement l’équivalent
des facteurs 𝛾 et 𝛿 définis dans le cas du MOSFET dans le chapitre I.
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La puissance de bruit disponible à la source est égale à 𝑘𝑇𝐵. La puissance de bruit
dissipée dans la charge de sortie est égale à 𝑘𝑇𝐵 · 𝐺𝑓 , avec 𝐺𝑓 le gain direct "forward", soit
[39]:

𝑃𝑛1 = 𝑘𝑇𝐵
𝑛2𝑔2

𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋𝑍𝑐𝑑𝜋

4 (II.24)

La puissance de bruit disponible à la terminaison de la ligne de grille est égale à 𝑘𝑇𝐵.
La puissance de bruit dissipée dans la charge de sortie est égale à 𝑘𝑇𝐵 · 𝐺𝑟, avec 𝐺𝑟 le gain
inverse "reverse", soit [39]:

𝑃𝑛2 = 𝑘𝑇𝐵
𝑛2𝑔2

𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋𝑍𝑐𝑑𝜋

4

(︃
sin (n𝛽)

sin 𝛽

)︃2

(II.25)

La puissance disponible à la terminaison de la ligne de drain est égale à 𝑘𝑇𝐵. La puis-
sance de bruit dissipée dans la charge de sortie venant des 𝑛 MESFETs est donnée par [39]:

𝑃𝑛3 = 4𝑘𝑇𝐵 ·
[︃(︂1

4𝑔𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋

)︂2
· 𝑅

𝜔2𝐶2
𝑔𝑠

𝑔𝑚

·
𝑛∑︁

𝑟=1
𝑓 (𝑟, 𝛽) + 𝑛𝑔𝑚𝑃

4

]︃
·𝑍𝑐𝑑𝜋 (II.26)

où 𝑟 est une référence au 𝑟-ème transistor des 𝑛 MESFETs, et

𝑓 (𝑟, 𝛽) =(𝑛−𝑟+1)2+
(︃

sin (𝑟−1) 𝛽

sin 𝛽

)︃2

+2 (𝑛−𝑟+1) sin (𝑟−1) 𝛽 cos (𝑟𝛽)
sin 𝛽

(II.27)

La définition du facteur de bruit et toutes les puissances de bruit (Eq.II.24) - (Eq.II.26)
ramenées sur la charge de sortie, permettent d’écrire [39]:

𝐹 = 1 +
(︃

sin (𝑛𝛽)
𝑛sin 𝛽

)︃2

+ 4
𝑛2𝑔2

𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋𝑍𝑐𝑑𝜋

+ 𝑍𝑐𝑔𝜋𝜔2𝑅
∑︀𝑛

𝑟=1 𝑓 (𝑟, 𝛽)
𝑛2𝑔𝑚

+ 4𝑃

𝑛𝑔𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋

(II.28)

Si l’on examine la relation (II.28), on s’aperçoit que :

1. Le deuxième terme est faible lorsque n est élevé, sauf lorsque 𝑛𝛽 est proche de 0 ou 𝜋.

2. Le troisième terme, qui est l’inverse du gain direct, diminue lorsque n augmente.

3. Le quatrième terme, dont l’origine est due à la source de bruit de grille, est proportion-
nel à 𝑛.

4. Le dernier terme, dont l’origine est due à la source de bruit du drain, est inversement
proportionnel à 𝑛.
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Pour n assez grand, la formule (II.28) peut être réduite à :

𝐹 = 1 +
𝑛 · 𝑅 · 𝑍𝑐𝑔𝜋𝜔2𝐶2

𝑔𝑠

3𝑔𝑚

+ 4𝑃

𝑛𝑔𝑚𝑍𝑐𝑔𝜋

(II.29)

Cette formule est très utile lors de la conception d’un amplificateur distribué à faible bruit.
Ce type d’amplificateur peut servir à l’amplification de faibles signaux. Il faut donc que
l’amplificateur apporte un minimum de bruit pour ne pas couvrir le signal du dispositif. De
l’équation (II.29), on détermine un facteur de bruit minimum 𝐹𝑚𝑖𝑛 pour un produit optimal
(𝑛 · 𝑍𝑐𝑔𝜋), donné par :

(𝑛.𝑍𝑐𝑔𝜋)𝑜𝑝𝑡 = 2
𝜔𝐶𝑔𝑠

√︃
3𝑃

𝑅
(II.30)

enfin, l’expression du facteur de bruit minimum 𝐹𝑚𝑖𝑛 est donnée par l’expression suivante
[39]:

𝐹𝑚𝑖𝑛 = 1 + 2 𝜔 𝐶𝑔𝑠

𝑔𝑚

√︃
4 𝑅 𝑃

3 (II.31)

II.5 Topologies de la cellule amplificatrice
Ayant décrit succinctement la théorie générale des amplificateurs distribués, nous revenons

dans cette partie aux topologies utilisées pour implémenter une cellule amplificatrice. Vu
que le gain de cette cellule doit être positif et important, un choix judicieux de la topologie
s’impose pour répondre à ce critère. Dans le cas de transistors discrets (MESFET), les cel-
lules du gain sont souvent conçues à base d’un montage en source commune. Cependant,
l’avantage de la technologie CMOS réside dans la facilité de dimensionner et la possibilité
de combiner plusieurs transistors en vue d’avoir un gain le plus élevé possible. Malgré cela,
nous allons citer que les deux topologies les plus répandues dans la littérature des amplifica-
teurs distribuées en technologie CMOS .

II.5.1 Topologie simple

Dans la figure II.8a [22], le transistor MOSFET, monté en source commune, représente
la plus simple topologie utilisée vu son gain relativement élevé et ses capacités intrinsèques
d’entrée et de sortie qui facilitent la conception de l’amplificateur distribué. Cependant,
l’inconvénient majeur de cette topologie réside dans la valeur de la capacité équivalente en
entrée qui pourrait être d’une valeur très élevée due à l’effet Miller ( la liaison capacitive
entre l’entrée et la sortie par la capacité 𝐶𝑔𝑑 ). Cet inconvénient se manifeste explicitement
par une fréquence de coupure de la ligne de grille assez faible réduisant par conséquent la
bande passante de l’amplificateur.
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Dans la figure II.8b [22], le transistor MOSFET est monté en grille commune ce qui
permet d’isoler l’entrée de la sortie en présentant de ce fait un transistor unilatéral. Son gain
reste plus faible que celui du montage source commune. Par ailleurs, le bruit généré de cette
topologie est relativement important.

M1

Ld/2 Ld/2

Lg/2 Lg/2

Entrée ( grille de Transistor  )

Sortie ( drain de Transistor)

M1

Ld/2 Ld/2

Lg/2 Lg/2

Entrée ( source de Transistor  )

Sortie ( drain de Transistor)

(b)(a)

Figure II.8: Schémas de cellules à base d’une (a) topologie source commune et topologie
grille commune (b).

II.5.2 Topologie cascode

Pour remédier à la contrainte engendrée par l’effet Miller dans le cas d’une cellule à base
d’un montage source commune. Il suffit donc de remplacer le montage à source commune
par un montage cascode. Ce dernier est réalisé par la mise en série de deux transistors dans
des conditions particulières c-à-d source commune en cascade avec grille commune (figure
II.9).

M1

Ld/2 Ld/2

Lg/2 Lg/2

M2

M1 monté en 

source 

commune 

M2 monté 

en grille 

commune 

Ligne d’entrée

Ligne de sortie

Figure II.9: Schéma d’une cellule à base de la topologie cascode.

Dans cette topologie, la source du deuxième transistor se retrouve excitée par la tension
de sortie du premier transistor [22]. Par conséquent, il en résulte deux avantages qui sont une
bande passante plus large et une bonne isolation entre l’entrée et la sortie (cellule unilatérale
stable).
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II.6 Produit gain bande passante
Au-delà d´une certaine limite, le gain et la bande passante d’un amplificateur « dis-

cret» ne peuvent plus être simultanément augmentés. Le critère de Bode-Fano stipule que
l’amélioration de la bande de fréquences utile d’un amplificateur s’accompagne obligatoire-
ment de la détérioration de l’adaptation. Cependant, contrairement à la multiplication des
gains de la chaîne classique, le principe de l’amplification distribuée est basé sur la somma-
tion de gains des différents étages. A base de ce principe, il devient possible d’assembler un
amplificateur avec des étages à gain unité ou inférieur à l’unité, et donc d’améliorer sensi-
blement la bande passante.Dans ce cas, le produit gain bande passante est plus important par
rapport à la chaîne classique.

II.7 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord rappelé l’idée et l’historique de l’amplification

distribuée. Ensuite, nous avons donné les notions théoriques de base de l’amplificateur dis-
tribué telles que la fréquence de coupure, les éléments de base limitant cette fréquence et le
gain en puissance. De plus, nous avons donné un aperçu théorique sur le facteur de bruit
des amplificateurs distribués en tenant compte des sources de bruit dominantes en hautes
fréquences. Enfin, nous avons terminé ce chapitre par les topologies les plus utilisées pour
les cellules amplificatrices et le produit gain bande passante qui représente le facteur de
mérite des amplificateurs distribués.
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Amplificateurs distribués associés aux
filtres en technologie CMOS
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Chapitre III. Amplificateurs distribués associés aux filtres en technologie CMOS

III.1 Introduction
Dans ce chapitre, nous allons décrire une autre méthode de conception des amplificateurs

distribués en se basant sur les filtres de type passe-bas. Pour cela, nous allons donner dans
un premier temps, un aperçu théorique sur les filtres passe-bas et principalement ceux de
Butterworth et Chebyshev. Après celà, nous ferons une brève description historique sur les
amplificateurs distribués à base des filtres. Nous proposerons ensuite une nouvelle méthode
pour l’élargissement de la bande passante de l’amplificateur distribué afin d’améliorer son
facteur de mérite. Enfin, nous donnerons un aperçu sur la méthodologie à suivre pour le
calcul du gain en puissance de ce type d’amplificateur.

III.2 Théorie et notions de base des filtres passifs
Le filtrage d’un signal est une fonction électronique permettant la séparation de la com-

posante utile d’un signal de la composante inutile. La classification des filtres se fait unique-
ment par leur réponse en fréquence qui les divise en quatre catégories : passe-bas, passe-haut,
passe-bande et coupe-bande. La figure III-1 illustre la réponse en fréquence |𝐻(𝜔)| du filtre
idéal pour chacune de ces catégories.

11

1 1

ωc

ωc1 ωc1ωc1 ωc2

ωc

ω

ωω

ω

|H(ω)||H(ω)|

|H(ω)| |H(ω)|
Passe-bas Passe-haut

Coupe bande

(a) (b)

(c) (d)

Passe-bande

Figure III.1: Réponse en fréquence des filtres idéaux : (a) passe-bas, (b) passe-haut, (c)
passe-bande et (d) coupe-bande.

Cependant, comme le cas idéal reste pratiquement irréalisable, la réponse réelle d’un fil-
tre se définit par quelques spécifications telles que l’ondulation en bande passante, l’atténuation
en stop-bande 𝐴, la pulsation limite de la bande passante 𝜔𝑝 et la pulsation limite en stop-
bande 𝜔𝑠. Dans la figure III.2, nous illustrons les quatres classes avec des réponses en
fréquence réelles.
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Figure III.2: Réponse en fréquence réelle des filtres: (a) passe-bas, (b) passe-haut, (c)
passe-bande et (d) coupe-bande.

III.2.1 Fonction de transfert et types d’approximations

Le filtre idéal étant irréalisable à cause de l’antagonisme entre la phase et l’amplitude. En
effet, la réalisation d’un filtre idéal en amplitude et en phase ne satisfait pas au principe de
causalité et à la relation de Bayard-Bode. Il faut donc définir une fonction d’approximation
soit en amplitude soit en phase. De plus, en considérant les contraintes importantes im-
posées sur l’amplitude dans les systèmes actuels en termes de pertes et de rejection, seules
les approximations en amplitude sont considérées [40][41]. Il existe trois approximations
principales : Butterworth, Chebyshev et Elliptique, cependant nous allons nous intéresser à
celles de Butterwoth et Chebyshev.

III.2.2 Approximation de Butterworth

Cette approximation fournit une réponse dans la bande passante la plus plate possible.
Pour un filtre passe-bas, la réponse en amplitude est spécifiée par le coefficient de transmis-
sion [40]:

|𝑆21(𝑗𝜔)|2 = 1
1 +

(︁
𝜔
𝜔𝑐

)︁2𝑛 (III.1)

où 𝑛 est l’ordre du filtre et 𝜔𝑐 la pulsation de coupure.
Pour de tels filtres, l’atténuation devient vite très faible pour les pulsations 𝜔 < 𝜔c et

augmente rapidement dès que 𝜔 > 𝜔c. L’atténuation (en dB) pour cette approximation est
définie par :
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𝛼𝑑𝐵 = 10𝑙𝑜𝑔10

[︃
1 +

(︂
𝜔

𝜔𝑐

)︂2𝑛
]︃

(III.2)

On constate que l’atténuation du filtre est d’autant plus élevée que l’ordre du filtre aug-
mente. Une telle réponse constitue une bonne approximation en amplitude du filtre passe-bas
idéal dans la mesure où l’ordre du filtre est élevé.

III.2.3 Approximation de Chebyshev

Cette approximation fournit une ondulation dans la bande passante mais aussi une coupure
plus nette par rapport à l’approximation de Butterworth. Pour un filtre passe-bas, la réponse
en amplitude est [40] :

|𝑆21(𝑗𝜔)|2 = 1
1 + 𝜀2𝑇 2

𝑛

(︁
𝜔
𝜔𝑐

)︁ (III.3)

où 𝑇𝑛(𝜔) représente le polynôme de Chebyshev d’ordre 𝑛 :

𝑇𝑛(𝜔) =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
cos

(︂
𝑛cos−1

(︂
𝜔

𝜔𝑐

)︂)︂
si 𝜔 ≤ 𝜔𝑐

cosh
(︂

𝑛cosh−1
(︂

𝜔

𝜔𝑐

)︂)︂
si 𝜔 ≥ 𝜔𝑐

(III.4)

et l’ondulation :

𝜀 =
√︁

10𝐿𝑎
10 − 1 (III.5)

avec La l’ondulation maximale dans la bande passante exprimée en dB.
Une telle fonction d’approximation trouve son intérêt dans la possibilité de fixer l’erreur

maximale dans la bande passante. De plus, selon le niveau d’erreur toléré dans la bande
passante, il est possible d’obtenir des niveaux importants de rejection dans la bande atténuée
sans pour autant augmenter l’ordre du filtre.

III.2.4 Synthèse des filtres

Dans la conception des filtres passifs, la méthode de synthèse des filtres est basée sur les
fonctions de transferts polynomiales des filtres. La synthèse de filtre passe bas, normalisée à
1Ω et 1 rad/s comme fréquence de coupure, et des valeurs normalisées 𝑔𝑖 peut être réalisée en
dénormalisant ses valeurs 𝑔𝑖 pour une fréquence de coupure 𝑓𝑐. Selon le type de filtre et son
ordre, on peut aussi soit calculer les valeurs normalisées à partir d’un algorithme (Annexe
III) ou bien les utiliser à partir d’un tableau existant dans la littérature. Dans la figure III-
3, on illustre des filtres normalisés d’ordre n qui peuvent commencer soit par une capacité
shunt (figure III-3 (a)), soit par une inductance série (figure III-3 (b)). Si, on veut maintenant
réaliser un filtre de Chebyshev d’ordre n, il faut d’abord définir le taux d’ondulation pour
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le calcul des valeurs 𝑔𝑖, d’où il est possible d’obtenir plusieurs configurations pour le même
ordre du filtre.

g2

g1 g3

g0

gn

gn+1

g4

g3

g2

gn

g0 gn+1

g4

g1

gn

gn+1

gn

gn+1

n impair

n impair n pair

n pair

ou

ou

(a)

(b)

Figure III.3: Filtres d’ordre n ayant 𝑔𝑛+1 valeurs normalisées.

III.3 Théorie des amplificateurs distribués associés aux fil-
tres

En technologie CMOS, la littérature des ADs montre que ces derniers diffèrent l’un de
l’autre, soit par la manière d’implementer les lignes de grille et de drain, soit par le choix
effectué pour la topologie de la cellule amplificatrice. Pour l’implementation des lignes,
on trouve essentiellement des lignes à base d’inductances spirales intégrées, des inductances
utilisées en packaging (bondwire), ou bien des guides d’ondes coplanaires. Aussi, le choix de
la topologie des cellules amplificatrices varie t-il entre la cellule à base d’un transistor source
commune, d’une paire de transistors en topologie cascode, d’une paire différentielle, etc. Par
ailleurs, depuis l’apparition de l’idée de l’amplification distribuée pour les applications large
bande, la méthode, la plus répandue pour la conception d’un AD, est basée sur l’utilisation
des sections à K-constant qui permet la réalisation des lignes d’entrée et de sortie.

Cependant, en dehors de la méthode classique, une autre méthode a été proposée pour
la première fois par Paoloni qui consiste à utiliser la théorie des filtres pour la réalisation
des ADs (figure III-4) [42]. Cette méthode exploite les avantages et les caractéristiques de
la structure des filtres pour améliorer les performances de l’AD. Parmi les travaux réalisés
utilisant cette technique, on peut citer celui de Hamidi qui a conçu un AD à base de MESFET
montrant une amélioration significative des différentes performances [43]. En technologie
CMOS, Yunliang a également utilisé des structures de filtres non-uniformes pour un meilleur
contrôle de la stop-bande des ADs [6].
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Figure III.4: Amplificateurs distribués basé sur les filtres.

III.3.1 Nouvelle technique pour l’élargissement de la bande passante

Le produit gain-bande passante représente le facteur de mérite des amplificateurs dis-
tribués. Par conséquent, il est très intéressant de concevoir de nouvelles techniques de con-
ception qui permettent l’amélioration cette performance. Cependant, le produit gain-bande
passante s’améliore bien évidemment, soit par l’amélioration du gain pour la même bande
passante, soit par la bande passante pour le même gain, soit par les deux simultanément.
Dans ce contexte, la technique des filtres se base principalement sur l’introduction des struc-
tures de filtres dans la conception de l’AD en remplacement des deux lignes artificielles grille
et drain. Par ailleurs, le caractère passe-bas caractérisant les lignes de grille et de drain à k-
constant dans le cas de l’AD conventionnel donne déjà une idée intuitive sur le type de filtres
à appliquer en l’occurrence les filtres passifs de type passe-bas. Les propriétés électriques
des filtres passifs passe-bas peuvent être exploitées et étendues aux ADs pour obtenir de
bonnes performances en termes de la largeur de bande, du gain et même des caractéristiques
de réflexion. A titre d’exemple, on peut citer le filtre de Butterworth qui se caractérise par
une réponse en fréquence uniforme et plate sur toute la bande passante. La caractéristique de
ce dernier pourrait être profitable pour la conception d’un AD ayant un gain plat. En outre,
vu la structure et la composition des filtres passifs, l’introduction de ces derniers dans les
ADs va absorber les capacités d’entrée et de sortie du transistor comme dans le cas des sec-
tions à K-constant. Cependant, la fréquence de coupure du filtre calculée à -3 dB détermine
la bande passante de l’AD.

Dans le cas des filtres de Chebyshev et Butterworth, les valeurs réelles des éléments pas-
sifs constituant leurs structures sont directement déduites à partir des valeurs de paramètres
normalisées du filtre passe-bas comme le montre la figure III-5. Ces valeurs normalisées sont
donc données par les relations suivantes [40] :
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Figure III.5: Filtre passe bas d’ordre n.

𝑔𝑘 =

⎧⎨⎩ 𝑎𝑘 𝑘 𝑖𝑚𝑝𝑎𝑖𝑟

𝑏𝑘 𝑘 𝑝𝑎𝑖𝑟
(III.6)

où 𝑔𝑘 est le paramètre normalisé du circuit du prototype passe bas, 𝑎𝑘 et 𝑏𝑘 sont, respective-
ment les capacités et les selfs normalisés, données par les expressions suivantes :

𝑎𝑘 = 2𝜋𝑓𝑐𝑍0𝐶𝑘 (III.7)

𝑏𝑘 = 2𝜋𝑓𝑐𝐿𝑘

𝑍0
(III.8)

Les paramètres 𝐿𝑘 et 𝐶𝑘 sont respectivement les valeurs réelles des inductances et des
capacités de la structure du filtre, 𝑍0 est l’impedance caractéristique du filtre.

Pour appliquer les structures de filtrage dans la conception de l’AD en vue d’améliorer
la bande passante de ce dernier, nous introduisons la capacité d’entrée 𝐶𝑖𝑛 du transistor
MOSFET comme paramètre de conception de la ligne de grille de l’AD. Par conséquent, la
fréquence de coupure de l’AD sera aussi exprimée comme dans le cas du filtre comme suit :

𝑓𝑐 = 𝑎𝑘

2𝜋𝐶𝑖𝑛𝑍0
(III.9)

De même, un AD conventionnel peut être conçu avec le même dimensionnement du
transistor dont la fréquence de coupure dépend également de 𝐶𝑖𝑛 et s’exprime par l’équation
suivante :

𝑓𝑐𝑘 = 2
2𝜋𝐶𝑖𝑛𝑍0

(III.10)

A partir des équations (III.9) et (III.10), nous pouvons facilement définir 𝑎𝑘 > 2 comme
condition nécessaire qui doit être remplie par le paramètre du filtre afin de pouvoir améliorer
la bande passante de l’AD à base de filtres. Par conséquent, le seul filtre ayant la possibilité
de vérifier cette condition est le filtre de Chebyshev et ce, en choisissant d’une façon ap-
propriée la valeur de son taux d’ondulation. Bien que le filtre de Butterworth possède une
réponse en fréquence uniforme et plate, les paramètres normalisés de ce dernier ne remplis-
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sent pas la condition imposée. Cependant, ce filtre sera bien utilisé ultérieurement pour une
autre fonction dans les circuits à concevoir [1].

III.3.2 Gain en puissance

Pour simplifier l’analyse et l’étude du gain en puissance des amplificateurs distribués
associés aux filtres, nous faisons les hypothèses suivantes [43]:

1. Le transistor MOSFET est supposé unilatéral en négligeant l’effet de la capacité 𝐶𝑔𝑑.

2. Les filtres utilisés pour l’AD sont considérés de type idéal et présentent un gain |𝑆21| =
1 dans leurs bandes passantes

3. Les n transistors MOSFETs utilisés sont identiques (𝑊𝑘 = 𝑊, 𝐿𝑘 = 𝐿) où 𝑘 = 1, ...𝑛

En négligeant l’effet de la capacité 𝐶𝑔𝑑 du MOSFET, nous pouvons donner le schéma
équivalent général des ADs à base de filtres dans la figure III-6. Ce schéma équivalent est
décomposé et représenté par la ligne de grille et la ligne de drain de l’AD pour n cellules
amplificatrices à base du MOSFET monté en source commune.

Cd1

Ld2

Rds1gm.Vgs1 Cdk

Ldk+1

Rdskgm.Vgsk CdnRdsngm.Vgsn

Rd=Z0

Sortie

Lg2

Cgs1Vgs1

Lgk+1

CgskVgsk
CgsnVgsn

Rg=Z0

Entrée

Vin

Ligne de grille synthétisée par un filtre 

Ligne de drain synthétisée  par un filtre 

Figure III.6: Schéma équivalent de l’AD à base de filtres.

Pour déterminer l’expression du gain en puissance de ce circuit, nous tenons compte
tout d’abord de la deuxième hypothèse où le filtre utilisé est considéré idéal (|𝑆21| = 1
dans la bande passante du filtre) et nous estimons le courant de sortie fourni par la 𝑘è𝑚𝑒

cellule à la charge en supposant que les courants des autres cellules sont nuls 𝑔𝑚𝑉𝑔𝑠𝑖
= 0
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(𝑖 = 1, 2, ...𝑘 − 1, 𝑘 + 1, ...𝑛). Ainsi, pour une charge 𝑅𝐿 à la sortie de l’amplificateur, le
courant de sortie de la 𝑘è𝑚𝑒 cellule s’écrit :

𝐼𝑠𝑘
=

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑 + 𝑅𝐿

· 𝐼𝑑𝑘
(III.11)

Dans notre cas (figure III.6), cette expression devient pour 𝑅𝐿 = 𝑍0 :

𝐼𝑠𝑘
=

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑍0

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑍0 + 𝑍0

· 𝐼𝑑𝑘
(III.12)

où 𝑅𝑑𝑠 = 𝑅𝑑𝑠1 = · · · = 𝑅𝑑𝑠𝑛 vu que les transistors utilisés ont les mêmes dimensions et sont
identiquement polarisés, 𝐼𝑑𝑘

représente le courant de drain de la 𝑘è𝑚𝑒 cellule qui est donné
par l’expression suivante :

𝐼𝑑𝑘
= 𝑔𝑚 · 𝑉𝑔𝑠𝑘

(III.13)

De même pour la tension d’entrée de chaque transistor, la ligne de grille est considérée
sans pertes pour un filtre idéal (|𝑆21| = 1 dans la bande passante du filtre), ceci implique que
la tension qui traverse cette ligne de grille est la même en tout point et est égale à la tension
d’entrée 𝑉𝑖𝑛:

𝑉𝑔𝑠𝑘
= 𝑉𝑖𝑛 = 𝑅𝑔

𝑅𝑠 + 𝑅𝑔

𝐸𝑠, (𝑘 = 1, ...𝑛) (III.14)

où 𝐸𝑠 est la force électromotrice de la source ( générateur) et 𝑅𝑠 sa résistance interne. Cette
dernière est égale à 𝑍0 comme la charge, ce qui donne :

𝑉𝑔𝑠𝑘 = 𝑉𝑖𝑛 = 1
2𝐸𝑠 (III.15)

Le courant de sortie total 𝐼𝑠 n’est que la somme des courants de sortie délivrés par
l’ensemble de n cellules amplificatrices et qui s’exprime par la relation suivante :

𝐼𝑠 =
𝑛∑︁

𝑘=1
𝐼𝑠_𝑘 (III.16)

et d’une manière explicite :

𝐼𝑠 =
𝑛∑︁

𝑘=1

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑 + 𝑅𝐿

·𝑔𝑚 · 𝑉𝑖𝑛 (III.17)

𝐼𝑠 = 𝑛 ·
𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑 + 𝑅𝐿

· 𝑔𝑚 · 𝑉𝑖𝑛 (III.18)

Compte tenu de l’expression du courant de sortie total ainsi que les relations (II.17) et
(II.18), le gain en puissance 𝐺𝑝 de l’amplificateur distribué à base de filtres s’écrit :
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𝐺𝑝=𝑛2 ·
(︃

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑

𝑅𝑑𝑠

𝑛
||𝑅𝑑+𝑅𝐿

)︃2

· 𝑔𝑚
2 · 𝑅𝑒 (𝑍𝑐𝑔) · 𝑅𝑒(𝑍𝑐𝑑) (III.19)

Selon la figure III.6, on a 𝑍𝑐𝑔=𝑍𝑐𝑑=𝑍0.

III.4 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord rappelé quelques notions de base des filtres

passe bas de type Butterworth et Chebyshev. Nous avons ensuite présenté un autre type
d’amplificateurs distribués qui se base sur la méthode des filtres passe-bas. Pour améliorer
le produit gain bande passante, nous avons proposé une nouvelle méthode de conception des
amplificateurs distribués basée sur l’élargissement de la bande passante par le biais des filtres
de Chebyshev. Enfin, nous avons montré la méthode de calcul du gain en puissance de ce
type d’amplificateurs.
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CHAPITRE IV

Conception et simulation des ADs
associés aux filtres en CMOS
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IV.1 Introduction
Dans ce chapitre, nous allons procéder à la conception et à la simulation de nouvelles con-

figurations d’amplificateurs distribués en appliquant la nouvelle méthode proposée (chapitre
III) pour l’élargissement de la bande passante. En utilisant la technologie CMOS 0.18 𝜇m,
nous allons tout d’abord concevoir un amplificateur distribué selon la méthode convention-
nelle en vue de comparer ses performances avec celles obtenues par les amplificateurs conçus
par notre méthode. Nous procéderons ensuite à la conception et à la simulation des archi-
tectures distribuées basées sur les filtres symétriques et asymétriques en analysant tous les
effets engendrés par les différents paramètres sur le gain et la bande passante. Enfin, nous
conclurons par une comparaison avec l’état de l’art des amplificateurs distribués en tech-
nologie CMOS 0.18𝜇m.

IV.2 Conception d’un AD conventionnel (ADC)
Pour la conception d’un ADC, le transistor à effet de champ doit remplir l’une des con-

ditions de la conception des ADs, en l’occurrence la présence d’une capacité à son entrée et
une autre à sa sortie. Sachant que cette condition est vérifiée par le transistor MOSFET, nous
allons donc utiliser des transistors identiques ayant la même largeur de grille pour concevoir
l’amplificateur distribué conventionnel (notons que la longueur de grille est déjà fixée par
la technologie en l’occurrence L=0.18 𝜇m). Pour le nombre de cellules amplificatrices n,
nous le fixons à 3 cellules afin de pouvoir comparer nos résultats avec les travaux existants
en technologie CMOS 0.18 𝜇m.

Au delà du critère de la bande passante, nous nous imposons d’autres critères pour le
choix du transistor. Ces critères imposent une grande valeur de la transconductance et une
faible valeur du courant de consommation. Nous pouvons obtenir ces valeurs en agissant sur
la largeur du transistor. Pour ce faire, nous procédons à la simulation (logiciel cadence), en
régime statique (DC), de la fonction de transfert 𝐼𝑑(𝑉𝑔𝑠) d’un MOSFET, monté en source
commune, pour différentes valeurs de W. Nous limitons la consommation maximale du
courant à 10 mA et la transconductance à une valeur assez importante.

Notons que pour une topologie interdigitée ou multi-doigts (c-à-d la largeur totale du
MOSFET est 𝑊 = 𝑛 × 𝑊𝑓 où 𝑊𝑓 représente la largeur d’un seul doigt), le MOSFET, ayant
la largeur 𝑊 = 64 × 2.5𝜇𝑚 (figure IV.1), présente un courant de 9𝑚𝐴 et une transcon-
ductance de 65𝑚𝑆 sous les tensions de polarisation suivantes 𝑉𝑔𝑠 = 0.7𝑉 et 𝑉 𝑑𝑑 = 1.8𝑉 .
Ce transistor est le choix adéquat pour satisfaire le critère de consommation imposé tout en
offrant une transconductance assez importante. Notons que pour le même courant, le choix
d’une dimension plus petite élargit davantage la bande passante mais la transconductance
sera plus faible. De même pour le choix d’une dimension plus grande, il permet d’augmenter
légèrement la transconductance au détriment largement la bande passante.
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Figure IV.1: Caractéristique de transfert 𝐼𝑑(𝑉𝑔𝑠) et transconductance 𝑔𝑚(𝑉𝑔𝑠) pour
différentes valeurs de W

Ainsi, nous pouvons procéder au calcul des capacités d’entrée et de sortie tout en s’appuyant
sur le Modèle BSIM3 et le concept de Miller [23]. Par conséquent, la capacité d’entrée 𝐶𝑖𝑛

et la capacité de sortie 𝐶𝑜𝑢𝑡 sont données par les expressions suivantes [23]:

𝐶𝑖𝑛=𝐶𝑔𝑠+𝐶𝑔𝑑 (1−𝐴𝑣0) (IV.1)

𝐶𝑜𝑢𝑡=𝐶𝑑𝑏+𝐶𝑔𝑑(1− 1
𝐴𝑣0

) (IV.2)

où 𝐴𝑣0 est le gain du transistor en boucle ouverte.
La figure IV.2 illustre un ADC de 3 cellules amplificatrices où chaque cellule comprend

un transistor monté en source commune.
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Figure IV.2: Schéma électrique de l’ADC à base de la topologie source commune
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En se référant aux équations (IV.1 et IV.2), les valeurs des capacité 𝐶𝑖𝑛 et 𝐶𝑜𝑢𝑡 sont
respectivement estimées à 470 fF et 129 fF pour les dimensions du transistor choisi. Nous
pouvons désormais déduire la valeur de l’inductance à partir de l’expression 𝐿𝑔 = 𝑍2

0 · 𝐶𝑖𝑛,
qui prend la valeur 𝐿𝑔 = 1.18𝑛𝐻 pour une impédance caractéristique 𝑍0 = 50Ω. Pour la
capacité rajoutée à la ligne de drain, elle est déduite de la relation suivante 𝐶𝑎𝑑 = 𝐶𝑖𝑛 − 𝐶𝑜𝑢𝑡

et vaut 0.341 pF.
Afin de réduire l’effet Miller, il est recommandé de choisir la topologie cascode (figure

IV.3) afin d’obtenir une capacité d’entrée plus faible que celle obtenue par la topologie source
commune, et donc, une bande passante plus large [22].
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Lg/2 Lg/2

M1
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Figure IV.3: Schéma électrique de l’ADC à base de la topologie cascode

Pour l’expression de la capacité d’entrée de la topologie cascode, elle est approximée
comme suit :

𝐶𝑖𝑛 ≈ 𝐶𝑔𝑠+2 · 𝐶𝑔𝑑 (IV.3)

Quant à la capacité de sortie de cette topologie, elle se résume dans la capacité de sortie
du deuxième transistor monté en grille commune, qui est donnée par l’expression suivante :

𝐶𝑜𝑢𝑡=𝐶𝑑𝑏+𝐶𝑔𝑑 (IV.4)

Pour la même largeur de transistors 𝑀1 et 𝑀2, les valeurs des capacités 𝐶𝑖𝑛 et 𝐶𝑜𝑢𝑡 sont
respectivement 338 fF et 111 fF. De la même manière, à partir de la valeur de la capacité
d’entrée, on déduit les valeurs des inductances de l’amplificateur distribué qui sont estimées
à Lg = Ld = 0.845 nH. Pour la capacité rajoutée à la ligne de drain, elle est déduite de
l’expression 𝐶𝑎𝑑 = 𝐶𝑖𝑛 − 𝐶𝑜𝑢𝑡.

La figure IV.4 illustre l’évolution fréquentielle du gain en puissance des deux topologies
de l’ADC, l’une avec une topologie source commune et l’autre avec cascode. A partir des
courbes obtenues, nous notons que la fréquence de coupure de l’ADC avec la topologie
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cascode est plus importante que celle de l’ADC à source commune, et par conséquent une
bande passante plus large pour le même gain. Cette amélioration se traduit donc par un
meilleur produit gain bande passante.

 

Figure IV.4: Gain en puissance des topologies cascode et source commune (SC)

La figure IV.5 illustre aussi les courbes du gain inverse 𝑆12 des deux topologies, où
la topologie cascode montre explicitement ses avantages par rapport à la topologie source
commune, en présentant un 𝑆12 très faible dans la bande passante, ce qui indique une très
bonne isolation entre la sortie et l’entrée de l’ADC.

 

Figure IV.5: Gain inverse 𝑆21 des topologies cascode et source commune

A partir des résultats obtenus, nous pouvons désormais choisir la topologie cascode pour
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ses avantages afin de concevoir les autres configurations à base de filtres qui seront présentées
dans les sections suivantes.

IV.3 Conception des ADs par la méthode des filtres symétri-
ques

En vue d’appliquer notre méthode (chapitre III) de conception pour l’élargissement de
la bande passante des ADs, nous allons nous intéresser dans un premier temps aux filtres
symétriques qui sont d’ordre impair (N=5) (figure IV.6). Ces derniers commencent et se
terminent toujours par une capacité shunt parallèle à la résistance de charge sachant que cette
résistance de charge est considérée de même ordre de grandeur que la résistance interne de
générateur soit 50 Ω. Ces filtres seront ainsi utilisés selon trois configurations possibles à
savoir, l’AD utilisant le filtre de Chebyshev dans ses deux lignes d’entrée et de sortie, l’AD
employant le filtre de Chebyshev dans sa ligne d’entrée et celui de Butterworth dans sa ligne
de sortie, et en dernier lieu l’AD comprennant le filtre de Chebyshev dans sa ligne d’entrée
et les cellules à K-constant dans sa ligne de sortie.

g2

g1 g3

g0

g5

g6

g4

Figure IV.6: Filtre de Chebyshev d’ordre 5

IV.3.1 Conception d’AD avec filtres et transistors identiques (uniformes)

Avant d’introduire les différentes configurations, nous rappelons que lorsque l’AD utilise
des transistors identiques, il est dit uniforme. Ainsi, il est plus judicieux d’utiliser les mêmes
transistors MOSFETs et les mêmes conditions de polarisation afin de pouvoir comparer les
résultats obtenus avec ceux de l’ADC.

IV.3.1.1 Amplificateur distribué Chebyshev Chebyshev (AD2C)

En notant respectivement 𝑓𝑐𝑔 et 𝑓𝑐𝑑, les fréquences de coupures de la ligne de grille et
celle de drain, nous pouvons admettre que l’élargissement de la bande passante de l’AD
dépendra systématiquement de l’amélioration de 𝑓𝑐𝑔 pour toute fréquence 𝑓𝑐𝑑 ≥ 𝑓𝑐𝑔. Ainsi,
nous suggérons d’implémenter le même filtre de Chebyshev dans les deux lignes à condition
que ce filtre vérifie la condition 𝑎𝑘 > 2 citée dans le chapitre III. Par ailleurs, le choix de
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l’ordre de filtre devra correspondre au nombre de cellules amplificatrices qui absorberont
les éléments capacitifs des lignes. Dans notre cas, nous choisissons un filtre d’ordre 5 (fig-
ure IV.6) qui présente 3 capacités pour 3 cellules amplificatrices. Ainsi, nous présentons
dans le tableau IV.1 les paramètres normalisés du filtre de Chebyshev choisi pour un taux
d’ondulation 𝐿𝑎 = 1 qui vérifie la condition 𝑎𝑘 > 2 [40]. De plus, nous pouvons constater
du tableau que le filtre est symétrique.

La=1 𝑔0 𝑔1 𝑔2 𝑔3 𝑔4 𝑔5 𝑔6

Chebyshev 1 2.135 1.091 3.001 1.091 2.135 1

Tableau IV.1: Paramètres normalisés du filtre de Chebyshev pour un taux d’ondulation
𝐿𝑎=1

La figure IV.7 illustre le schéma électrique de l’Amplificateur Distribué Chebyshev Cheby-
shev (AD2C) utilisant des lignes de transmission artificielles à base du même filtre de Cheby-
shev.

Figure IV.7: Schéma électrique de l’AD2C

En considérant la capacité 𝐶𝑖𝑛 comme paramètre de conception, l’AD2C sera conçu par
l’application de la méthode définie dans le chapitre III en employant la même topologie
cascode utilisée par l’ADC (mêmes valeurs des capacités 𝐶𝑖𝑛= 338fF et 𝐶𝑜𝑢𝑡 = 111𝑓𝐹 ).
Ainsi, pour la ligne de grille, la fréquence de coupure 𝑓𝑐𝑔 (équation III.9) est donc déterminée
par cette capacité 𝐶𝑖𝑛 et le plus petit 𝑎𝑘 en l’occurrence 𝑔1 = 𝑎1 = 2.135 (tableau IV.1).
Nous utilisons ensuite l’équation III.8 pour calculer la valeur de l’inductance 𝐿𝑔 moyennant
la même fréquence 𝑓𝑐𝑔. Par ailleurs, pour compenser la différence entre la capacité issue du
paramètre 𝑔3 et la capacité 𝐶𝑖𝑛 du transistor, une capacité additionnelle doit être ajoutée au
transistor correspondant. Pour la ligne de drain, nous utilisons la même valeur d’inductance
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𝐿𝑑 = 𝐿𝑔 pour la même fréquence de coupure soit 𝑓𝑐𝑑 = 𝑓𝑐𝑔. Cependant, pour les capacités
additionnelles, elle sont calculées par rapport à la capacité 𝐶𝑜𝑢𝑡.

La figure IV.8 présente les résultats de simulation des réponses en fréquence de l’AD2C
et l’ADC. Nous observons tout d’abord que les gains DC (𝑓 = 0𝐻𝑧) des deux amplificateurs
sont égaux. Ceci peut s’expliquer par le choix des transistors identiques et les mêmes condi-
tions de polarisation. Pour la bande passante, une amélioration a été réalisée par l’AD2C qui
présente une fréquence de coupure supérieure à celle de l’ADC. Ce résultat confirme l’apport
de la technique proposée en terme d’élargissement de la bande passante. Cependant, dans
le cas de l’AD2C, on observe une importante chute du gain dans la plage de fréquences [
1.5 - 6 GHz]. Puis, le gain se stabilise autour de 6 dB avec une ondulation de ±0.5𝑑𝐵 dans
la plage de fréquences [6- 20 GHz]. Cette détérioration du gain s’explique par l’effet du
taux d’ondulation de 1 dB appliqué sur les lignes, où les ondulations s’ajoutent d’une façon
constructive car les deux lignes sont pratiquement en phase. De plus, il y a aussi l’effet de
Rds qui introduit des pertes supplémentaires.

 

Figure IV.8: Réponse en fréquence de l’AD2C et de l’ADC.

La figure IV.9 illustre respectivement les tracés des coefficients de réflexions 𝑆11 et 𝑆22

en entrée et en sortie de l’AD2C en fonction de la fréquence. Cette figure montre que l’allure
des courbes de 𝑆11 et 𝑆22 est pratiquement la même s’expliquant par la quasi-ressemblance
des lignes de grille et de drain d’une part, et indique que le nombre 5 des valeurs extremums
de ces paramètres, dans la bande passante, correspond effectivement à l’ordre du filtre d’autre
part. Les coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 sont respectivement inférieurs à -9 dB et -8 dB
jusqu’à 20 GHz, traduisant relativement une bonne adaptation à 50Ω. Ce résultat montre
que les filtres appliqués s’accordent positivement avec le principe d’adaptation des lignes
dans le cas des amplificateurs distribués. Cependant, la légère différence constatée par 𝑆22

s’explique par l’existence de la resistance Rds
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Figure IV.9: Coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 de l’AD2C

IV.3.1.2 Amplificateur distribué Chebyshev Butterworth (ADCB)

Dans cette partie, nous allons proposer une solution à la chute du gain à partir de 1.5
GHz, constatée précédemment dans le cas de l’AD2C. Cette solution consiste à exploiter
la caractéristique de la bande plate du filtre de Butterworth utilisé dans la ligne de drain.
Notons que cette solution ne peut s’appliquer à la ligne de grille, car l’amélioration de la
bande passante est uniquement assurée par le filtre de Chebyshev qui vérifie la condition
𝑎𝑘 > 2. Le tableau IV.2 donne les paramètres normalisés du filtre de Butterworth d’ordre 5
qui est également symétrique [40].

Paramètres 𝑔0 𝑔1 𝑔2 𝑔3 𝑔4 𝑔5 𝑔6

Butterworth 1 0.618 1.618 2 1.618 0.618 1

Tableau IV.2: Paramètres normalisés d’un filtre de Butterworth d’ordre 5

Pour le calcul des valeurs des éléments constituant la ligne de drain à base du filtre de
Butterworth, nous imposons 𝑓𝑐𝑑 = 𝑓𝑐𝑔 afin d’assurer que la bande passante de l’amplificateur
ne soit pas altérée par la fréquence de coupure de la ligne de drain. Nous utilisons ensuite
les équations III.7 et III.8 pour determiner l’inductance 𝐿𝑑 et les capacités additionnelles à
ajouter 𝐶𝑎𝑑𝑘 = 𝐶𝑘 − 𝐶𝑜𝑢𝑡.

Les figures IV.10 et IV.11 montrent les résultats de simulation des performances de
l’ADCB. Nous constatons que l’ADCB présente une amélioration du gain d’environ 1.5
dB entre 1.5 et 19 GHz par rapport à la réponse en fréquence de l’AD2C et pratiquement
la même amélioration en terme de bande passante par rapport à l’ADC. Pour les courbes de
𝑆11 et 𝑆22, nous constatons que le 𝑆11 est pratiquement le même que celui de l’AD2C. En
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revanche, une nette amélioration est observée pour le coefficient de réflexion en sortie. Ceci
peut s’expliquer par la caractéristique du filtre de Butterworth qui présente une bande plate
dans la bande passante, et par conséquent, une très bonne adaptation à 50Ω.

 

Figure IV.10: Gain en puissance de l’ADCB, de l’AD2C et de l’ADC.

 

Figure IV.11: Coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 de l’ADCB

Cependant, pour compenser davantage la chute de gain en hautes fréquences, il est pré-
conisé d’utiliser une inductance en série entre le transistor source commune et le transistor
grille commune pour découpler les capacités parasites internes (figure IV.12) [5]. Concer-
nant la valeur de cette inductance, elle est obtenue par simulation pour une meilleure réponse
en fréquence.
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Figure IV.12: Schéma électrique de l’ADCB avec l’inductance Lm

La figure IV.13 illustre l’effet de l’inductance Lm sur la réponse en fréquence de l’ADCB
qui offre un gain de 9.8 ± 0.5𝑑𝐵 dans la bande 3-18 GHz. Nous pouvons dire que la courbe
du gain en puissance s’est nettement améliorée après l’introduction de cette inductance en se
rapprochant davantage de la réponse en fréquence de l’ADC.

 

Figure IV.13: Effet de l’inductance Lm sur le gain en puissance de l’ADCB

Pour les coefficients de réflexion de l’ADCB, la figure IV.14 montre également une bonne
adaptation en entrée comme en sortie avec une amélioration du 𝑆22 pour les fréquences
dépassant 16 GHz.
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Figure IV.14: Coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 de l’ADCB

IV.3.1.3 Amplificateur distribué Chebyshev K-constant (ADCK)

Afin de minimiser les ondulations obtenues précédemment et d’améliorer davantage la
réponse en fréquence, nous proposons d’utiliser les cellules à K-constant dans la ligne de
drain pour leur excellente caractéristique de bande plate. La figure IV.15 illustre le schéma
électrique de l’ADCK avec une ligne de grille synthétisée par le filtre de Chebyshev et une
ligne de drain à base de cellules K-constant. La valeur de l’inductance 𝐿𝑑 pour l’ADCK vaut
0.845 nH en imposant une fréquence de coupure 𝑓𝑐𝑑 = 𝑓𝑐𝑔.
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Figure IV.15: Schéma électrique de l’ADCK

La figure IV.16 illustre les tracés des gains en puissance de l’ADCK, l’ADCB et l’ADC.
Sous les mêmes conditions de polarisation, nous constatons que l’ADCK présente égale-
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ment une amélioration de la bande passante par rapport à l’ADC. Par ailleurs, la réponse en
fréquence de l’ADCK s’est légèrement améliorée par rapport à celle de l’ADCB.

 

Figure IV.16: Gains en puissance en fonction de la fréquence de l’ADCK, l’ADCB et
l’ADC

Dans la figure IV.17, nous présentons les coefficients de réflexion de l’ADCK pour La=1.
Nous notons que le 𝑆11 est toujours inférieur à -8 dB pour le même filtre de Chebyshev utilisé.
Par contre, le 𝑆22 est inférieur à -11 dB suite à l’utilisation des cellules à K-constant dans la
ligne de drain. Ce qui a permis de réaliser une très bonne adaptation à la charge de 50Ω sur
toute la bande passante de l’amplificateur.

 

Figure IV.17: Coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 de l’ADCK
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IV.3.1.4 Effet du taux d’ondulation sur la bande passante

Ayant montré l’efficacité de notre méthode de conception pour l’élargissement de la
bande passante, nous étudierons dans cette section l’effet du taux d’ondulation La sur cette
bande. Nous concevrons donc des circuits ADCBs et ADCKs pour d’autres valeurs de La tel
que 𝑎𝑘 > 2 (tableau IV.3). Pour les valeurs des éléments rentrant dans la conception, nous
les résumons dans le tableau IV.4.

Paramètres normalisés du filtre de Chebyshev

La 𝑔0, 𝑔6 𝑔1 𝑔2 𝑔3 𝑔4 𝑔5

1.2 1 2.284 1.046 3.165 1.046 2.284

1.5 1 2.496 0.985 3.402 0.985 2.496

Tableau IV.3: Paramètres normalisés du filtre de Chebyshev pour La= 1.2 et 1.5 [40]

La Ld (nH) ADCB Ld (nH) ADCK Lm(nH) Lg (nH) M1 (𝜇m) M2 (𝜇m)

1 0.64 0.79 0.1 0.43 2.5X64 2.5X64

1.2 0.59 0.74 0.1 0.39 2.5X64 2.5X64

1.5 0.54 0.68 0.1 0.33 2.5X64 2.5X64

Tableau IV.4: Valeurs des inductances et largeurs de transistors pour chaque valeur de La

La figure IV-18 illustre la réponse en fréquence de l’ADCB pour les valeurs choisies
de La. Nous constatons que la bande passante s’élargit lorsque le taux d’ondulation aug-
mente. Cependant, cet élargissement s’accompagne avec une ondulation plus importante
et une détérioration du gain en hautes fréquences, représentant ainsi une limitation au taux
d’ondulation à appliquer.

 

Figure IV.18: Effet du taux d’ondulation sur la réponse en fréquence de l’ADCB
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Dans la figure IV-19, nous illustrons également la réponse en fréquence de l’ADCK
pour les mêmes valeurs de La. Nous constatons aussi que l’élargissement de la bande
s’accompagne avec des ondulations plus importantes lorsque La augmente. Par ailleurs,
aucune amélioration de la bande passante n’a été observée pour La= 1.5 en comparaison à
celle réalisée pour La=1.2.

 

Figure IV.19: Effet du taux d’ondulation sur la réponse en fréquence de l’ADCK

A partir des deux figures précédentes, nous pouvons dire que l’existence très marquée des
ondulations de la courbe du gain en puissance de l’amplificateur distribué à base de filtres, à
l’intérieur de la bande passante, peut être due au fait que les ondes, qui se rencontrent en un
nœud donné sur la ligne de drain et qui se dirigent vers la charge, ne sont pas en phase à toutes
les fréquences, donc non constructives. Ce phénomène est lié au fait que les lignes de grille
et de drain ne sont pas identiques. En effet, la ligne de grille est synthétisée selon la réponse
fréquentielle de Chebyshev, par contre la ligne de drain est conçue soit en approximant sa
réponse par le polynôme de Butterworth soit à partir des circuits K-constants. Ainsi, nous
pouvons dire que l’amplitude des ondulations augmente bien évidemment avec celle du filtre
de Chebyshev.

IV.3.1.5 Discussions des résultats de simulation des différentes configurations

Le tableau IV.5 résume l’ensemble des résultats obtenus à partir des simulations de la
réponse en fréquence de l’ADC, l’ADCB et l’ADCK pour des structures uniformes et dif-
férentes valeurs du taux d’ondulation. A titre comparatif, les résultats de l’ADCB et l’ADCK
montrent une nette amélioration de la bande passante par rapport à celle de l’ADC. Ceci
est directement lié à la valeur du taux d’ondulation appliqué pour la synthèse du filtre de
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Chebyshev à utiliser. Cette amélioration peut être exprimée dans le tableau IV.5 par trois
performances que nous définissons comme suit :

1. Bande passante à -3dB exprimée par 𝑓−3𝑑𝐵

2. Bande passante à 0dB exprimée par 𝑓0𝑑𝐵

3. Produit Gain Bande-passante 𝐺𝐵𝑃 = |𝑆21|(𝑓 = 0) · 𝑓−3𝑑𝐵

circuit La Gain ( 𝑓 = 0)
𝑓−3𝑑𝐵 𝑓0𝑑𝐵 GBP@-3dB

(dB) BP(GHz) Am+(%) BP(GHz) Am+(%) GBP(GHz) Am+(%)

ADC - 11.8 14.92 - 17.09 - 58 -

ADCB
1 11.8 18.45 24 21.92 28 71.8 24

1.2 11.8 19.10 28 23.49 37 74.3 28
1.5 11.8 18.6 25 24.25 42 72.4 25

ADCK
1 11.8 18.55 24 22.03 29 72.2 24

1.2 11.8 19.23 29 23.55 38 74.8 29
1.5 11.8 19.23 29 23.41 37 74.8 29

Tableau IV.5: Récapitulatif des résultats de simulation pour les ADs uniformes à base des
filtres symétriques

Pour le cas de l’ADCB, la bande passante a -3dB atteint 19.10 GHz pour un taux de 1.2
dB, ceci représente une amélioration de 28% par rapport à l’ADC. Pour la bande passante à
0dB, elle atteint les 23.55 GHz pour un taux de 1.2 dB montrant une amélioration de 38%.
Pour l’amélioration du produit GBP, il atteint les 29% par rapport à l’ADC.

Pour l’ADCK, la bande passante a -3dB atteint 19.23 GHz pour un taux de 1.2 dB, ceci
représente une amélioration de 29% par rapport à l’ADC. Pour la bande passante à 0dB,
elle atteint les 24.25 GHz pour un taux de 1.5 dB montrant une amélioration de 42%. Pour
l’amélioration du produit GBP, il atteint les 28% par rapport à l’ADC.

Pour le gain, malgré l’utilisation de mêmes transistors et conditions de polarisation,
l’ondulation présentée par l’ADCB est légèrement grande que celle obtenue par l’ADCK
donnant un tout petit privilège à l’utilisation de l’ADCK. Cependant, l’ADCB utilise moins
d’inductances ce qui le rend plus intéressant en terme du silicium occupé.

IV.3.1.6 Simulation du facteur de bruit des ADs à base des filtres

Dans cette partie, nous nous sommes intéressés à la performance de bruit des configura-
tions ADCB et ADCK illustrées précédemment. Pour cela, nous avons effectué des simu-
lations de bruit pour deux valeurs de La à savoir 1 et 1.2 qui sont illustrées dans les figures
IV.20 et IV.21.
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A partir des courbes simulées, nous constatons que l’évolution fréquentielle du facteur
de bruit pour chaque circuit conçu est en parfaite adéquation avec la théorie de bruit des
amplificateurs distribués [39].

Pour le facteur de bruit de l’ADC, il varie entre 3 dB et 6.5 dB dans la bande passante,
avec une valeur minimale de 3 dB à 7 GHz. Quant à l’ADCB et l’ADCK, nous constatons
que l’allure du facteur de bruit simulé s’étend sur la bande passante selon la valeur de La
appliquée. Par ailleurs, leur facteur de bruit varie entre entre 3.5 dB et 6.5 dB dans la bande
passante avec une valeur minimale de 3.5 dB à 10 GHz.

 

Figure IV.20: Facteur de bruit en fonction de la fréquence de l’ADCB pour La=1 et 1.2

 

Figure IV.21: Facteur de bruit en fonction de la fréquence de l’ADCK pour La=1 et 1.2

63



Chapitre IV. Conception et simulation des ADs associés aux filtres en CMOS

IV.3.2 Conception des ADs à base des transistors non-identiques (non-
uniformes)

Dans les sections précédentes, nous avons utilisé des transistors identiques pour per-
mettre une comparaison entre notre méthode et la méthode classique. Cependant, la non-
uniformité de la structure des filtres symétriques peut être bénéfique pour améliorer le gain
moyennant des transistors non-identiques. Pour cela, dans la ligne de grille, les largeurs de
transistors utilisés doivent correspondre aux valeurs des capacités utilisées par le filtre de
Chebyshev pour 𝑎𝑘 > 2.

La figure IV-22 illustre le schéma électrique de l’ADCK non uniforme où la ligne de
grille est composée de transistors (𝑀1, 𝑀2) non-identiques. Le tableau IV.6 donne également
les valeurs de composants rentrant dans la conception de l’ADCK pour un La=1.

M1

Lg

M1
Vg2

M1

Lg

M1

M2

M2

 ligne de drain 

K_constant

ligne de grille

Chebychev

LmLmLm

Rg

Rd

Vin

Vout
Ld/2 Ld Ld Ld/2

Figure IV.22: Schéma électrique de l’ADCK non uniforme 𝑀2 > 𝑀1

Inductances Transistors
ADCK non uniforme La=1 Ld (nH) Lg (nH) Lm(nH) M1 (𝜇m) M2 (𝜇m)

0.79 0.43 0.1 2.5X64 3.2X64

Tableau IV.6: Valeurs des inductances et largeur de transistors pour l’ADCK non uniforme

Dans la figure IV.23, nous présentons les résultats de simulation de la réponse en fréquence
des ADCKs uniforme et non uniforme pour un taux d’ondulation de 1 dB. D’après les
courbes, nous constatons que les deux ADCKs présentent pratiquement les même bandes
passantes à 𝑓−3𝑑𝐵 et 𝑓0𝑑𝐵. Cependant, pour le gain en puissance, l’ADCK non uniforme en-
registre une amélioration d’environ 1dB par rapport à l’ADCK uniforme. Cette amélioration
revient en particulier à la largeur de 𝑀2 qui est plus grande que celle de 𝑀1, ce qui se traduit
par une transconductance plus importante pour les mêmes conditions de polarisation. En
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revanche, l’ADCK non uniforme consomme plus de puissance en dissipant 42,2 mW contre
38,2 mW dans le cas de la topologie uniforme sous une tension d’alimentation de 1.8V.

 

Figure IV.23: Gain en puissance de l’ADCK non uniforme

IV.4 Conception des ADs par la méthode des filtres asymé-
triques

Dans cette section, nous utiliserons un autre type de filtres pour la conception des am-
plificateurs distribués. Ces filtres sont d’ordre pair, asymétriques et se caractérisent par une
structure non uniforme. Le premier élément est une capacité shunt et le dernier élément est
une inductance en série avec la résistance de charge (𝑔7) qui est différente de la résistance du
générateur(𝑔7 ̸= 𝑔0) (figure IV.24). Le tableau IV.7 montre que, pour un taux d’ondulation
La=1, les paramètres 𝑎𝑘 sont supérieures à 2, ce qui permet d’élargir la bande passante. Nous
allons donc exploiter ces paramètres pour concevoir l’ADCK asymétrique ( figure VI.25) où
les valeurs des éléments du circuit sont calculées et résumées dans le tableau IV.8. Par
ailleurs, nous enregistrons que la valeur de la résistance 𝑅𝑔 est importante et vaut 133Ω.

g2

g1

g6

g0

g5

g7

g4

g3

Figure IV.24: Filtre de Chebyshev d’ordre 6 de type asymétrique
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Paramètres Normalisés 𝑔0 𝑔1 𝑔2 𝑔3 𝑔4 𝑔5 𝑔6 𝑔7

Taux d’ondulation La=1 1 2.1546 1.1041 3.0634 1.1518 2.9367 0.8101 2.6499

Tableau IV.7: Paramètres normalisés du filtre de Chebyshev asymétrique d’ordre 6

Lg1(nH) Lg2(nH) Lg3(nH) Lm (nH) Ld(nH) Rg (Ω)

0.43 0.46 0.32 0.1 0.79nH 133

Transistors non-identiques
M1 M2 M3
64x2.5 64x2.5 64x2.5

Tableau IV.8: Valeurs de composants pour l’ADCK asymétrique

M1

Lg1

M4
Vg2

M3

Lg2

M4

M2

M4

 ligne de drain 

K_constant

ligne de grille asymétrique

Chebychev d’ordre 6

LmLmLm

Rg

Rd

Vin

Vout
Ld/2 Ld Ld Ld/2

Lg3

Figure IV.25: Schéma électrique de l’ADCK non-uniforme asymétrique

La figure IV.26 illustre la réponse en fréquence de l’ADCK non-uniforme asymétrique,
qui montre une amélioration du gain en basses fréquences, une bande passante relativement
large, et des ondulations assez importantes par rapport à l’ADC. L’amélioration du gain est
due principalement à la resistance 𝑅𝑔 qui est plus grande que 50 Ω. Ceci implique une
tension 𝑉𝑔𝑠 plus grande que celle obtenue dans le cas où 𝑅𝑔 = 50Ω, engendrant ainsi une
courant de sortie plus élevé. Quant à l’amélioration de la bande passante, elle se justifie par
le choix du taux d’ondulation imposée par la technique proposée. Avec cette résistance 𝑅𝑔,
la ligne de grille se trouve désadaptée, parcourue par conséquent par des ondes stationnaires
qui sont d’autant plus importantes que l’écart entre 𝑅𝑔 et 50 Ω est grand.

Quant à la figure VI.27, le coefficient de réflexion 𝑆11 montre une désadaptation de la
ligne d’entrée, ceci est du à la non-uniformité du filtre. En revanche, le coefficient de réflex-
ion 𝑆22 montre une très bonne adaptation à 50Ω vu l’utilisation des cellules à k-constant.

66



Chapitre IV. Conception et simulation des ADs associés aux filtres en CMOS

 

Figure IV.26: Gain en puissance de l’ADCK asymétrique.

 

Figure IV.27: Coefficients de réflexion 𝑆11 et 𝑆22 l’ADCK asymétrique.

IV.5 Comparaison des résultats obtenus avec les travaux
réalisés en technologie 0.18𝜇m

Dans le tableau IV.9, nous comparons les résultats obtenus par la méthode proposée avec
les travaux déjà réalisés en technologie 0.18 𝜇m. L’ADCB que nous avons conçu présente de
bonnes performances en termes de bande passante par rapport à tous les résultats du tableau.
Ce résultat est considéré très satisfaisant par rapport à l’objectif défini. Pour les coefficients

67



Chapitre IV. Conception et simulation des ADs associés aux filtres en CMOS

de réflexion, l’ACDB montre une adaptation acceptable en entrée et une bonne adaptation
en sortie. Quant à la performance du bruit, le facteur de bruit de l’amplificateur conçu reste
appréciable dans la bande passante et comparable aux performances des autres travaux du
présent tableau. Du point de vue consommation de puissance, l’ADCB consomme 38.2 mW
sous une tension de polarisation de 1.8 V , ce qui est inférieur à la consommation des circuits
réalisés par Yungliang et Liu [4][6].

Réf Topologie
Bande 𝑆11 𝑆22 𝑆21 NF Vdd Conso.

année
(GHz) (dB) (dB) (dB) (dB) (V) (mW)

[4] Convent 0.5-14 <-11 <-11 10.6±0.9 3.5-5.4 1.8 52 2003

[5] Convent 0.1-11 <-12 <-12 8 2.9 1.8 21.6 2005

[6]
Butterworth 9 <-17 <-14 11.7±0.6 - 1.8 51

2006
Chebyshev 8.5 <-11 <-10 10±1.1 - 1.8 54

[7] Convent 0.04-6.2 <-16 <-10 8±0.9 4.2-6.2 1.3 9 2006

Nos
Convent 0 - 14.9 <-11 <-11 11.8 @𝑓 = 0 3-6.5 1.8 38.2

ADCB La=1 0 - 18.4 <-8 <-11 11.8 @𝑓 = 0 3.5-6.5 1.8 38.2 2011
travaux ADCB La=1.2 0 - 19.1 <-8 <-11 11.8 @𝑓 = 0 3.5-6.5 1.8 38.2

Tableau IV.9: Comparaison de nos résultats [1] avec les travaux réalisés sur les
amplificateurs distribués en technologie CMOS 0.18𝜇m

IV.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pu montrer à travers la nouvelle méthode de concep-

tion proposée les possibilités d’élargir la bande passante de l’amplificateur distribué par
l’introduction d’un filtre de Chebyshev dans la ligne de grille et un filtre de Butterworth
ou bien les cellules à K-constant dans la ligne de drain. Cette méthode de conception a été
confirmée avec les résultats obtenues et s’avère très simple et efficace pour son implémenta-
tion en vue de réaliser de bandes passantes plus larges que celle de l’amplificateur distribué
conventionnel.
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Chapitre V. Conception d’un amplificateur distribué à un seul étage en CMOS

V.1 Introduction
Nous avons utilisé la méthode développée par F. Amrani et al. [2] pour concevoir un

amplificateur distribué à un seul étage noté ADNA (Amplificateur Distribué Non Adapté),
entièrement intégré en technologie CMOS 0.18-𝜇m. Cette méthode permet d’optimiser la
bande passante sans pour autant altérer le gain en puissance. Cependant, elle impose, si on
veut aboutir à une meilleure optimisation de la bande passante, l’emploi d’un dispositif actif
unilatéral et capacitif en entrée (capacité 𝐶𝑔) et en sortie (capacité 𝐶𝑑) tels que le rapport de
ces deux capacités devient un paramètre de conception de circuit amplificateur, ce rapport
est exprimé par la relation 𝐶𝑑/𝐶𝑔 = 0.109. Pour cela, au lieu d’employer un transistor, nous
avons opté pour la structure cascode qui répond au mieux à ces exigences.

V.2 Conception de l’amplificateur ADNA en CMOS
Le montage de l’amplificateur distribué à un seul étage est donné par la figure V-1. Il

indique que, contrairement à l’amplificateur distribué conventionnel, les lignes de grille et de
drain ne sont pas adaptées à 50Ω. La condition d’adaptation n’étant donc pas imposée, ceci
a permis à la méthode proposée d’aboutir à une conception à large bande dont les éléments
du montage, pour un dispositif actif vérifiant les critères cités précédemment, sont calculés
selon les formules suivantes :

𝐶𝑑= 0.109 𝐶𝑔 (V.1)

𝐿𝑔 = 1768 𝐶𝑔 (V.2)

𝐿𝑑 = 4268 𝐶𝑔 (V.3)

où 𝐿𝑔 et 𝐿𝑑 sont respectivement les inductances des lignes de grille et de drain.

M1

Ld

Lg

Z0

Vs

Z0

Entrée

Sortie

Accès 4
Accès 3

Accès 1 Accès 2

Ligne de drain 

Ligne de grille 

Figure V.1: Amplificateur distribué à un seul étage, montage source commune [2].
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Comme un seul transistor MOSFET ne peut pas satisfaire les conditions précédentes,
le recours au montage cascode (figure V.2) est recommandé. La largeur de grille des deux
transistors 𝑀1 et 𝑀2 sont respectivement 𝑊1 et 𝑊2.

M1(W1)

Ld

Lg

M2 (W2)
Vg2

Z0

Vs

Z0

Entrée

Sortie

Accès 4
Accès 3

Accès 1 Accès 2

Figure V.2: Montage cascode pour deux MOSFETs de largeurs différentes .

En général, les capacités d’entrée et de sortie du montage cascode s’expriment par [22] :

𝐶𝑔 = 𝐶𝑔𝑠1 + 𝐶𝑔𝑑1

(︃
1 + 𝑔𝑚1

𝑔𝑚2

)︃
(V.4)

𝐶𝑑 = 𝐶𝑔𝑑2 + 𝐶𝑑𝑏2 (V.5)

où :

1. 𝐶𝑔𝑠1 est la capacité gille-source de 𝑀1.

2. 𝐶𝑔𝑑𝑖 et 𝑔𝑚𝑖 sont respectivement la capacité gille-drain et la transconductance de 𝑀𝑖 (i=1,2).

3. 𝐶𝑑𝑏2 est la capacité drain-substrat de 𝑀2.

Les paramètres contenus dans les expressions (V.4) et (V.5) dépendent de 𝑊1 et 𝑊2 [22],
il en sera donc de même pour le rapport 𝐶𝑑 / 𝐶𝑔. Il en résulte que les caractéristiques du
transistor que sont principalement la bande de fréquence, le gain, le facteur de bruit et la
consommation en dépendent également. Toutes ces caractéristiques sont antagonistes les
unes par rapport aux autres [44], ceci nous amène donc, lors d’une conception, à privilégier
soit une caractéristique au détriment des autres, soit fixer un compromis entre elles.

Donc, la conception, par le truchement du dimensionnement de la largeur de grille W des
transistors MOSFET en technologie monolithique, doit prendre en compte l’un ou l’autre de
ces deux cas.
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L’une des tendances actuelles est à la diminution de la consommation de l’amplificateur
et l’amélioration du gain. Or, diminuer trop la consommation entraînera inévitablement une
décroissance importante du gain. Cet état de fait nous a conduit à trouver un compromis
entre ces deux caractéristiques : Transconductance = 38mS et consommation= 3.95mA pour
des largeurs de grille trouvées sont 𝑊1 = 125 𝜇m et 𝑊2 = 45 𝜇m.

Nous nous sommes également intéressés à l’amplificateur à un seul étage conventionnel
et à l’amplificateur distribué à 4 étages, nommés respectivement ADNAC (Amplificateur
Distribué Non Adapté Conventionnel) et ADC4 [2]¸ dans la perspective de comparer leurs
caractéristiques sachant qu’ils présentent le même gain à 𝑓 = 0. Le montage de ADC4 est
donné par la figure V.3 alors que celui de l’ADNA et de l’ADNAC sont identiques (figure
V.2), cependant les valeurs de leurs éléments constitutifs sont différentes.
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Ld/2 Ld

Lg/2 Lg

M2
Vg2

M1

Ld Ld

Lg Lg

M2

M1

M2

M1

Ld/2

Lg/2

M2

Rd

Rg

Sortie

Entrée

Lm Lm Lm Lm

Figure V.3: Amplificateur distribué ADC4 avec montage cascode.

Compte tenu du résultat précédent (𝑊1 = 125 𝜇m et 𝑊2 = 45 𝜇m où les capacités
𝐶𝑔 = 0.295𝑝𝐹 et 𝐶𝑑 = 32𝑓𝐹 ), des formules (V.1, V.2, V3) et du fait que les impédances
caractéristiques des lignes de grille et de drain de l’ADNAC et de l’ADC4 sont fixées à la
valeur de 50Ω, nous trouvons les valeurs suivantes :

1. pour l’ADNA : 𝐿𝑔 = 0.52𝑛𝐻, 𝐿𝑑 = 1.26𝑛𝐻

2. pour l’ADNAC et l’ADC4 : 𝐿𝑔 = 𝐿𝑑 = 0.74𝑛𝐻 et 𝐶 = 0.263𝑝𝐹 la capacité shunt à
ajouter au drain.

Par ailleurs, l’inductance 𝐿𝑚 = 0.32𝑛𝐻 est rajoutée entre le transistor source com-
mune et grille commune de la topologie cascade utilisée en ADC4. Ceci a pour objectif
l’amélioration de la réponse du gain en hautes fréquences comme indiqué dans la référence
[45].
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Ainsi, nous résumons les paramètres géométriques qui sont liés à chaque valeur d’inductance
utilisée pour la conception des amplificateurs ADNA, ADNAC et ADC4 dans le tableau V.1
ci-après.

ADNA ADNAC ADC4
Lg Ld Lg=Ld Lg=Ld Lm

Inductances (nH) 0.52 1.26 0.74 0.74 0.32

Rayon (𝜇m) 61 62 41 41 30

Largeur de métal (𝜇m) 6 6 6 6 15

Nombre de tours 1.5 2.5 2.5 2.5 2

Tableau V.1: Valeurs des inductances en fonction des paramètres géométriques

V.3 Résultats de simulation de l’ADNA, l’ADNAC et l’ADC4
Pour analyser les caractéristiques des amplificateurs ADNA, ADNAC et ADC4, nous

avons utilisé le logiciel Cadence et la technologie CMOS 0.18𝜇m pour toutes les simulations.
Les résultats obtenus sont donnés sous forme de courbes en fonction de la fréquence en GHz
décrivant le gain en puissance en dB et le facteur de bruit en dB de l’ADNA, l’ADNAC et
l’ADC4 (figure V.4, figure V.5):

 

Figure V.4: Gain des amplificateurs ADNA, ADNAC et ADC4 en fonction de la fréquence.

A partir de la figure V.4, nous pouvons dire que l’ADNA offre une bande passante plus
large que celles de l’ADNAC et l’ADC4. Ceci confirme une fois de plus la qualité de la
méthode développée par [2]. Quant à la performance du bruit, la figure V.5 montre que
l’ADNA offre un facteur de bruit très intéressant et inférieur à 4𝑑𝐵 sur toute sa bande pas-
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sante. Cette performance de bruit qualifie fortement l’ADNA pour les applications à faible
bruit. Par ailleurs, l’ADNA et l’ADNAC présentent des facteurs de bruit identiques aux
fréquences inférieures à 10 GHz du fait qu’ils sont composés d’un seule étage, et se séparent
au delà de la limite la bande passante de l’ADNAC. Cependant, l’ADC4 présente un facteur
de bruit plus élevé que celui de l’ADNA et l’ADNAC, vu le nombre élevé de transistors et
par conséquent un nombre élevé de sources de bruit.

 

Figure V.5: Facteur de bruit des amplificateurs ADNA, ADNAC et ADC4 en fonction de la
fréquence.

Afin d’effectuer une comparaison des trois amplificateurs conçus, nous présentons dans
le tableau V.2 les résultats de simulation obtenus en termes de gain dc, de bande passante, de
consommation de puissance et de nombre d’inductances.

G(𝑓 = 0) 𝑓−3𝑑𝐵 𝑓0𝑑𝐵 NF Pdc Nbre
(dB) (GHz) (GHz) (dB) (mW) d’inductances

ADNA 10.8 18 22.2 2.03-3.96 7.1 2

ADNAC 10.8 10 14.5 2.03-2.35 7.1 2

ADC4 10.8 12.6 18.1 3.01-4.16 28.4 14

Tableau V.2: Tableau comparatif

D’après le tableau V.2, on remarque que l’ADNA réalise une amélioration importante en
terme de bande passante en comparaison avec l’ADNAC et l’ADC4. Pour la bande passante
définie à 𝑓−3𝑑𝐵, l’ADNA enregistre une amélioration de 80% par rapport à l’ADNAC et
42, 9% par rapport à l’ADC4. Pour la bande passante définie à 𝑓0𝑑𝐵, l’ADNA réalise une
amélioration de 53.1% que celle de l’ADNAC et 22, 7% plus que celle de l’ADC4. Quant à
la consommation de puissance, l’ADNA consomme le 1/4 de la puissance consommée par
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l’ADC4, ce qui représente une excellente performance par rapport aux amplificateurs utilisés
dans les applications à large bande.

Afin de compléter notre analyse sur l’ADNA, nous nous sommes également intéressés
à sa performance de linéarité pour pouvoir le comparer aux travaux les plus récents. Vu la
coexistance de plusieurs standard dans le spectre, le produit d’intermodulation d’ordre 3 est
le paramètre qui définit l’immunité d’un amplificateur contre les interférences. A cet effet,
nous présentons dans les figures V.6 et V.7 les résultats de simulations du point d’interception
d’ordre 3 (IP3) à deux fréquences 2 GHz et 12 GHz .

 

Figure V.6: Point d’Interception d’ordre 3 de l’ADNA @ 2GHz

 

Figure V.7: Point d’Interception d’ordre 3 de l’ADNA @ 12GHz
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Notre travail [4] [7] [45]

CMOS CMOS CMOS CMOS
Technology 0.18𝜇m 0.18𝜇m 0.18𝜇m 0.18𝜇m

𝑓−3𝑑𝐵 (GHz) 0-18 0.5-14 0.04-7 0.1-11

S21 (dB) 10.8 10.6±0.9 8±0.6 8

𝑓0𝑑𝐵 (GHz) 22.2 - 8 -

NF (dB) 2.03-3.96 3.5-5.4 4.2-6.2 2.9

IP3 (dBm) +2.5 +9.4 +3 -3.4

Pdc (mW) 7.1 52 9 21.6

Nombre d’étages 1 3 3 3

Nombre d’inductances 2 8 8 11

Topologie cascode cascode cascode cascode

Tableau V.3: Comparaison des performances de l’ADNA avec celles des amplificateurs [4],
[7] et [45].

Comparativement aux amplificateurs distribués intégrés en technologie CMOS 0.18 𝜇m
ayant déjà fait l’objet de publications [4], [7] et [45], le circuit que nous proposons, l’ADNA
en technologie CMOS 0.18𝜇m, possède de meilleures caractéristiques en termes de largeur
de bande, de gain, de facteur de bruit et de consommation. Excepté pour la linéarité, l’ADNA
présente un IP3 plus faible que celui des amplificateurs [4] et [7], mais qui reste acceptable.
De plus, notre circuit est considéré très compact vis à vis des autres travaux vu le nombre
réduit des inductances utilisées.

V.4 Conclusion
En conclusion, nous pouvons dire que la particularité du transistor exigé par la méthode

de conception développée pour l’ADNA a réellement trouvé son application en technologie
monolithique vu la possibilité de dimensionnement. Par ailleurs, les résultats d’intégration de
l’ADNA en technologie CMOS ont montré qu’il est candidat potentiel pour une application
à large bande, à faible bruit, à faible consommation et à bas prix. En perspective, pour
augmenter un peu plus la bande passante de l’ADNA en technologie CMOS, nous devrons
concevoir celui-ci selon la méthode générale proposée dans la référence [46] .
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Chapitre VI. Conception d’un amplificateur UWB à faible bruit et basse tension
d’alimentation

VI.1 Introduction
Toujours dans le cadre de conception des amplificateurs large bande en technologie

CMOS 0.18 𝜇m, dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés à la conception d’un am-
plificateur UWB à faible bruit et basse tension d’alimentation dans la bande de fréquence
3.1-10.6 GHz. Pour cela, un aperçu sera donné sur la technologie UWB (Ultra Wide Band),
son historique, sa norme et ses applications, ce qui nous permettra aussi de définir le con-
texte dans lequel le circuit amplificateur que nous proposons sera conçu. Pour les concepts
de base de l’amplification à faible bruit, nous donnerons un rappel sur les topologies de base
utilisées pour la conception de ce type d’amplificateurs ainsi que leurs avantages et incon-
vénients. Nous évoquerons également quelques configurations qui permettent la réalisation
de l’amplification large bande à faible bruit. Enfin, nous proposerons une nouvelle configura-
tion pour les applications à faible bruit et à basse tension d’alimentation, où nous exposerons
une méthodologie bien précise pour la conception de notre circuit. En dernier lieu, nous
passerons à la partie Layout et les résultats de simulation post-layout en vue d’atteindre de
bonnes performances comparables à l’état de l’art.

VI.2 Technologie Ultra-WideBand

VI.2.1 Historique de l’Ultra-WideBand

Historiquement, l’investigation sur la technologie Ultra WideBand (UWB) a bien connu
ses débuts dans les années 60s comme une technologie militaire développée principalement
pour la technologie radar. Le premier détecteur d’impulsions UWB fut son apparition en
1972. Dés 1975, Tektronix contribua aussi à l’essor des applications basées sur l’UWB en
proposant divers composants discrets permettant de concevoir un système de communication
ou un radar UWB. Il y eut aussi les contributions d’Harmuth, de Ross et Robbins, auteurs des
premiers brevets sur le sujet. En 1978, C. L. Bennett et G. F. Ross, chercheurs américains
publièrent un article, intitulé ‘Time-Domain Electromagnetics and Its Applications’ dans
lequel ils proposèrent un état de l’art des travaux effectués durant les dernières années dans
le domaine de l’UWB [16][17].

Jusqu’à la fin des années 70, l’ensemble de ces travaux fut particulièrement soutenu par
les militaires qui voyait en l’UWB un fort potentiel pour les applications de type radar. Ce
n’est qu’au début des années 80 que l’industrie associa l’UWB à de nouvelles applications,
tant dans le domaine des radars que celui des communications.

Les progrès réalisés depuis plus de 20 ans ont permis de mettre en evidence cette tech-
nique novatrice aux yeux des industriels, en leur attribuant de nombreux avantages par rap-
port aux systèmes à bande étroite existants. En 1990, le terme UWB fait son apparition à
travers une étude de la Defense Advanced Research Projects Agency (DARPA) sur un radar
utilisant des impulsions ayant une importante largeur de bande en fréquences.
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Par ailleurs, l’un des tournants dans l’évolution de cette technologie s’est produit en
février 2002 lorsque la Federal Communications Commission (FCC) a mis en place une
réglementation autorisant l’utilisation de la technologie UWB pour les télécommunications
grand public aux États-Unis. En attribuant une bande de fréquence continue de 7.5 GHz,
non soumise à licence, la FCC a potentiellement ouvert la porte du très haut débit, au-delà
du Gbps[18].

VI.2.2 Principe de fonctionnement

Comme toute nouvelle technologie, l’UWB doit apporter une plus-value par rapport aux
systèmes et technologies déjà présents sur le marché. L’intérêt porté par les industriels envers
l’UWB repose sur deux concepts de la théorie de l’information qui montrent que la capacité
de communication d’un système ainsi que sa résolution spatio-temporelle sont grandement
améliorées avec un système UWB par rapport à un système bande étroite (Système Narrow-
Band (NB)) ( figure VI.1 ).

Sous une approche temporelle, le principe de base de l’UWB impulsionnelle repose sur
l’émission d’un signal fortement limité dans le temps - une impulsion - à l’inverse d’un
signal bande étroite dont l’émission se fait en continu (figure VI.2). Dès lors, l’analyse
fréquentielle d’un signal UWB présente une large occupation spectrale comparée à un signal
NB à l’image des systèmes GSM, Bluetooth ou encore ZigBee. Ceci s’illustre aussi au
travers de la figure VI.1 qui compare qualitativement les spectres d’un signal UWB avec
celui d’un signal NB. Retenons dès maintenant que dans le cas des applications mettant
en œuvre une technologie de type UWB, l’augmentation de la largeur de bande du signal
se fait au détriment de la Densité Spectrale de Puissance (DSP) émise afin de garantir la
coexistence entre systèmes. D’ailleurs, les problèmes d’interférences UWB ont également
entravé le rythme de développement.

 

 

Figure VI.1: Spectre du signal émis des systèmes de communication UWB et NB [59]
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Figure VI.2: Comparaison temporelle et fréquentielle entre les deux systèmes de
communication NB et UWB

VI.2.3 Norme UWB et bande de fréquences

Le standard IEEE 802.15.3 propose de normaliser une couche physique et une couche
liaison de données basées sur le concept UWB [19]. Sachant que ce dernier est une tech-
nique d’étalement de spectre qui consiste à transmettre les données sur un spectre très large
en un temps très court, l’UWB permet donc d’atteindre des débits très importants (prés
d’un Gbits/s), mais sur une distance assez courte. En effet, la bande passante d’un système
de communication UWB décroît exponentiellement avec la distance. De ce fait, un réseau
UWB maillé à forte densité de nœuds devrait théoriquement proposer un débit plus élevé
qu’un réseau UWB à faible densité de nœuds. L’UWB présente également des avantages au
niveau propagation, de part de la brièveté de l’émission, les transmissions basées sur l’UWB
présentent une très bonne immunité aux multi-trajets.

C’est pourquoi le groupe de travail IEEE 802.15.3a [47] est créé afin d’étudier une couche
physique alternative basée sur la technologie UWB et permettant d’accéder à des débits
atteignant 480 Mbit/s pour des portées inférieures à 10 mètres. Mis à part ces débits plus
élevés, ce nouveau standard reprend les contraintes formulées par le groupe IEEE 802.15.3.

Afin de limiter les effets des signaux UWB sur les autres systèmes radio, les différentes
autorités de régulation s’accordent sur l’utilisation de la bande fréquentielle [3.1-10.6 GHz]
sans licence pour les émissions UWB. Cette partie du spectre permet d’utiliser une largeur de
bande jusqu’à 7.5 GHz, en évitant les systèmes sensibles de téléphonie et de GPS. En plus,
les autorités de régulation ont imposé une limitation très sévère sur la puissance d’émission.
La densité spectrale de puissance autorisée est située sous le niveau d’émission non-intentionnelle
imposé par la FCC (-41 dBm) (figure VI.3). Par ailleurs, la portée d’un système de télécom-
munication UWB n’excède pas une dizaine de mètres (Tableau VI.1).
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Figure VI.3: Coexistences des normes dans la bande 0.4-11 GHz [60]

Standards IEEE
WLAN Bluetooth WPAN UWB ZIGBEE

802.11a 802.11b 802.11g 802.15.1 802.15.3 802.15.3a 802.15.4

Fréquence de fonctionnement (GHz) 5 2.4 2.4 2.4 2.4 3.1-10.6 2.4

Taux maximum de données (Mbps ) 54 11 54 1 55 > 100 256 Kbps

Portée maximale (mètres) 100 100 100 10 10 10 50

Tableau VI.1: Capacités de l’UWB vis à vis les autres standards IEEE

VI.2.4 Applications potentielles de la technologie UWB

La technologie UWB est une technologie candidate pour les réseaux sans fil spécialisés
à courte portée et bon marché. Par exemple, des réseaux personnels UWB sans fil installés à
la maison pourraient permettre aux téléviseurs, magnétoscopes, chaînes stéréo et ordinateurs
de communiquer entre eux sans être reliés par des câbles. De même, dans un environnement
de bureau type, des liaisons UWB sans fil pourraient remplacer les connexions filaires entre
ordinateurs, écrans, claviers, souris, haut-parleurs et imprimantes (figure VI.4).

 

 

 

Figure VI.4: Applications potentielles d’un système de télécommunication UWB
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Les dispositifs UWB peuvent être exploités à des niveaux de puissance très bas. Ils
fonctionnent extrêmement bien dans les environnements présentant des signaux parasites,
ils servent par conséquent pour les systèmes de communication sans fil à faible probabilité
d’interception et de détection.

Il y a diverses autres applications, comme les systèmes d’étiquetage, les détecteurs et
capteurs de niveau de liquide, les systèmes de surveillance, de localisation et de remplace-
ment des connexions câblées à haut débit de données sur de courtes distances.

VI.3 Topologies de base de l’amplificateur à faible bruit

VI.3.1 Topologie à terminaison résistive

L’amplification à terminaison résistive (figure VI.5) réalise, par l’intermédiaire de la ré-
sistance 𝑅𝑚, une adaptation d’impédance en entrée, généralement 50 Ω. Cependant, il est
indispensable de travailler à des fréquences telle que la capacité grille-source 𝐶𝑔𝑠 du transis-
tor ait une influence négligeable. D’autre part, l’adaptation d’impédance par l’intermédiaire
d’une entrée résistive va contribuer forcément à la dégradation de la sensibilité au signal
électrique de ce type d’amplificateur comme l’indique l’expression de son facteur du bruit
(équation VI.1)[44].

𝐹 = 1 + 𝑅𝑠

𝑅𝑚

(VI.1)

A partir de cette équation, nous constatons que le facteur de bruit excède les 3 dB pour
une résistance 𝑅𝑚 = 𝑅𝑠 = 50Ω [44]. De même, cette topologie a réalisé un facteur de bruit
assez élevé selon la référence [48]. A cause de cet inconvénient ainsi que la limitation en
fréquence de cette topologie, elle a été très peu utilisée.

M1

Rs

Vs

Vout

Rd

Rm

Vdd

Figure VI.5: Schéma électrique de la topologie à terminaison résistive

82



Chapitre VI. Conception d’un amplificateur UWB à faible bruit et basse tension
d’alimentation

VI.3.2 Topologie à contre réaction

La figure VI.6 illustre la topologie d’un amplificateur faible bruit à contre-réaction ré-
sistive. La résistance 𝑅𝑓 constitue le circuit de contre-réaction permettant avec la résistance
de charge 𝑅𝐿 et la transconductance 𝑔𝑚 du transistor l’ajustement de l’impédance d’entrée
(équation (VI.2)). Néanmoins, cette topologie présente de fortes carences du point de vue
facteur de bruit. En effet, elle utilise un amplificateur large bande qui intègre le bruit sur
une grande bande de fréquences, des résistances qui vont apporter du bruit thermique et une
structure à contre-réaction qui ramène le bruit généré par les résistances en entrée et qui va
donc être amplifié.

M1

Rs

Vs

Vout

RL

Rf

Vdd

Figure VI.6: Schéma électrique de la topologie à contre réaction

En utilisant cette topologie, l’impédance d’entrée et le gain en tension sont exprimés par
la relations suivantes [58]:

𝑅𝑖𝑛 = 𝑅𝑓 + 𝑅𝐿

1 + 𝑔𝑚𝑅𝐿

(VI.2)

𝐴𝑣 = 1 − 𝑅𝑓

𝑅𝑖𝑛

(VI.3)

De part ces aspects, ce type d’amplificateur est bruyant. Le facteur de bruit de cette
topologie peut atteindre les 7.5 dB [49]. D’autre part, l’amplificateur large bande s’accompagne
d’une consommation importante, dépassant largement les 10 mW et ne permettant pas de ce
fait à cette architecture de répondre aux critères de faible consommation, objectif de notre
travail [50]. Enfin, l’association de la résistance 𝑅𝐿 avec la capacité 𝐶𝑑𝑠 va créer un fil-
tre « RC » et donc un pôle de coupure réduisant la fréquence de fonctionnement de cette
topologie. La création de ce pôle constitue une limitation supplémentaire.
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VI.3.3 Topologie à grille commune

La topologie à grille commune est considérée la configuration la mieux adaptée à l’intégration
car l’adaptation d’impédance d’entrée est réalisée par l’intermédiaire de la transconductance
du MOSFET. La figure VI.7 présente le principe de ce type d’amplificateur.

Vdd

Vin

ZL

Ls

Vgs

Rs

Zin M1

Figure VI.7: Architecture de LNA à grille commune avec inductance

En tenant compte du schéma équivalent présentée dans la figure VI.8, l’impédance d’entrée
du LNA à grille commune s’exprime par la relation suivante:

𝑍𝑖𝑛 = 1
𝑔𝑚

+ 1
𝑠𝐶𝑔𝑠

+ 𝑠𝐿𝑠 (VI.4)

gmVgs

Cgs

Vgs

Zin 

Ls

Figure VI.8: Modèle petit signal de la topologie de la figure VI.7

A la fréquence de résonance, l’équation VI.4 devient comme suit :

𝑅𝑖𝑛 = 1
𝑔𝑚

= 50Ω (VI.5)

A partir de cette équation, nous déduisons que le LNA présente une impédance réelle
d’entrée valant 50Ω lorsque la transconductance du MOS d’entrée est fixé à 20𝑚𝑆. Cepen-
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dant, le fait d’adapter l’impédance d’entrée par la transconductance s’avère un inconvénient
car, en même temps, la consommation est fixée. Le facteur de bruit de cette topologie est
généralement supérieure à 3𝑑𝐵 [51], ce qui est pour certaines applications trop élevée.

VI.3.4 Topologie source commune à dégénérescence inductive

Cette topologie est en plein essor depuis le début des années 2000 du fait de l’amélioration
de la qualité des inductances et de la possibilité de leur intégration avec l’apparition de nou-
velles technologies. Elle a été utilisée pour la première fois par Schaeffer en 1997 [52].
Elle a aisément permis d’obtenir à la fois un bruit faible et une adaptation d’impédance. La
figure VI.9 montre le schéma électrique et son modèle petit signal équivalent. En rajoutant
l’inductance de dégénérescence 𝐿𝑠 au transistor, monté en source commune, l’impédance
d’entrée sera donnée par l’équation suivante :

𝑍𝑖𝑛 = 𝑔𝑚𝐿𝑠

𝐶𝑔𝑠

+ 1
𝑠𝐶𝑔𝑠

+ 𝑠(𝐿𝑠 + 𝐿𝑔) (VI.6)

gmVgsCgs
Vgs

ZL

Ls

Vdd

ZL

Ls

M1
Vin

Rs

Zin

(a) (b)

Lg

Lg

Figure VI.9: Topologie d’un LNA à source commune et son schéma équivalent.

Pour les amplificateurs à bande étroite, l’adaptation d’impédance est réalisée par l’intermédiaire
de l’inductance totale 𝐿𝑔 + 𝐿𝑠 qui doit résonner avec la capacité 𝐶𝑔𝑠 à la fréquence de fonc-
tionnement 𝑓0. A cette fréquence, l’impédance d’entrée est réelle puisqu’elle est égale à
:

𝑍𝑖𝑛 = 𝑔𝑚

𝐶𝑔𝑠

𝐿𝑠 = 50Ω (VI.7)

Ce type d’amplificateur est intéressant car il est possible d’obtenir un facteur de bruit
inférieur à 3 dB [52]. Le LNA à dégénérescence inductive permet donc de fournir de bonnes
performances tout en étant adapté à des applications basse-tension et faible consommation.
En revanche, les inductances intégrées sont très encombrantes, ce qui induit des coûts plus
élevés constituant ainsi l’inconvénient de cette architecture.
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VI.4 Etat de l’art des configurations UWB pour le LNA

VI.4.1 LNA à configuration cascode

La configuration cascode est la topologie la plus répandue pour la conception des LNAs
larges bandes et particulièrement le cas de l’UWB [53-55]. Cependant, malgré ses avantages
en termes de gain et l’isolation sortie-entrée, l’une des spécificités de cette configuration
est qu’elle exige une tension d’alimentation élevée 𝑉 𝑑𝑑𝑚𝑎𝑥, afin de permettre aux deux
transistors de fonctionner en régime de saturation, d’où son incompatibilité avec les appli-
cations à faible tension d’alimentation. La figure VI.10 [9] illustre d’une façon générale
le schéma électrique d’un LNA à base d’une topologie cascode où son entrée est liée à un
réseau d’adaptation large bande de type LC (Ex : filtre passe bande), et sa sortie est chargée
par une impédance ayant une caractéristique large bande (Ex : inductance en série avec une
résistance).

M1

M2

G=1

Buffer

Rs

Vs

ZL

Réseau d’adaptation

Vout

Vdd

Figure VI.10: Configuration cascode avec circuit d’adaptation de type passe bande.

La conception de tels amplificateurs doit prendre en considération les exigences du cahier
de charges en termes de bande passante, de consommation, de facteur de bruit, de gain et de
la linéarité. Concernant le réseau d’adaptation, il a pour rôle de couvrir la largeur de bande
requise. Un filtre classique pourrait faire l’objet d’un réseau d’adaptation, où les valeurs de
ses éléments dépendent du type de filtre, de l’ondulation et de la bande passante choisie.

VI.4.2 LNA à configuration multi-étages

Dans la référence [10], une nouvelle configuration a été utilisée pour réaliser un amplifi-
cateur à faible bruit ultra large bande. Il s’agit d’un circuit multi-étages en cascade comme
l’illustre la figure VI.11(a). Bien que chaque étage couvre une partie de la bande, une com-
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pensation du gain résulte du chevauchement des deux bandes permettant à l’ensemble de
l’amplificateur de réaliser un gain plat sur la bande désirée (figure VI.11(b)).

Rs

Vs

ZL

Entrée Sortie

1er 

Etage 

2ème 

Etage 

3ème

Etage

(a)

(b)

Gain

 f1             f2             f3        
freq

Figure VI.11: Configuration multi-étages et compensation de gain

La figure VI.12 illustre un exemple de configuration multi-étages présenté dans l’article
[10] .

 

Figure VI.12: Exemple d’un LNA UWB et multi-étages à base de cellules cascodes [10]

Ce circuit utilise une terminaison résistive pour l’adaptation en entrée, deux étages à
topologie cascode, et une impédance de charge résonante à la sortie de chaque étage. De
plus, une technique de compensation pour réduire l’effet du pôle dominant dû à la constante
de temps résultante de la somme des capacités de sortie du deuxième étage et de l’entrée
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du dernier étage. Cette technique consiste à ajouter une inductance 𝐿𝑐 découplant les deux
capacités, réduisant de ce fait la constante de temps du pôle dominant.

VI.5 Proposition d’un LNA multi-étages à faible tension
d’alimentation

Pour le LNA que nous proposons, nous avons opté pour une configuration multi-étages
utilisant des circuits résonnants LC (passe bandes). Cependant, la bande passante de l’amplifi-
cateur à concevoir est relativement large allant de 3.1 à 10.6 GHz. Cependant, en adoptant
cette configuration, la couverture de la bande nécessite un nombre relativement élevé des
étages engendrant systématiquement une consommation de puissance importante. D’autant
plus qu’à la sortie de chaque étage on utilise un circuit résonnant LC, ce qui constitue un in-
convénient de point vue encombrement vu que les inductances prennent beaucoup de surface
sur le substrat du silicium. Cependant, l’un des défis de cette configuration est l’utilisation
du minimum d’étages possibles. Ainsi, nous envisageons de concevoir cet amplificateur
uniquement avec deux étages et un buffer de sortie (figure VI.13). Les circuits oscillants des
deux étages vont résonner à des fréquences différentes qui doivent être comprises entre 3.1
et 10.6 GHz. Par ailleurs, nous allons essayer d’améliorer son facteur du bruit, de réduire sa
tension d’alimentation et sa consommation de puissance en utilisant quelques techniques de
conception [9] [56][57].

Rs

Vs

ZL

Entrée
Sortie

1er 

Etage 

2ème 

Etage 

Buffer 

G=1

Figure VI.13: Configuration multi-étages proposée pour la réalisation d’un UWB LNA.

VI.5.1 Technique de conception à faible tension d’alimentation

L’évolution de la filière CMOS donne actuellement la possibilité d’implémentation des
circuits RF à faible tension d’alimentation. Cette tendance incite le concepteur à innover ou
bien d’exploiter les solutions techniques déjà existantes [57]. Le passage d’une configuration
cascode à la configuration cascade figure VI.14 permet de diminuer la tension d’alimentation.
En effet, la configuration cascode nécessite une tension d’alimentation supérieure à 2Vsat,
alors que la configuration cascade a besoin d’une tension Vsat pour chacun des transistors
utilisés. Ainsi, la tension Vdd appliquée pourrait être divisée sur deux permettant de réduire
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la tension d’alimentation.
Pour cela, nous envisageons de concevoir un LNA qui fonctionnera sous une tension

Vdd=Vddmax/2. Etant donné que la technologie CMOS 0.18 𝜇m fixe la tension d’alimentation
maximale Vddmax à 1.8 V, il devient plus attrayant de concevoir un LNA à basse tension
d’alimentation Vdd=0.9 V.
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Figure VI.14: Passage d’une topologie cascode à une topologie cascade pour la faible
tension d’alimentation.

VI.5.2 Conception à faible consommation

Dans une configuration à deux-étages à faible bruit et large bande, le premier étage am-
plificateur est souvent considéré comme l’élément clé pour la détermination des principales
performances du circuit. Il s’agit en l’occurrence de la performance de bruit et l’adaptation
d’impédance en entrée. Si nous ajoutons à cela d’autres contraintes telles que la consom-
mation de puissance et la tension d’alimentation. La conception devient alors contraignante
d’autant plus que ces paramètres se caractérisent par un antagonisme mutuel notable [44].
Dans ce cas de figure, la recherche d’un compromis entre les différents paramètres s’impose
donc.

Pour concevoir ce premier étage, nous devons étudier le bruit et son influence sur le reste
du circuit. A cet effet, nous choisissons la topologie à dégénérescence inductive illustrée dans
la figure VI.15a pour ses avantages cités précédemment et plus particulièrement sa grande
sensibilité au signal électrique. La figure VI.15b illustre les sources de bruit associées à la
topologie choisie, où le transistor MOSFET est représenté par ses deux sources de bruit à
savoir le bruit de drain et le bruit de la grille. Quant à la figure VI.15(c), elle montre la même
topologie avec toutes les sources de bruit ramenées à son entrée [9] :
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Figure VI.15: Sources de bruit à l’entrée de l’amplificateur.

Dans la référence [9], l’auteur a déjà établi l’expression du facteur de bruit pour le circuit
de la figure IV.15 en tenant compte des densités spectrales des sources de bruit du MOSFET
données par les équations I.3 et I.5. Cette expression est donnée comme suit :

𝐹 (𝜔) = 1 + 𝑃 (𝜔)
𝑔𝑚·𝑅𝑠

· 𝛾

𝛼
(VI.8)

avec

𝑃 (𝜔) =
𝑝2𝛼2𝜒2

(︁
1 − |𝑐|2

)︁
1 + 2 |𝑐| 𝑝𝛼𝜒 + 𝑝2𝛼2𝜒2 + 𝜔2𝐶2

𝑡 𝑅2
𝑠

(︁
1 + 2 |𝑐| 𝑝𝛼𝜒 + 𝑝2𝛼2𝜒2

)︁
(VI.9)

où 𝑅𝑠 représente la resistance interne de générateur, 𝑔𝑚 est la transconductance du transistor,
qui est fonction de la largeur de grille W et de 𝐼𝑑. Pour la capacité 𝐶𝑡, elle représente la
somme des capacités entre la grille et la source (𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑒). Pour le paramètre 𝑝, il représente

le rapport
𝐶𝑔𝑠

𝐶𝑡

≤ 1 et lorsque la capacité 𝐶𝑡 représente uniquement 𝐶𝑔𝑠, ce paramètre est

égale à 1. Quant aux autres paramètres 𝜒, 𝛼 et 𝑐, ils dépendent des paramètres technologiques

du transistor où 𝜒 =
√︃

𝛿

5𝛾
≤ 1, 𝛼 ≤ 1, et 𝑐 représente le coefficient de correlation entre les

sources de bruit grille et drain.
La figure VI.16 illustre le tracé du facteur de bruit en 3D de la topologie à dégénérescence

inductive pour une technologie CMOS 0.18 𝜇m en fonction de 𝑊 et 𝐼𝑑. Pour obtenir ceci,
nous avons développé un programme sous MATLAB (Annexe IV). Cependant, pour une
meilleure lecture de cette performance de bruit, la figure VI.17 montre une projection des
contours du facteur de bruit de la topologie en fonction de la consommation de courant et la
largeur du MOSFET utilisé.
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Figure VI.16: Facteur de bruit moyen illustré en 3D
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Figure VI.17: Contours du facteur de bruit en fonction du courant et de la largeur de
transistor

Pour obtenir un dispositif consommant moins de puissance que celles des dispositifs [9-
15], il faut fixer la puissance au plus à 9 mW. De plus, nous avons choisi une tension Vdd,
appliquée à chaque transistor, égale à 0.9 V. Nous en déduisons un courant maximal global
de 10 mA, ce qui implique un courant maximal de 5 mA pour chaque transistor.

Si nous limitons la consommation maximale à 4 mA, un transistor ayant une largeur
comprise entre 150 𝜇m < W < 250 𝜇m engendre un facteur de bruit moyen approximatif
qui varie entre 2 dB < NF < 3 dB, valeurs en deçà de celles de [9-15]. Par ailleurs, d’après les
mêmes courbes, le choix d’un facteur de bruit plus faible implique des largeurs de transistors
plus faibles. Ce qui a directement un impact négatif sur le gain contrairement à l’objectif de
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cette conception. Pour fixer la largeur finale du transistor à utiliser, nous devons tout d’abord
étudier le circuit d’adaptation en entrée.

Pour réaliser une adaptation large bande en entrée, un réseau de type LC peut répondre
à la plage de fréquences de notre application en l’occurrence 3.1- 10.6 GHz. Pour le cas
d’un amplificateur à faible bruit, il est également recommandé de choisir un réseau non
bruyant. Par conséquent, les réseaux de type LC restent quand même moins bruyants que
les réseaux résistifs. En [9], un filtre de Chebyshev a été choisi pour la conception du circuit
d’adaptation large bande. Ce filtre est de type passe bande mais il est constitué de plusieurs
inductances, rendant l’entrée encombrante (figure VI.18a). En outre, il est évident qu’une
inductance réelle sur substrat du silicium présente inéluctablement des pertes résistives. Ces
dernières se traduisent systématiquement par un bruit thermique à l’entrée de l’amplificateur.
A cet effet, nous proposons un autre circuit d’adaptation de type passe haut, ou le nombre
d’inductance est moins important comme le montre la figure VI.18b. Dans la figure VI.19,
nous illustrons les schémas équivalents des deux circuits.

Zin

L2

C1 L1

Ls

M1

Io

C2

Lg1

Vg1

Zin

Ls

M1

Io

C1

L1

Vg1

(a) (b)

Figure VI.18: Deux circuits d’adaptation de type passe bande et passe haut

Zin
Zin

L2

C1 L1

C2
Cgs1

L3
Req C1

L1
Cgs1

Ls
Req

Figure VI.19: Schémas équivalents des deux circuits d’adaptation de la figure VI.18

D’après les schémas équivalents de ces deux circuits d’entrée, nous pouvons exprimer
leurs impédances d’entrée par les relations suivantes :

pour une entrée de type passe bande :
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𝑍𝑖𝑛 (𝑠) = 1
𝑠𝐶1

+ 𝑠𝐿1 +
(︃

𝑠𝐿2||
1

𝑠𝐶2
||
(︃

𝑠𝐿3 + 1
𝑠𝐶𝑔𝑠

+ 𝑅𝑒𝑞

)︃)︃
(VI.10)

où L3= Lg1 + Ls et Req = gm Ls
Cgs

selon la relation (VI.6).
pour une entrée de type passe haut :

𝑍𝑖𝑛 (𝑠) = 1
𝑠𝐶1

+ 𝑠𝐿1||
(︃

𝑠𝐿𝑠 + 1
𝑠𝐶𝑔𝑠

+ 𝑅𝑒𝑞

)︃
(VI.11)

C’est ainsi que le circuit d’entrée englobant le réseau d’adaptation et le transistor sera
représenté par sa fonction de transfert donnée par l’expression suivante :

𝐻1 (𝑠) = 1
1

𝐿1𝐶1𝑠2 + 𝐶𝑔𝑠𝑅𝑒𝑞

𝐿1𝐶1𝑠
+ 𝐿1(𝐶𝑔𝑠 + 𝐶1) + 𝐿𝑠𝐶𝑔𝑠

𝐿1𝐶1
+ 𝐶𝑔𝑠1𝑅𝑒𝑞𝑠 + 𝐿𝑠𝐶𝑔𝑠𝑠2

(VI.12)

pour que cette fonction de transfert soit au moins de type passe haut dans la bande passante
de l’amplificateur, c-à-d :

𝐻1 (𝑠) = 1
1

𝐿1𝐶1𝑠2 + 𝐶𝑔𝑠𝑅𝑒𝑞

𝐿1𝐶1𝑠
+ 𝐿1(𝐶𝑔𝑠 + 𝐶1) + 𝐿𝑠𝐶𝑔𝑠

𝐿1𝐶1

(VI.13)

les conditions suivantes doivent être satisfaites :

1
𝐶𝑔𝑠𝑅𝑒𝑞

≥ 𝜔𝑚𝑎𝑥 (VI.14)

1
𝐿𝑠𝐶𝑔𝑠

≥ 𝜔2
𝑚𝑎𝑥 (VI.15)

à partir des inégalités VI.14 et VI.15, nous en déduisons la relation suivante :

𝐿𝑠 ≤ 𝑅𝑒𝑞

𝜔𝑚𝑎𝑥

(VI.16)

où 𝜔𝑚𝑎𝑥= 2𝜋𝑓𝑚𝑎𝑥 et 𝑓𝑚𝑎𝑥= 10.6𝐺𝐻𝑧

Pour déterminer les éléments 𝐿1 et 𝐶1 de l’équation 𝐻1 du réseau d’adaptation, on peut
d’une part définir la relation de la fréquence de coupure du filtre passe haut comme suivant :

𝜔𝑚𝑖𝑛 =
√︃

1
𝐿1𝐶1

(VI.17)

où 𝐶1 ≫ 𝐶𝑔𝑠 et 𝜔𝑚𝑖𝑛= 2𝜋𝑓𝑚𝑖𝑛 pour 𝑓𝑚𝑖𝑛= 3.1𝐺𝐻𝑧

D’autre part, comme la capacité 𝐶1 joue un double rôle, en plus de son implication dans
le réseau d’adaptation de type passe haut, elle sépare la polarisation DC du générateur. Si
cette capacité est telle que :
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1
𝜔𝑚𝑖𝑛𝐶1

≪ 𝑅𝑠 (VI.18)

à fortiori elle vérifie, quelque soit la fréquence appartenant à la bande désirée, la relation
suivante :

1
𝜔𝑚𝑖𝑛𝐶1

≪
𝑛∑︁

𝑖=1
𝑍𝑖 (VI.19)

où 𝑍𝑖 est l’impédance de la maille d’entrée.
Pour le deuxième étage, sa conception repose sur une topologie source commune du

transistor M2 qui doit être faite pour un maximum du gain, c-à-d un transistor M2 assez
large. Or, un transistor large engendre d’une part une consommation élevée, et d’autre part
une bande passante réduite. Ayant limité la consommation des deux étages à 8 mA et le
premier étage à 4 mA, le choix de la largeur de M2 se limite aussi par la consommation de
cet étage qui ne doit pas excéder 4 mA.

Ayant opté pour une configuration en cascade à deux étages dont les charges sont des
circuits résonnants aux fréquences limites de la bande. Le circuit résonnant se compose
d’une inductance shunt et l’ensemble des capacités parasites au drain du transistor où les
fréquences de résonances du circuit LC sont déterminées par la relation suivante :

𝑓0 = 1√
𝐿𝐶

(VI.20)

Par ailleurs, nous pouvons choisir les inductances spirales Ld1 et Ld2 du premier et de
deuxième étage, par le biais de leur facteur de qualité qui doit être le plus élevé possible aux
fréquences𝑓𝑚𝑖𝑛 = 3.1𝐺𝐻𝑧 et 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 10.6𝐺𝐻𝑧. Dans la figure VI.20, nous présentons la
simulation du facteur de qualité des inductances en fonction de la fréquence et le nombre de
tours pour deux rayons différents et la même largeur de métal. D’après la simulation, nous
fixons N=4.5 pour Ld1, ce qui correspond à une inductance de 5.4 nH et N=3.5 pour une
inductance Ld2 de 1.95 nH.

                                      

                                          (a)  Rayon = 60 µm  largeur de M6 = 6 µm                                                                          (b)  Rayon = 35 µm  largeur de M6 = 6 µm 

Figure VI.20: Facteur de qualité en fonction de la fréquence pour N variable a) Ld1 b) Ld2
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L’étude du facteur de qualité de l’inductance, en fonction de la fréquence, a pour objectif
de rendre celui-ci maximal aux deux fréquences inférieure et supérieure délimitant la bande
passante du circuit. Nous avons voulu faire cette étude en nous imposant la contrainte de
maintenir une certaine linéarité entre le facteur de qualité et la fréquence. Ceci nous donne à
la fois aux fréquences limites des tensions maximales qui engendrent forcément des courants
de sortie importants, et une structure simple de l’inductance qui se limite alors à une self en
série avec une résistance.

Enfin, pour faciliter le test de circuit dans un environnement de 50 Ω, l’adaptation en
sortie s’impose. Pour ce faire, la technique proposée consiste à mettre un buffer comme
étage de sortie qui a une haute impedance en entrée et une faible impedance en sortie. Par
conséquent, ce buffer ne peut être qu’un étage suiveur (c-à-d un MOSFET monté en drain
commun) qui a un gain égale à l’unité et une impédance de sortie exprimée par la relation
suivante [22]:

𝑍𝑠 = 1
𝑔𝑚

(VI.21)

où 𝑔𝑚 est la transconductance du transistor monté en drain commun.
En tenant compte de la méthodologie de conception citée précédemment, et les paramètres

de la technologie CMOS 0.18 𝜇m, nous pouvons fixer les valeurs des éléments de notre con-
ception dans le tableau suivant :

Transistor W (um) Inductances (nH) Capacités (pF)

M1 160 Ls 0.5 C1 5

M2 90 L1 2.17 Cc 5

M3 34 Ld1 5.4 - -

- - Ld2 1.95 - -

Tableau VI.2: Valeurs des éléments du circuit amplificateur conçu

VI.5.3 Circuit final de l’amplificateur à faible bruit proposé

Dans la figure VI.21, nous montrons le montage du circuit amplificateur après la mise en
cascade des deux étages ainsi que le buffer tels qu’ils étaient dimensionnés dans la section
précédente. Dans cette section, nous allons également procéder à la simulation pré-layout
(schématique) du circuit avant la réalisation des couches physiques. Cette simulation se fera
moyennant le simulateur Spectre de logiciel Cadence.

Dans la figure VI.22, nous présentons le résultat de simulation de la réponse en fréquence
du circuit de la figure VI.21. D’après la courbe du gain en puissance, nous constatons la
présence d’une fréquence de coupure autour de 4 GHz qui fait chuter le gain du circuit. Ceci
est dû à la capacité résultante de la mise en cascade des deux premiers étages amplificateurs.
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Vout
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Ls
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Vg1

Vdd

Rb

M3

Figure VI.21: Mise en cascade des deux étages amplificateurs

 

Figure VI.22: Réponse en fréquence de l’amplificateur illustré dans la figure VI.21.

Pour résoudre ce problème, nous introduisons une inductance 𝐿𝑔2 pour découpler les
deux capacités (figure VI.23), où la valeur de cette inductance est obtenue par simulation.
Dans la figure VI.24, nous avons illustré le résultat de simulation après avoir ajouté cette
inductance 𝐿𝑔2. En conséquence, une amélioration est constatée où la fréquence de coupure
a été décalée à une fréquence supérieure à 8 GHz pour une inductance 𝐿𝑔2 = 1.09𝑛𝐻 .
Cependant, le même problème est aussi constaté entre le deuxième étage et le buffer et qui
nécessite également une autre inductance de découplage pour améliorer davantage la bande
passante de l’amplificateur. Par conséquent, nous avons introduit l’inductance 𝐿𝑚 (figure
VI.23) qui a permis d’offrir l’extension attendue de la bande passante pour une valeur de
5.32𝑛𝐻 fixée par simulation. Par ailleurs, le gain en puissance réalisé est autour de 15 dB
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avec un taux d’ondulation ±1.5𝑑𝐵 sous une tension d’alimentation de 0.9 V (figure IV.24).

Ls

M1

Cc Lg2

LmLd1

M2

M3

Vg2

Vout

Ld2

Vin

C1

L1

Vg1

Vdd

Rb

Figure VI.23: Circuit final de l’UWB LNA

 

Figure VI.24: Réponse en fréquence de l’amplificateur sans et avec les inductances de
découplage.

Pour récapituler, nous pouvons dire que pour répondre à des soucis de prix et d’encombre-
ment, nous avons décidé d’utiliser seulement deux étages avec des circuits accordés sur les
deux fréquences 𝑓𝑚𝑖𝑛 = 3.1 GHz et 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 10.6 GHz qui sont donc relativement éloignées.
Avec un si grand écart entre ces fréquences, il faut sans aucun doute s’attendre à ce que le
gain en puissance n’ait pas une réponse plate à l’intérieur de la bande passante comme le
confirme la figure VI.24. Nous avons apporté une solution à ce problème en insérant les
inductances Lg2 et Lm.
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Ce résultat de la simulation pré-layout est considéré satisfaisant et permet donc de passer
à l’étape de dessin de masques pour le circuit final illustré dans la figure VI.23.

VI.5.4 Dessin de masques et simulation post-layout

Dans cette partie, nous allons montrer le dessin de masques (Layout) de l’amplificateur
que nous avons conçu en utilisant les couches physiques de la technologie TSMC CMOS
0.18 𝜇m. Notons que cette technologie est caractérisée par 6 niveaux de métalisation, un
niveau de polysilicum et twin-well (double puits). Pour toute conception layout, l’enjeu
principal est la réalisation de bonnes performances pour une surface du silicium minimale.
Ainsi, nous avons essayé à travers les étapes de dessin du layout de réaliser un bon compro-
mis entre la performance et la surface du silicium à utiliser. Pour cela, nous allons illustrer
dans cette partie les deux dernières configurations du layout réalisé en vue de montrer l’effet
des interconnexions sur les performances de notre circuit RF.

Dans la figure VI.25, nous montrons l’avant dernière configuration réalisée pour le layout
de l’amplificateur que nous avons conçu. Dans le même dessin, nous indiquons également
l’entrée et la sortie du signal par (in) et (out), les différentes tensions de polarisation, le nom
de chaque inductance utilisé et les transistors afin de connaître la position de chacun de ces
éléments dans le masque.

    

Figure VI.25: Layout de l’amplificateur en technologie CMOS 0.18um.
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Après l’extraction des éléments parasites de ce layout, nous sommes passés à la simula-
tion post layout via Spectre. La figure VI.26 montre les gains en puissance des simulations
pré-layout et post-layout. Nous constatons que le gain obtenu de la simulation post layout
est plus faible notamment en hautes fréquences et présente des ondulations assez grandes
par rapport au gain obtenu par la simulation pré-layout . De même, la simulation post layout
offre une bande passante plus faible que dans le cas du schématique. Ceci peut s’expliquer
par les effets de couplage capacitif et les pertes par effet joule liés aux interconnexions

    

Figure VI.26: Simulation post-layout du gain 𝑆21 du premier layout.

Dans la figure VI.27, nous illustrons le layout du circuit dans sa dernière configuration
dans laquelle nous avons essayé d’optimiser par le rétrécissement des interconnexions pour
obtenir une amélioration au niveau des performances. Comme nous pouvons le voir sur le
layout de la figure VI.27, nous avons procédé au changement de l’emplacement des induc-
tance Lm et Ld2 par rapport à la figure VI.25, ce qui a permis de rétrécir les interconnexions
dans la zone délimitée par le carré en rouge. En conséquence, après la simulation post lay-
out 2 (de la figure VI.27), nous constatons une amélioration en termes de bande passante,
de gain, et d’ondulation (figure VI.28). D’après, le gain en puissance 𝑆21 de la simulation
post layout 2, l’amplificateur a permis de réaliser un gain de 13.5 dB et un taux d’ondulation
±1.5𝑑𝐵 sur toute la bande de fréquences [3.1-10.6 GHz]. Le gain obtenu reste intéres-
sant pour la technologie UWB. Mais, on remarque que ce gain est inférieur à celui de la
simulation du schéma électrique. Cette difference est justifiée par l’effet de l’ensemble des
interconnexions. Par ailleurs, la surface du silicium occupée par le circuit est estimée à 0.59
𝑚𝑚2.
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Figure VI.27: Layout de l’amplificateur en technologie CMOS 0.18um après optimisation.

 

Figure VI.28: Simulation post-layout du gain 𝑆21 après optimisation.
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Pour la performance de bruit, la figure VI.29 montre l’évolution fréquencielle du facteur
de bruit (NF) de cet amplificateur où la valeur minimale correspond à 2.7 dB à la fréquence
4.5 GHz. Par ailleurs, le facteur de bruit reste inférieur à 4.6 dB pour toute la bande de
fréquences [3.1-10.6 GHz]. Nous pouvons dire que ce résultat est en adéquation avec l’état
de l’art des amplificateurs à faible bruit en technologie CMOS 0.18 𝜇m.

 

Figure VI.29: Simulation post-layout du facteur de bruit NF

En termes d’adaptation en entrée, nous illustrons dans la figure VI.30 le résultat de sim-
ulation post-layout du coefficient de réflexion 𝑆11 de l’amplificateur.

 

Figure VI.30: Simulation post-layout du coefficient de réflexion 𝑆11.
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L’utilisation du réseau passe haut comme circuit d’adaptation a permis de réaliser une
excellente performance de 𝑆11 dans la bande inférieure [3.1-7 GHz]. Cependant, cette per-
formance se dégrade en haute fréquence mais elle reste acceptable et atteint une valeur de -9
dB dans la bande supérieure [7-10.6 GHz]. Cette dégradation s’explique par les conditions
imposées sur la fonction de transfert d’entrée pour qu’elle soit de type passe haut, où elle
commence à perdre son effet dans la bande supérieure.

En termes d’adaptation en sortie, la figure VI.31 montre le résultat de simulation post-
layout du coefficient de réflexion 𝑆22 de l’amplificateur où l’utilisation d’un buffer a permis
de réaliser une excellente adaptation en sortie. Le 𝑆22 réalisé est inférieur à -15 dB sur toute
la bande de fréquences [3.1-10.6 GHz].

 

Figure VI.31: Simulation post-layout du coefficient de réflexion 𝑆22

Le tableau VI.3 résume l’ensemble des performances obtenues de la simulation post lay-
out de l’amplificateur conçu ainsi que les performances des circuits amplificateur UWB à
faible bruit réalisés depuis 2004 en technologie CMOS 0.18 𝜇m par d’autres auteurs . En
comparant les coefficients de réflexions en entrée et en sortie, on trouve que notre 𝑆11 est
acceptable et que notre 𝑆22 est meilleur que celui des autres travaux. De même pour le
gain obtenu, il est meilleur que les autres travaux sauf pour le gain obtenu par [11] mais
ce circuit consomme beaucoup de puissance (33.2 mW), alors que l’amplificateur que nous
avons conçu dissipe moins de puissance. Pour la performance du bruit, le facteur de bruit de
l’amplificateur conçu est meilleur que ceux des travaux présentés. Du point de vue consom-
mation de puissance, il dissipe uniquement 7mW pour une tension d’alimentation de 0.9 V et
occupe une surface de silicium de 0.59mm2. A travers cette comparaison et les performances
obtenues, nous pouvons dire que ce résultat est en parfaite adéquation avec l’état de l’art des
amplificateurs à faible bruit en technologie CMOS 0.18 𝜇m.
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Chapitre VI. Conception d’un amplificateur UWB à faible bruit et basse tension
d’alimentation

Référence [9] [10] [11] [13] [14] [15]
Notre

travail [3]

Données Mesure SIM SIM Mesure Mesure Mesure
Post_layout
simulation

Année 2004 2005 2006 2007 2008 2009 2011

Topologie Cascode cascode cascode cascode cascode cascode cascade

Circuit Filtre Terminaison Grille Contre réaction Filtre Filtre Filtre
d’adaptation Passe bande résistive commune résistive passe bande Passe bande Passe haut

Bande(GHz) 3.1 -10.6 3.1 -10.6 3.1 -10.6 3.1 -10.6 3.1 -10.6 3.1 -10.6 3.1 -10.6

𝑆11 (dB) <-9.4 <-9.6 <-9 <-9.7 <-8.6 <-9.8 <-9

𝑆22(dB) - <-9.5 <-13 <-8.4 <-8 <-12 <-15

𝑆21 (dB) 10.4 (max) 11.3-12.1 15.9-17.5 11-11.8 9.5 12.4-14.5 12-15

NF(dB) 5.3 5.8-6.7 3.1-5.7 4.1-5.2 5-5.6 4.2-5.4 2.7-4.6

Vdd(V) 1.8 1.8 1.8 1.8 1.8 1.8 0.9

Pdc(mW) 9 33.6 33.2 22.7 9.4 9 7

Surface de Si (mm2) 1.1 - 0.50 - - 0.88 0.59

Tableau VI.3: Comparaison de nos résultats avec des travaux réalisés en technologie CMOS
0.18 𝜇m [3].

VI.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception d’un amplificateur UWB à faible

bruit et à basse tension d’alimentation en utilisant une topologie multi-étages. Cette con-
figuration nous a permis de réaliser des performances comparables avec l’état de l’art des
amplificateurs UWB en technologie CMOS 0.18 𝜇m, et sont même meilleurs en termes de
consommation de puissance, de tension d’alimentation et de facteur de bruit. Concernant la
surface de silicium active, l’UWB LNA conçu occupe uniquement 0.59𝑚𝑚2.
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Chapitre VI

Conclusion générale

Nombreux sont les défis que la technologie CMOS essaye de relever notamment en ter-
mes de performances, de coût et d’encombrement. Cependant, l’exploitation de cette tech-
nologie pour les fréquences dépassant les 10 GHz n’a vu le jour qu’après la mise au point
du procédé 0.18 𝜇m qui a permis de réaliser les premiers circuits large bande totalement
intégrés en CMOS.

Par ailleurs, devant le nombre élevé des applications de télécommunications qui néces-
sitent des bandes de fréquences très larges telles que les applications de télécommunications
optiques, UWB, etc. Dans le cadre des travaux de cette thèse, nous avons essayé d’aborder
deux types d’amplificateurs large bande à savoir l’amplificateur distribué et l’amplificateur
UWB à faible bruit en vue d’améliorer leurs performances et les intégrer totalement en tech-
nologie CMOS.

Dans ce contexte, notre première contribution avait pour but de concevoir un amplifi-
cateur large bande de type distribué en vue d’améliorer sa largeur de bande sans altérer sa
performance du gain et donc forcément l’amélioration de son facteur de mérite. Cette con-
tribution consiste en une nouvelle méthode de conception basée sur l’exploitation des carac-
téristiques des filtres passe-bas pour réaliser les lignes de grille et de drain de l’amplificateur
distribué en remplacement des cellules à K-constant utilisées dans le cas conventionnel.
Cependant, la caractéristique principale de notre méthode réside dans l’utilisation du filtre de
Chebyshev en fonction son taux d’ondulation. Il s’avère que pour certains taux d’ondulation,
la synthèse de la ligne de grille à base de ce filtre permet d’améliorer la bande passante de
l’amplificateur distribué. Pour améliorer la réponse en fréquence en terme de platitude, nous
avons proposé l’utilisation du filtre de Butterworh vu sa réponse plate et uniforme dans la
bande passante. La combinaison de ces deux filtres nous a donc amené à concevoir un nou-
veau type d’amplificateur distribué dénommé "Amplificateur Distribué Chebyshev Butter-
worth" (ADCB). En outre, nous avons conçu une autre configuration appelée Amplificateur
Distribué Chebyshev K constant (ADCK) qui utilise les cellules à K-constant dans la ligne
de drain et qui a donné de bon résultats à l’image de l’ADCB.

Pour les résultats obtenus, l’ADCB a prouvé qu’un taux d’ondulation de 1.2 dB permet
d’améliorer la bande passante de 28% et le produit gain passante de 29%. De même, pour
les simulations de l’ADCK, nous avons obtenu des performances similaires que celles de
l’ADCB pour les taux d’ondulation choisis.
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Conclusion générale

Toujours dans le cadre des amplificateurs distribués, nous avons proposé d’intégrer, en
technologie CMOS 0.18 𝜇m, l’amplificateur distribué à un seul étage non adapté (ADNA)
qui a déjà fait l’objet d’une étude approfondie dans le domaine discret. L’idée d’intégration
de cet amplificateur revient à l’originalité de sa conception et ses performances promet-
teuses en termes d’élargissement de la bande passante et d’encombrement. A l’issue de
l’intégration, les résultats obtenus de l’ADNA en CMOS ont montré des performances très
satisfaisantes confirmant une fois de plus la qualité de la méthode de conception développée
en hybride.

Pour le dernier circuit développé dans le cadre de cette thèse, nous avons conçu un am-
plificateur UWB à faible bruit et basse tension d’alimentation pour une application UWB
sans fil allant de 3.1 à 10.6 GHz. Pour cela, nous avons choisi une configuration multi-
étages pour permettre la réduction de la tension d’alimentation à moitié. Ensuite, nous avons
développé une méthodologie de conception qui a pu réaliser un compromis entre le faible
bruit, l’adaptation en entrée et la bande passante. Les résultats de simulation post layout de
l’amplificateur UWB conçu ont montré que ses performances sont comparables à l’état de
l’art des amplificateurs UWB à faible bruit réalisés en technologie CMOS 0.18 𝜇m.
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Chapitre VI

Annexe I

Mjswg 0.43879

hdif 2 10
-7

 Ldif 9.00 10
8



Dimensions de transistor 

n 64 Leff 0.18 10
6

 Wf 2.5 10
6

 Wn n Wf Wn 1.6 10
4



Surface et périmètre de la jonction du drain  

Adrain Wf 2 hdif Adrain 1 10
12



Pdrain 2 Wf 4 hdif Pdrain 5.8 10
6



Capacité grille  source en mode de saturation

Cgs
2 Wn Leff Cox

3
Wn cgs0

Capacité grille  drain

Cgd cgd0 Wn

Capacité de la jonction drain bulk(substrat)

Cdb cj Adrain 1
Vbd

Pb










Mj

 cjsw Pdrain Wf( ) 1
Vbd

Pbsw










Mjsw

 Wf cjswg 1
Vbd

Pbswg










Mjswg










n 1

2


Example de calcul de s capacités intrinsèques d'un transistor M OS
Selon le modèle BSIM 3v3  

1) Quelques Paramètres du Modèle NMOSFET pour le calcul des  
capacités   

cj 0.001000266 cjsw 2.040547 10
-10

 cjswg 3.340547 10
-10



cgo 3.665 10
-10

 cgs0 cgo cgd0 cgo

cgs0 3.665 10
10

 cgd0 3.665 10
10



tox 4.08 10
9

 Vdb 1.8 Vbd 1.8

ox 3.453133 10
11

 Cox
ox

tox
 Cox 8.464 10

3


Pbsw 0.6882682 Pb 0.6882682 Pbswg 0.6882682

Mj 0.3595262 Mjsw 0.2003879
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Chapitre VI

Annexe II

Dans cet annexe, nous illustrons le modèle BSIM3v3.24 du transistor MOSFET ( Types N
et P ) en technologie CMOS 0.18 𝜇m.

;******************************************************************************** 

;                                                                               * 

;                       1.8V NORMAL DEVICES MODEL                               * 

;                                                                               * 

;******************************************************************************** 

#ifdef MOS_RF 

;******************************************************************************** 

;                     1.8V NMOS DEVICES                                         * 

;******************************************************************************** 

Model nch_rf BinModel Model[1]="nch_rfx1" Param[1]="Length" Param[2] ="Width" 

Min[1,1]=1.8e-007 \ Max[1,1]=5.001e-07 Min[1,2]=1.5000e-06 Max[1,2]=8.001e-06 model 

nch_rfx1 MOSFET Tnom=25.0 Version=3.24 Tox =toxn_RF Toxm=4.08e-09 Xj=1.6000000e-07 

Nch=3.9000000e17 \ Lln=-1 Lwn=1.0000000 Wln=1.0000000 Wwn=-1 Lint=1.0000000e-08 Ll=0.00 

Lw= 0.00 Lwl=0.00 \ Wint=3.0000000e-09 Wl=0.00 Ww=0.00 Wwl=0.00 Mobmod=1 Binunit =2 

Xl=-0.02e-6+dxln_RF Xw=0.0+dxwn_RF \ Dwg=0.00 Dwb=0.00 Acm=12 Ldif=9.00e-08 

Hdif=hdifn_RF Rsh=rshn_RF Rd=0 Rs=0 Vth0=0.4751966 +dvthn _RF \ K1=dk1n_RF+0.4007356 

K2=6.3188600e-02+dk2n_RF K3=0.00 Dvt0=0.00 Dvt1=0.00 Dvt2=0.00 Dvt0w=0.00\Dvt1w=0.00 

Dvt2w=0.00 Nlx=0.00 W0=0.00 K3b=0.00 Vsat=8.4294280e04+dvsatn_RF Ua=-9.0172960e-

10\Ub=2.7527719 e-18 Uc=1.2291169e-10 Rdsw=drdswn_RF+1.7000000e02 Prwb=0.00 Prwg=0.00 

Wr=1.0000000 \U0=du0n_RF+4.3840840e-02 A0=0.5262308 Keta=-4.4118840e-02 A1=0.00 

A2=0.9900000 Ags=-2.7693154e-02 \B0=0.00 B1=0.00 Voff=-0.1247105+dvoffn_RF 

Nfactor=1.0000000+dnfactorn_RF Cit=2.7498236e-04 \      Cdsc=0.00 Cdscb=0.00 Cdscd=0.00 

Eta0=-2.9405078e-04+deta0n_RF Etab= 1.3878694e-03 Dsub=0.00 \Pclm=1.1010191 

Pdiblc1=1.0000000e-06 Pdiblc2=-6.1190130e-03 Pdiblcb=1.0000000e-02 \Drout=0.00 

Pscbe1=4.0000000e08 Pscbe2=1.0000000e-06 Pvag=0.00 Delta=1.0000000e-02 \ Alpha0=0.0 

Alpha1=0.448150714 Beta0=11.59263 Kt1=-0.2269240 Kt2=-2.9338669e-02 At=2.0000000e04 \ 

Ute=-2.1610963 Ua1=1.2174792e-09 Ub1=-3.8124500e-18 Uc1=-1.5406690e-10 Kt1l=0.00 \ 

Prt=0 Cj=0 Mj=0.3595262 Pb=0.6882682 Cjsw=0 Mjsw=0.2003879 Pbsw=0.6882682 Cjswg=0 

Mjswg=0.43879 \ Pbswg= 0.6882682 Tpb=1.554306e-03 Tpbsw=1.554306e-03 Tcj=1.040287e-03 

Tcjsw=6.45489e-04 \Js=8.38e-06 Jsw=1.60e-11 Nj=1.0 Xti=3.0 Cgdo=1.92e-10 Cgso=1.92e-10 

Cgbo=1.0e-13 Capmod=3 \Nqsmod=0 Elm=0 Xpart=0 Cf=0 Tlev=1 Tlevc=1 Calcacm=1 Wwc=-0.0225 

Dlc=2.68e-8 Dwc=-2.833e-8 \Noff= 2  Acde=1 Moin=10 Voffcv=-0.05 Cgsl=1.31e-10 

Cgdl=1.31e-10 Noimod=2 Noia=2.0e+19 \Noib=1.2e4 Noic=2.5e-13 Em=3.0e+07 Ef=0.874 NMOS=1 

PMOS=0 Idsmod=8 Vbm=-3.0 Lvth0=5.3743360e-09+dlvthn_RF \ Wvth0=3.4482360e-10+dwvthn_RF 

Pvth0=4.5089380e-15+dpvthn_RF Lk1=4.9634880e-08 Wk1=8.8686750e-08 \ Pk1=-6.3891820e-15 

Lk2=-2.3847164e-08+dlk2n_RF Wk2=-3.8768180e-08 Pk2=5.0552590e-15 \ W0=0.00 Lvsat=-

2.0140363e-04 Wvsat=1.4459029e-03+dwvsatn_RF Pvsat=1.5350395e-12 Lua=3.5887640e-18 \      

Wua=4.2784730e-16 Pua=-4.6390690e-23 Lub=5.9103390e-27 Wub=-9.4519130e-25 Pub=-

3.5064990e-33 \ Luc=4.3605990e-18 Wuc=-6.1268420e-17 Puc=-2.2654354e-24 Lu0=1.2758692e-

09+dlu0n_RF \ Wu0=-4.8608560e-09+dwu0n_RF Pu0=-2.4055863e-16+dpu0n_RF La0=8.2795080e-08 

Wa0=1.4537927e-07 \ Pa0=-7.3379640e-14 Lketa=3.2284670e-09 Wketa=2.2941933e-08 Pketa=-

2.7027957e-15 \Lags=1.0727657e-09 Wags=7.7723050e-08 Pags=-1.0838496e-14 Lvoff=-

1.4487617e-09+dlvoffn_RF \Wvoff=1.6054964e-09+dwvoffn_RF Pvoff=-9.7541500e-

16+dpvoffn_RF Pnfactor=0+dpnfactorn_RF \Wnfactor =0+dwnfactorn_RF 

Lnfactor=0+dlnfactorn_RF Lcit=1.0350804e-10 Wcit=-3.0914837e-11 \Pcit=1.4220811e-17 

Leta0=1.8126334e-10+dleta0n_RF Weta0= 3.0046217e-12+dweta0n_RF Peta0=-1.3821218e-

18+dpeta0n_RF \Letab=-6.8441990e-10 Wetab=-3.6866540e-12 Petab=1.6959704e-18 Lpclm= 

3.8489530e-08 \Wpclm=6.6560680e-08 Ppclm=4.0427110e-14 Lpdiblc2= 5.0530930e-09 

Wpdiblc2=1.8349379e-09 \ Ppdiblc2=-2.2121929e-16 Lkt1= 5.0937890e-09 Wkt1=-2.2583577e-

09 Pkt1=-1.7512235e-15 \Lkt2=5.9558730e-10 Wkt2=-1.9897783e-09 Pkt2=7.3825670e-17 

Lute=8.2097990e-08 Wute= 7.8818350e-07 \ Pute=-1.1786150e-13 Lua1=9.1298580e-19 

Wua1=7.7858620e-18 Pua1=-1.0901051e-24 Lub1=4.2482470e-25 \ Wub1=2.8560549e-24 Pub1=-

4.2389140e-31 Luc1=3.2328220e-17 Wuc1=1.5903152e-16 Puc1=-2.7204607e-23 \Lnoff=5e-8 

Lvoffcv=1.114e-8 Wcf=2.82e-18 

#endif 

 

112



Annexe II

;**************************************************************************************** 

;                                                                                       * 

;               1.8V NORMAL DEVICES MODEL                                               * 

;                                                                                       * 

;**************************************************************************************** 

#ifdef MOS_RF 

;**************************************************************************************** 

;              1.8V PMOS DEVICES                                                        * 

;**************************************************************************************** 

; 

; 

model pch_rf BinModel Model[1]="pch_rfx1" Param[1]="Length" Param[2]="Width" 

Min[1,1]=1.8e-007 \ Max[1,1]=5.001e-07 Min[1,2]=1.5000e-06 Max[1,2]=8.001e-06 

model pch_rfx1 MOSFET Tnom=25.0 Version=3.24 Tox=toxp_RF Toxm=4.08e-09 Xj=1.7000001e-07 

Nch=3.9000000e17 \ Lln=-1 Lwn=1.0000000 Wln=1.0000000 Wwn=-1.0000000 Lint=1.4999999e-08 

Ll=0.00 Lw=0.00 \Lwl=0.00 Wint=5.0000000e-09 Wl=0.00 Ww=0.00 Wwl=0.00 Mobmod=1 Binunit=2 

Xl=-0.02e-6+dxlp_RF \ Xw=0.0+dxwp_RF Dwg=0.00 Dwb=0.00 Acm=12 Ldif=9.00e-08 Hdif=hdifp_RF 

Rsh=rshp_RF Rd=0 Rs=0 Vth0=-0.4492160+dvthp_RF \ K1=0.5203763 K2=4.1939260e-02+dk2p_RF 

K3=0.00 Dvt0=0.00 Dvt1=0.00 Dvt2=0.00 Dvt0w=0.00 \ Dvt1w=0.00 Dvt2w=0.00 Nlx=0.00 W0=0.00 

K3b=0.00 Vsat=1.3081252e05+dvsatp_RF Ua=9.3578630e-10 \ Ub=5.0912570e-19 Uc=-1.5731644e-

10 Rdsw=5.3000000e02 Prwb=0.00 Prwg=0.00 Wr=1.0000000 \ U0=9.7957610e-03+du0p_RF 

A0=1.2640158 Keta=1.4996022e-02 A1=0.00 A2=0.4000000 Ags=1.9847063e-02 \ B0=0.00 B1=0.00 

Voff=-0.1308021+dvoffp_RF Nfactor=1.0000000+dnfactorp_RF Cit=-6.0918400e-05 \ Cdsc=0.00 

Cdscb=0.00 Cdscd=-8.2898130e-05 Eta0=-4.6875020e-04+deta0p_RF Etab=1.1323938e-03 \ 

Dsub=0.00 Pclm=0.9107697 Pdiblc1=1.0000000e-06 diblc2= 7.9878660e-03 Pdiblcb=1.0000000e-

02 \ Drout=0.00 Pscbe1=3.5000000e08 Pscbe2= 5.0000000e-07 Pvag=0.00 Delta=1.0000000e-02 \ 

Alpha0=0.00 Alpha1=6.8730453846 Beta0=22.67827 Kt1=-0.2367561 Kt2=-2.5532207e-02 \     

At=1.0000000e04 Ute=-0.7199521 Ua1=1.2240000e-09 Ub1=-1.3554493e-18 Uc1=7.0516520e-11 \ 

Kt1l=0.00 Prt=0 Cj=0 Mj=0.4476 Pb=0.895226 Cjsw=0 Mjsw=0.3683619 Pbsw=0.895226 Cjswg=0 \ 

Mjswg=0.3683619 Pbswg=0.895226 Tpb=1.572025e-03 Tpbsw=1.572025e-03 Tcj=9.739001e-04 

\Tcjsw=4.130718e-04 Js=4.92e-06 Jsw=9.00e-10 Nj=1.0 Xti=3.0 Cgdo=1.748e-10 Cgso=1.748e-10 

\Cgbo=1.0e-13 Capmod=3 Nqsmod=0 Elm=0 Xpart=0 Cf=0 Tlev=1 Tlevc=1 Calcacm=1 Wwc=-0.015 \ 

Dlc=4.063e-8 Dwc=-3.2e-8 Noff=1.515 Acde=0.9 Moin=10 Voffcv=-0.06 Cgsl=2.62e-10 

Cgdl=2.62e-10 \ Noimod=2 Noia=9.5e+18 Noib=1.0e5 Noic= 1.4e-12 Em=3.0e+07 Ef=1.064 PMOS=1 

NMOS=0 Idsmod=8 \Vbm=-3.0 Lvth0=-8.1280260e-09+dlvthp_RF Wvth0=9.1421640e-09+dwvthp_RF 

Pvth0=-1.1241356e-15+dpvthp_RF \Lk1= 1.8548040e-08 Wk1=1.1998529e-07 Pk1=-1.7383759e-14 

Lk2=-6.6254260e-09+dlk2p_RF \ Wk2=-4.4246340e-08 2=7.4846270e-15 W0=0.00 

Wvsat=0+dwvsatp_RF Lvsat=-3.6562710e-04 \  Lua=-1.7598350e-16 Wua=-6.2823680e-16 

Pua=1.5976873e-22 Lub=1.3507784e-25 Wub=3.0629255e-25 \ Pub=-1.3085017e-31 

Luc=1.9437196e-17 Wuc=1.4561782e-17 Puc=-9.3561970e-24 Lu0=-1.2475933e-10+dlu0p_RF \ 

Wu0=-2.5725782e-09+dwu0p_RF Pu0= 2.5785697e-16+dpu0p_RF La0=5.3236360e-09 Wa0=-

4.0712480e-07 \ Pa0=1.0862038e-13 Lketa=-5.8725920e-10 Wketa=8.7244130e-09 Pketa=-

2.4325694e-15 \ Lags=6.8821010e-11 Wags=1.5278273e-09 Pags=-6.8752220e-16 

Lvoff=1.6353495e-10+dlvoffp_RF \ Wvoff= 5.3724310e-09+dwvoffp_RF Pvoff=-1.9905158e-

15+dpvoffp_RF Pnfactor=0+dpnfactorp_RF \Wnfactor=0+dwnfactorp_RF Lnfactor=0+dlnfactorp_RF 

Lcit=1.1752459e-10 Wcit=2.0354016e-10 \ Pcit=-7.9076310e-17 Lcdscd=3.7304140e-11 

Wcdscd=1.6464351e-11 Pcdscd=-7.4089540e-18 \ Peta0=0+dpeta0p_RF Weta0=0+dweta0p_RF 

Leta0=2.5593752e-10+dleta0p_RF Letab=-5.5457720e-10 \ Wetab=-5.4801690e-10 

Petab=2.4660761e-16 Lpclm=4.0153610e-08 Wpclm=-5.4322380e-09 \ Ppclm=2.4445072e-15 

Lpdiblc2=9.0546000e-10 Wpdiblc2=-1.9097854e-10 Ppdiblc2=8.5940170e-17 \Lkt1=-2.4825255e-

09 Wkt1=1.8848993e-08 Pkt1=-1.8229216e-15 Lkt2=-1.0989117e-10 Wkt2=6.6289560e-09 \Pkt2=-

1.2254391e-15 Lute=6.2052350e-10 Wute=1.0915658e-07 Pute=9.7984170e-15 Lub1=2.6058948e-26 

\Wub1=-2.2890885e-25 Pub1=2.7781507e-32 Luc1=-7.6589150e-18 Wuc1=-3.5766990e-17 

Puc1=8.1134340e-24 \ Lnoff=1e-7 Lvoffcv=1.0e-8 Wcf=3.0e-17 

#endif 
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Chapitre VI

Annexe III 
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Chapitre VI

Annexe IV

Le programme de calcul du facteur de bruit de la référence [9] en langage MATLAB
 

 

 

 

clear all 

close all 

clc 

L=0.18e-6; 

kn=262e-6; 

Cox=8.464e-3; 

Rs=50; 

W_game=[1:1:320]*1e-6; 

ID_game=[0.1:0.1:10]*1e-3; 

[W,ID]=meshgrid(W_game,ID_game); 

f=[3.1:0.1:10.6]*1e9; 

omega=2.*pi.*f; 

gm=sqrt(2.*ID.*kn.*W./L); 

figure 

mesh(W,ID,gm) 

Cgs=2./3.*W.*L.*Cox; 

p=1; 

alpha=0.42; 

delta=4; 

gama=2; 

ksi=sqrt(delta/(5.*gama)); 

c=0.4; 

C1=1+2.*abs(c).*p.*alpha.*ksi+p.^2.*alpha.^2.*ksi.^2; 

C2=(p.^2.*alpha.^2.*ksi.^2.*(1-abs(c).^2))./C1; 

for ii=1:length(omega) 

%  i=35;   P=C2+omega(ii).^2.*C1.*(1.2*Cgs).^2.*Rs.^2; 

F=1+(P.*gama)./(gm.*Rs.*alpha); 

NF(:,:,ii)=10.*log10(F); 

% NF(:,:,i)=F; 

end 

for i=1:length(W_game) 

     for j=1:length(ID_game)       

         NF_average(j,i)=mean(NF(j,i,:)); 

     end 

end 

 IDS=ID/1e-3; 

 Wt=W/1e-6; 

figure       

mesh(Wt,IDS,NF_average) 

xlabel('Wt(um)') 

ylabel('IDS(mA)') 

zlabel('NF_Average (dB)') 

figure 

[C,h] = contour(Wt,IDS,NF_average,20); 

clabel(C,h) 

xlabel('Wt(um)') 

ylabel('IDS(mA)') 
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Annexe IV
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