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Introduction Générale

La microélectronique rassemble les techniques d’intégration des composants électroniques sur
un substrat commun. Ces techniques consistent généralement & employer la photolithographie
afin de dessiner I'empreinte des composants sur le substrat. Les composants sont ensuite réalisés
& base d’éléments semi-conducteurs par dépot chimique ou par implantation ionique. L’intérét
de cette technologie est qu’elle permet d’une part de réduire considérablement les dimensions des
composants par rapport a ceux réalisés de facon discréte et d’autre part, de produire plusieurs
puces en une seule fois. Ainsi, les puces contiennent une multitude de composants sur une surface
minimale, les fonctions réalisées deviennent plus complexes, et les cofits de fabrication par puce
sont relativement faibles.

Les demandes en circuits intégrés sont principalement dirigées par les besoins des applications
numériques et radio-fréquences (RF'). Celles-ci obligent & intégrer de plus en plus de fonctions
sur une méme surface de silicium, d’augmenter la vitesse de fonctionnement des systémes et de
limiter la consommation des circuits. En conséquence, l'industrie du semi-conducteur se doit de
réduire de plus en plus les dimensions des composants intégrés sur puce. Cependant, un chan-
gement technologique permettant une réduction des composants doit satisfaire certains critéres
afin que celle-ci demeure viable, & savoir le cotit de 'usine de fabrication, le coup final par puce
réalisée, le rendement, les performances et la consommation des composants intégrés, etc... De-
puis plusieurs décennies, cette réduction est constante et les efforts ont été principalement dirigés
vers la technologie Metal-Oxyde-Semiconducteur & effet de champ (MOS) pour sa meilleure den-
sité d’intégration et sa faible consommation. Seulement, de nos jours, la réduction est telle que
de nouvelles limites physiques sont atteintes. Certains effets physiques, jusqu’alors inexistants
ou bien négligeables, détériorent le fonctionnement des composants actifs, les transistors, et ils
menacent la viabilité du procédé technologique standard en-dessous d’une certaine dimension,
notamment en termes de performance et de consommation. I1 devient donc nécessaire de modifier
la technologie et plusieurs voies s’ouvrent vers ’élaboration de nouveaux dispositifs.

Les travaux de recherche présentés dans ce manuscrit traitent particuliérement de 'un de
ces nouveaux dispositifs : le transistor MOS double grille & grilles planaires. Le choix d’une
telle technologie porte sur le fait que celle-ci offre un meilleur controle électrostatique du canal,
grace notamment & l’existence d’une grille supplémentaire en-dessous du canal de conduction. Un
meilleur controéle électrostatique permet de diminuer 'impact des effets de la réduction géomé-
trique des transistors tout en maintenant un fonctionnement proche de celui du transistor MOS
conventionnel. Grace & une telle technologie, il devient possible de poursuivre la réduction géomé-



2 Introduction générale

trique des transistors. De plus, le fait que les grilles soient planaires les rend naturellement isolées
I'une de Pautre. Il devient donc possible de controler les grilles séparément et ainsi de profiter du
fonctionnement atypique du transistor lorsqu’il fonctionne en grilles indépendantes (IDGMOS).
Bien qu’il soit difficile de quantifier les avantages de cette nouvelle technologie compte tenu de sa
faible maturité, son apport pour la conception de circuits numériques et radio-fréquences (RF')
n’est plus & défendre. Néanmoins, il existe un domaine de conception pour lequel les besoins ne
sont pas spécifiés lors de 1’élaboration d’une technologie et cela bien que ce domaine demeure
omniprésent dans la plupart des systémes intégrés : la conception de circuits analogiques. Pour-
tant, les besoins de la conception analogique ne sont pas anodins et rien ne garantit que ceux-ci
aillent dans le méme sens que ceux de la conception numérique. L’objectif de cette thése est donc
d’étudier les apports et les limitations des dispositifs double grille & grilles planaires utilisés au
sein de circuits analogiques fonctionnant a basse fréquence.

Dans un premier temps, ce manuscrit présente la technologie IDGMOS, son procédé de
fabrication, sa modélisation et enfin son comportement électrique général. Le but du premier
chapitre est de sensibiliser le lecteur au fonctionnement du dispositif, en particulier lorsque les
deux grilles du transistor sont controlées séparément. Les caractéristiques d’entrée et de sortie
du composant sont illustrées et, par leur intermédiaire, l'effet du couplage sur le controle du
courant de drain également. Une deuxiéme partie de ce chapitre reprend les équations issues
de la modélisation et les traite mathématiquement afin de préciser cet effet de couplage sur les
paramétres dynamiques de 'IDGMOS.

Le deuxiéme chapitre se focalise davantage sur la description de 'environnement futur du
transistor double grille. Un état de I'art des connaissances a ce sujet est établi afin de souligner les
difficultés que rencontreront les concepteurs en employant de nouvelles technologies. Suite a cela,
un deuxiéme état de ’art présente un ensemble de solutions aux problémes cités précédemment.
La question étant de savoir dans quelle mesure la technologie IDGMOS est capable de faciliter la
conception des circuits analogiques futurs, la fin de ce chapitre fournit alors une étude qualitative
des apports et des limitations du transistor IDGMOS en se limitant toutefois & des considérations
purement analogiques.

Enfin, le troisiéme chapitre de ce manuscrit présente la mise en ceuvre du transistor IDGMOS
au sein de circuits analogiques. Chaque particularité fonctionnelle décrite précédemment est
reprise et élargie au fonctionnement global des circuits considérés. Ainsi, les apports potentiels
du transistor sont illustrés par la conception et la simulation de blocs de base de ’analogique,
tels que les miroirs de courant, les paires différentielles élémentaires, les suiveurs de tension et
les amplificateurs différentiels. Chacune de ces structures permet non seulement de mettre en
valeur un intérét propre au transistor double grille pour la conception de circuits futurs, mais
également de comparer le fonctionnement des circuits réalisés en technologie IDGMOS & celui
des circuits basés sur une technologie & substrat massif.



Chapitre

IDGMOS : Une évolution technologique

1.1 Evolution de la technologie MOS et composants MOS avancés

1.1.1 La technologie MOS & substrat massif : limitations et évolution

Depuis plusieurs décennies, la progression du marché des semi-conducteurs et la multiplication
des circuits intégrés au sein des applications ont poussé les entreprises a développer leurs moyens
de production afin de mettre davantage de fonctionnalités sur de moins en moins de surface
de silicium. Cette progression s’est principalement faite sur la technologie MOS puisque celle-ci
offre une bien meilleure densité d’intégration que son homologue bipolaire. Ainsi, les dimensions
des transistors MOS, traduites principalement par la longueur minimale de leur grille, sont
réduites réguliéerement dans le temps. L'ITRS se propose de donner une ligne d’évolution de
cette technologie dans le futur afin d’uniformiser la recherche et le développement technologique
dans ce secteur [itrte]. La figure 1.1 résume certains noeuds technologiques tels qu’ils apparaissent
dans 'ITRS.

I:l Technologie adaptée

- Technologie dont certaines caractéristiques ne peuvent étre atteintes avec les connaissances techniques actuelles

- Technologie arrivée a ses limites de réduction géométrique

[ Nooud

65 57 50 45 40 36 32 28 25 22 technologique
1 1 1 1 1 1 1 1 1 »

""""" T T T T T T T T T »
2007 2008 2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016 Année de
mise en production

Fic. 1.1 -
Evolution de la technologie MOS & substrat massif [itrte]

Alors que les difficultés liées a la réduction des grilles se cantonnaient principalement aux
moyens de fabrication de transistors toujours plus fins, les limitations actuelles concernent non
seulement la technique de fabrication, mais également la physique des matériaux utilisés. Ainsi, la
figure 1.1 montre que la technologie standard & substrat massif présente ses premiéres limitations
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dés 2008, pour une longueur de grille de 57nm. Bien str, les techniques continuent a se développer
et certains points bloquants pourront étre résolus dans le futur. Néanmoins, '/TRS considére
que cette technologie sera inutilisable en de¢a de 36nm. Certaines limites physiques a cette ré-
duction sont présentées dans le rapport technique [gau04] et sont reprises dans la liste ci-dessous :

Effets non-stationnaires et discrétisation du mouvement des électrons
Confinement quantique dans le canal

Courant balistique direct entre drain et source

Courant thermoionique direct entre drain et source

Effets de canal court et du champ longitudinal

Diminution de la barriére de potentiel induit par le potentiel de drain (DIBL)
Effet du champ électrique transverse engendré par la grille

Courant de fuite induit par la grille (GIDL)

Courant tunnel et fuite & travers le diélectrique de grille

Bien stir, cette liste ne présente que quelques exemples de limitations et la description dé-
taillée de chaque effet ne rentre pas dans le contexte de ce manuscrit. De plus, certains de ces
effets ne devraient pas apparaitre tant que la longueur de grille reste supérieure & une dizaine de
nanométres. A chacun de ces effets correspond un ou plusieurs impacts dégradant généralement
les caractéristiques électriques du transistor. De la méme fagon, il est possible de dresser une liste,
non exhaustive, des dégradations que subissent les transistors avec la diminution des longueurs
des grilles :

Problémes de prédictibilité

Perte du contréle du courant par la grille

Augmentation de la probabilité de passage par effet tunnel & travers 'oxyde de grille
Variations de la tension de seuil en fonction du potentiel de drain

Diminution de la mobilité et saturation de la vitesse des porteurs

Diminution de la transconductance dans les zones ohmique et saturée

Remontée du courant de drain & ’état bloqué pour les valeurs fortement négatives de ten-
sion grille-source

Les deux premiers points sont liés aux effets quantiques lorsque sont considérées des longueurs
de grille trés faibles. Les autres points sont davantage en rapport avec les matériaux et la structure
du transistor & substrat massif. Afin de continuer la diminution des longueurs de grille au dela
de ce qui est permis par le transistor & substrat massif, une premiére étape consiste & changer
les matériaux employés dans la conception du transistor ou méme & changer leur comportement
électrique par des moyens mécaniques et physiques. A titre d’exemple, ’emploi d’'un oxyde de type
« high-k » permet de diminuer les fuites au travers du diélectrique de grille. D’autres méthodes,
telles que la contrainte mécanique du canal, peuvent améliorer la mobilité des porteurs. Ce
faisant, un premier pas est fait vers le changement de la structure du transistor. Suivant cette
logique de modification, le transistor a film mince « fully-depleted » sur substrat SOI devrait
apparaitre chez les fabricants de semi-conducteurs dés 2010 pour palier certaines limitations de la
technologie MOS standard. Parmi ces avantages, le film mince « fully-depleted » ne posséde pas
de porteurs dans le film de silicium et cette technologie présente donc moins de fuites de drain
lorsque le transistor est bloqué. Toujours selon 'ITRS, cette nouvelle technologie permettrait la
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diminution de la longueur de grille au moins jusqu’au noeud technologique 25nm (cf. figure 1.2).

I:l Technologie adaptée

- Technologie dont certaines caractéristiques ne peuvent étre atteintes avec les connaissances techniques actuelles

- Technologie arrivée a ses limites de réduction géométrique

Noeud
65 57 50 45 40 36 32 28 25 22 technologique
......... I | I I I I I I I >
T T T T T T T T T -
2007 2008 2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016 Année de
mise en production

FiG. 1.2 -
Evolution de la technologie MOS [itrte]

La figure 1.2 montre également que la technologie & film mince nécessitait en 2006 de lever
des inconnues technologiques alors que sa mise en production est prévue en 2010. Cela illustre
parfaitement le fait qu’'un simple changement structurel peut engendrer des modifications tech-
niques importantes dans la mise en oeuvre d’une nouvelle technologie. Un exemple simple peut
étre donné pour le film mince a propos des accés de drain et de source. En effet, le film étant trés
mince, de l'ordre d’une dizaine de nanométres, les surfaces de contact entre le drain, la source et
le film de silicium sont extrémement faibles. Les résistances d’accés drain et source sont donc trés
élevées, ce qui peut fortement limiter le fonctionnement du transistor. Bien que des incertitudes
demeurent, la technologie & film mince « fully-depleted » devrait assurer une évolution techno-
logique vers des longueurs de grille de plus petites dimensions. Néanmoins, d’autres limitations
deviendront plus critiques que celles contournées par le seul apport de cette technologie. En effet,
les fuites de drain ne sont pas complétement enrayées par I’absence de porteurs dans le film de
silicium. D’autres effets, tels que la diminution de la tension de seuil due au champ électrique
autour du drain du transistor (DIBL), dégradent le courant du transistor a 1’état bloqué. Un tel
effet étant di au champ électrique autour du drain, un moyen de le compenser consiste & disposer
d’un meilleur controle électrostatique du canal et/ou & couper les lignes de champ induites par le
drain dans le film de silicium. Ce point explique le besoin d’un second changement structurel au
sein de la technologie MOS. Celui-ci passe par I’emploi d’'un composant disposant de plusieurs
grilles placées autour du canal. L’ITRS prévoit en effet I'utilisation de tels composants dés 2011
pour atteindre des longueurs de grille inférieures & 40nm. Dans un premier temps, ces compo-
sants posséderont deux grilles placées de part et d’autre du canal. Plusieurs possibilités s’offrent
alors quant & la disposition des grilles en fonction d’abord du plan dans lequel ces grilles seront
contenues, perpendiculaire ou paralléle au substrat, puis de la nécessité de pouvoir controler
chaque grille séparément I'une de I'autre. A ce stade du manuscrit, il devient nécessaire de préci-
ser la définition des termes employés selon la structure du transistor double grille. Un transistor
double grille (« DGMOS» ) est dit asymétrique (« ADGMOS» ) lorsqu’au moins une différence
existe respectivement entre les épaisseurs d’oxyde, les travaux de sortie ou les dimensions des
grilles avant et arriére, ou encore si les grilles sont désalignées. Si aucune de ces différences existe
mais que les grilles avant et arriére du transistor sont pilotées indépendamment 1'une de 'autre,
le transistor DGMOS est dit & grilles indépendantes (« IDGMOS» ). Si aucune des conditions
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précédentes n'est remplie, le transistor DGMOS est dit symétrique (« CDGMOS» ).

La technologie servant de support aux travaux présentés dans ce manuscrit est une techno-
logie double grille & grilles planaires (paralléles au substrat), indépendantes et auto-alignées. De
plus, la structure et les paramétres physiques du transistor sont supposées symétriques. Cette
hypothése correspond & ce que cherche & réaliser le CEA-Léti dans un premier temps. Dans le
futur, la dissymétrie des grilles pourra étre une option technologique s’il est démontré que cela
améliore le comportement du transistor au sein de certaines applications. Dans ce manuscrit,
les transistors double grille seront donc tous soit de type CDGMOS lorsque les grilles sont in-
terconnectées, soit de type IDGMOS dans le cas contraire. Tout comme son prédécesseur, cette
technologie présente plusieurs verrous technologiques qui ne pourront étre levés que dans le futur.
Néanmoins, les outils de simulations actuels permettent d’appréhender le fonctionnement de ces
nouvelles structures et ainsi de débuter leur étude selon une multitude d’axes de recherche.

1.1.2 Technologie du transistor MOS double grille a grilles planaires, décon-
nectées et auto-alignées

L’intérét d’une technologie & grilles planaires sur celles qui proposent des grilles verticales
(FinFET, ...) est qu'elle facilite leur déconnexion 1'une de 'autre. En effet, le procédé de fabrica-
tion actuel des transistors & grilles verticales permet difficilement de réaliser deux grilles séparées
naturellement. Il est donc nécessaire de déconnecter les grilles aprés leur réalisation en utilisant,
par exemple, un procédé mécanique de type CMP [Mat05]. D’autres différences, notamment du
point de vue électrique, sont données dans 'état de 'art présenté dans ce manuscrit (cf. 2.1).
Bien que la technologie & grilles planaires offre la possibilité de déconnecter les grilles, cela reste
une option car les meilleures caractéristiques intrinséques du transistor sont obtenues lorsque les
grilles sont interconnectées. D’une part, la deuxiéme grille est ajoutée afin d’améliorer le controle
électrostatique du canal en homogénéisant les potentiels dans le film. Déconnecter les grilles a
donc toutes les chances de dégrader cette homogénéité et, par conséquent, le controle électrosta-
tique du canal. Les fuites de drain sont donc plus élevées et les performances deviennent moins
bonnes, notamment en ce qui concerne le fonctionnement des circuits numériques. D’autre part,
n’utiliser qu'une seule grille pour le signal utile ne met pas a profit les potentialités du composant
en termes de densité de courant. Si 'utilisation de la seconde grille ne s’avére pas intéressant du
point de vue de la fonctionnalité, les maxima de courant et de transconductance sont atteints
lorsque les deux canaux sont utilisés et cela pour une géométrie donnée. Il est donc plus judicieux
dans ce cas de conserver l'interconnexion des grilles. En conclusion, un transistor CDGMOS offre
un meilleur controle du canal et, le cas échéant, une densité de courant et une transconductance
plus élevées & dimensions égales que son homologue & grilles déconnectées IDGMOS. Néanmoins,
le pilotage séparé des grilles laisse un degré de liberté supplémentaire au concepteur et il est tou-
jours intéressant d’en disposer.

La technologie double grille développée au CEA Léti n’est pas seulement innovante du point
de vue de 'existence de la double grille, mais également en ce qui concerne les matériaux utilisés
dans la fabrication du transistor et les dimensions pouvant étre atteintes par la structure :

longueur électrique minimale de grille de 20nm
épaisseur du film de silicium « fully-depleted » de 10nm
épaisseur équivalente de 'oxyde de grille de 1, 5nm
matériau de grille & comportement métallique
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e oxyde de grille de type « high-k »
e source et drain métalliques

Le procédé de fabrication est lui aussi innovant. Les différentes étapes de fabrication sont

illustrées sur la figure 1.3.
Oxyde épais

vV vy

Oxyde grille Oxyde épais Oxyde épais ——
[} G2

G2

Oxyde épais

Film mince Si

[<}] G2
Oxyde épais Oxyde épais

(e)

Fic. 1.3 -
Principe de fabrication des transistors DGMOS & grilles planaires auto-alignées

A partir d’un wafer SOI, le film de silicium, ’oxyde de grille et la grille arriére sont réalisés de
fagon conventionnelle (a). Un second wafer est ensuite fixé sur le premier par collage moléculaire
(b). Ce collage est effectué¢ au niveau des oxydes épais spécialement déposés a cet effet. Ces
oxydes serviront également d’isolant entre la grille arriére et le substrat une fois que ’ensemble
est retourné (c). Il est a noter que le second wafer peut trés bien étre a substrat massif. Tout
ce qui se trouve au-dessus du film de silicium est ensuite retiré par procédé CMP et par voie
chimique (d). L’oxyde de grille et la grille avant sont alors déposés (e), et il ne reste plus qu’a
graver les grilles avant et arriére en méme temps afin d’obtenir des grilles alignées (f). Enfin, les
accés de drain et de source sont réalisés avec précaution afin d’assurer un contact optimal avec
le film de silicium. La figure 1.4 montre la structure ainsi obtenue afin d’illustrer la disposition
des différents contacts tels qu’ils seront approximativement placés sur le layout du composant.
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Pré-contact

1 +—(b)
LY
(a) (a)

I'«—(b)

(a) (b) (c)

Fic. 1.4 -
Vues schématiques du transistor DGMOS a grilles planaires auto-alignées. (a) coupe transverse
dans le plan drain-source (b) coupe transverse dans le plan des grilles (c¢) vue du dessus

Les figures 1.4.b et 1.4.c permettent de mieux comprendre la disposition des accés aux diffé-
rentes parties du transistor, les accés aux grilles n’apparaissant pas sur la figure 1.4.a. En effet,
la figure 1.4.c montre que les accés aux grilles sont placés & angle droit par rapport a ceux du
drain et de la source. La figure 1.4.b montre quant a elle la maniére approximative dont le film
de silicium est quasiment entouré par les grilles, assurant ainsi un bon contrdle électrostatique
du canal. Enfin, il a été mentionné auparavant que la déconnexion des grilles restait une op-
tion. Dans le cas ou les grilles sont interconnectées, I'un des deux contacts de grille disparait,
Iinterconnexion entre grilles pouvant étre réalisée en interne a la structure.

1.2 Comportement électrique et apports fonctionnels du transis-
tor IDGMOS

1.2.1 Comportement en ce qui concerne les accés de grille

Comme la majorité des structures a double grille (FinFET, QF ET, etc...), le transistor DG-
MOS fournit d’'une part un meilleur controle du champ électrostatique dans le canal qu’une
structure MOS a substrat massif et, d’autre part, il dispose d’une densité de courant plus élevée.
En effet, les simulations numériques de la structure IDGMOS montrent que le courant trans-
verse, c’est-a-dire d’une interface & l'autre, soit est négligeable en comparaison avec le courant
longitudinale, soit que les électrons qui le composent sont captés par le drain avant d’atteindre
Pautre interface [Rey07]. En conclusion, le courant de drain global de 'IDGMOS' est simplement
la somme des deux courants d’interface.

Bien qu'’il reste possible de définir les zones d’inversion du canal, & savoir les zones d’inver-
sion faible, modérée et forte, la particularité du transistor MOS double grille & grilles planaires
repose sur deux aspects technologiques (cf. §1.1). D’une part, il dispose de deux grilles placées en
vis-a-vis et d’autre part, celles-ci sont naturellement déconnectées I'une de 'autre. Lorsque les
grilles sont polarisées indépendamment 'une de 'autre (IDGMOS), leur proximité relative créé
un couplage entre les potentiels de surface des interfaces. Il a été montré que ce couplage peut
étre considéré comme un couplage capacitif [Lim83] et qu'il peut ainsi s’illustrer par le schéma
électrique présenté a la figure 1.5.
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; -t

7!

Couplage
capacitif

Fic. 1.5 -
Couplage capacitif au sein de la structure IDGMOS

Sur la figure 1.5, comme dans tout le reste du manuscrit, les grandeurs indicées «fg» et «
bg» font référence respectivement aux grilles avant (« front gate » ) et arriére (« back gate »)
du transistor IDGMOS.

Une conséquence directe de ce couplage intercanal est la modification du potentiel de surface
d’une interface en fonction du potentiel appliqué sur la grille de la face opposée. Or tout change-
ment du potentiel de surface se traduit par une modification de la tension de seuil. Lorsque les
grilles sont déconnectées 'une de 'autre, il devient alors possible de controler la tension de seuil
d’une face du transistor a ’aide de la tension de grille de la face opposée.

Un autre phénoméne physique entre en jeu dans le comportement de '/DGMOS quant au
couplage intercanal. En effet, lorsque le canal de conduction est formé sur l'une des interfaces,
I’action du potentiel de grille de cette face sur la tension de seuil de la face opposée disparait
[Rey07]. Ce phénomeéne correspond & « ’écrantage » du couplage par le canal de conduction.
Cependant, cela n’est pas réciproque et le potentiel de grille de la face ou le canal n’est pas formé
continue d’agir sur la tension de seuil de la face en régime d’inversion forte. Lorsque les deux
interfaces sont en régime d’inversion forte, le couplage disparait totalement et le transistor IDG-
MOS devient équivalent & deux transistors bulk placés en paralléle. La tension de seuil relative
& chaque interface reste alors constante quels que soient les potentiels appliqués sur les grilles.
Ce qu'il est important de retenir ici est que seule une interface en régime d’inversion faible peut
influencer l'interface opposée par couplage.

D’autre part, la figure 1.4 montre que le transistor double grille & grilles planaires présente
structurellement une symétrie par rapport & ses deux grilles autour du film du silicium. Dans
cette partie ainsi que dans toute la suite du manuscrit, la symétrie est également respectée en
ce qui concerne les matériaux employés dans la réalisation des deux grilles ainsi que dans leurs
caractéristiques physiques. Selon cette hypothése, qui restera vérifiée dans tous les travaux pré-
sentés ici, la symétrie structurelle se retrouve du point de vue électrique. Ceci implique que seul
compte I'é¢tat d’inversion des interfaces, les phénomeénes associés étant les mémes que la face
considérée soit la face avant ou arriére.

La figure 1.6 illustre les variations de la tension de seuil de la face avant en fonction du
potentiel appliqué sur la grille arriére. Les potentiels de grille avant sont respectivement de 0,2V
et 0,7V.
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T Vatemoav]
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Tension de seuil de la face avant (V)
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Tension de grille arriere (V)

F1G. 1.6 -
Variations de la tension de seuil de la face avant en fonction du potentiel appliqué sur la grille
arriére avec Vds = 1,2V

Comme le montre cette figure, la variation globale de tension de seuil reste inférieure & 150mV
pour des potentiels de grille arriére positifs. Cependant, la technologie est destinée & fonctionner
sous des tensions d’alimentation faibles elles aussi, de ’ordre du volt. Bien que faible, la variation
de tension de seuil reste donc intéressante relativement & la tension maximale qui pourra étre
appliquée sur les grilles.

Si les grilles sont maintenues connectées I'une & 'autre, le transistor IDGMOS est équivalent
& deux transistors standard connectés en paralléle. Il offre néanmoins un meilleur contréle du
canal pour des longueurs de grille faibles et sa densité d’intégration est potentiellement plus
élevée. En effet, les canaux se trouvent I'un au-dessus de I'autre en profondeur dans le substrat,

ce qui permet d’avoir un canal de dimension double tout en conservant une surface identique sur
le wafer.

1.2.2 Comparaison fonctionnelle en grilles déconnectées

Afin d’illustrer qualitativement le fonctionnement propre & 'utilisation des deux grilles du
transistor IDGMOS, cette partie se propose d’analyser 'effet du couplage sur le comportement
de V'IDGMOS en s’appuyant sur les courbes de la figure 1.6 et cela au travers d’'un montage
simple, & savoir le montage & source commune. L’étude est réalisée en fixant le potentiel de la
grille arriére de 'IDGMOS & un niveau constant, le potentiel de grille avant restant libre de
varier de part et d’autre du potentiel de la grille arriére. Dans ce montage, la structure IDGMOS
est comparée & ses homologues bulk employant un transistor ou bien deux transistors connectés
en paralléle. Les schémas d’étude sont illustrés & la figure 1.7.
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9 1o T

(c)

Fic. 1.7 -
Schémas électriques du montage en source commune. (a) transistor standard (b) deux
transistors standard en paralléle (c) transistor IDGMOS

Dans les schémas de la figure 1.7, tous les transistors sont supposés fonctionner dans leur zone
de saturation pour chacun de leurs canaux, 'impact de la tension drain-source étant néanmoins
détaillé plus loin dans ce chapitre. Le cas du montage & source commune permet une analyse
relativement aisée de 'apport fonctionnel du couplage puisque, les potentiels de grille arriére
et de source étant fixés, seules les variations du potentiel de grille avant doivent étre prises en
compte. Dans un premier temps, il est possible de déterminer la plage de contrdle de I'acces de
grille avant sur le courant de drain global. Dans un second temps, la comparaison de la structure
IDGMOS avec ses homologues bulk au travers du montage en source commune permet d’une
part, d’expliquer dans quelle mesure la grille arriére peut étre utilisée afin de controler la tension
de seuil de la grille avant et d’autre part, de comprendre quelles sont les différences entre un
transistor IDGMOS et une structure utilisant deux transistors bulk en paralléle.

Le transistor bulk (figure 1.7.a) ne dispose que d’un seul accés de controle sur le courant.
Sa tension de seuil est fixée lors de sa conception et il n’existe pas de moyen conventionnel
pour modifier électriquement sa valeur. Lorsque la tension de grille est modifiée, le courant de
drain suit simplement ces variations selon la caractéristique Iy = f(V;) du transistor. En ce
qui concerne les structures bulk en parallele et IDGMOS (figures 1.7.b et ¢), elles disposent de
deux accés de grille et leur caractéristique d’entrée Iy = f(Vysy) relative a la grille avant est
composée d'un réseau de courbes, chacune correspondant & une valeur différente du potentiel de
grille arriére. Dans le cas de 'IDGMOS, les courbes de la figure 1.6 montrent que les variations
de la tension de grille d’une interface en fonction du potentiel appliqué sur la grille opposée sont
bornées. La tension de seuil des transistors de la structure paralléle est quant & elle fixée. Afin
de simplifier I’étude, il est donc possible de ne choisir que deux valeurs pour les potentiels de
grille avant et arriére, 'une trés inférieure & la tension de seuil de l'interface correspondante,
I’autre trés supérieure. Les quatre combinaisons possibles sont représentées sur la figure 1.8 pour
la structure IDGMOS.
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Fic. 1.8 -

Modes de fonctionnement du transistor JDGMOS connecté en source commune.

Comme cela a été dit précédemment, seule une interface en inversion faible peut influencer
la face opposée par couplage. Dans les trois premiers cas de la figure 1.8, le couplage existe mais
il peut étre bidirectionnel (figure (a)) ou unidirectionnel (figures (b) et (c)). Le seul cas ou le
couplage disparait totalement est représenté par la figure (d). Dans ce cas, le transistor IDGMOS
est strictement équivalent a deux transistors bulk en paralléle dont la tension de seuil est fixée a
sa valeur minimale (cf. figure 1.6).

Dans le cas de la structure bulk en paralléle, le couplage n’existe pas. La figure 1.8 peut
néanmoins étre reprise pour cette structure & condition de retirer toutes les fléches relatives
au couplage sur les schémas (a), (b) et (c¢). En considérant non seulement l'existence du cou-
plage mais également le fait qu’'un courant de diffusion est négligeable devant un courant de
conduction au sein d’un transistor MOS, le comportement des structures des figures 1.7.b et ¢
en ce qui concerne leur courant de drain peut étre résumé dans un tableau regroupant les quatre
combinaisons de tensions de grille avant et arriére :

Contributions Courant de Controle
des courants d'interface l'interface arriere indépendant du courant de drain global
Figure au courant de drain global de la grille avant par la grille avant
V, V Couplage
g [ ¥ |correspondante pag MOS bulk MOS bulk MOS bulk
en IDGMOS en IDGMOS en IDGMOS
paralléle paralléle paralléle
<< Vifg | << Vibg (a) FG «4» BG FG + BG FG + BG
>> Vifg | << Vibg (b) FG 4 BG FG FG
<< Vig | >> Vibg (c) FG » BG BG BG
>> Vifg | >> Ving (d) inexistant FG + BG FG + BG
TAB. 1.1 —

Tableau récapitulatif de la comparaison fonctionnelle

Le tableau 1.1 s’interpréte ainsi :

e colonne 4 : I’existence et le sens du couplage au sein de 'IDGMOS sont donnés en fonction
de I'état d’inversion des interfaces, sachant que seule une interface en inversion faible peut
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influencer l'interface opposée par couplage

e colonne 5 et 6 : dans le cas des structures des figures 1.7.(b) et (¢), le courant de drain glo-
bal est la somme des courants d’interface. Lorsque seule une interface est en inversion forte
(figures 1.8.b et ¢), le courant de la face en inversion faible est relativement négligeable en
comparaison avec celui de 'interface en inversion forte. L’hypothése est donc faite ici que,
dans ce cas, la contribution des courants d’interface au courant de drain global se résume
a celle de l'interface en régime d’inversion forte

e colonne 7 et 8 : au sein de la structure MOS en paralléle, le couplage est inexistant et
les interfaces sont toujours indépendantes. Dans le cas de 'IDGMOS, l'interface arriére
est indépendante de la tension de grille avant uniquement lorsque l'interface avant est en
inversion forte, soit les cas (b) et (d)

e colonne 9 et 10 : la colonne concernant la structure MOS en paralléle est identique & la
colonne 4 dans le sens ou la grille avant n’a d’impact que sur le courant de face avant.
Si bien que lorsque celle-ci est en inversion faible alors que la face arriére est en inversion
forte, le courant de drain global est fixé majoritairement par le courant d’interface arriére.
La grille avant n’a donc relativement pas d’impact sur le courant de drain global. Dans le
cas de 'IDGMOS, le couplage est a prendre en compte dés lors que l'interface avant est
en inversion faible. La grille avant a donc un impact sur le courant de drain global non
seulement lorsque le courant de face avant n’est pas négligeable en comparaison avec celui
de la face arriére (cas (a), (b) et (d)), mais également lorsque la face avant est en inversion
faible, par couplage avec l'interface arriére (cas (a) et (c)).

Du point de vue du contrdle de la tension de seuil au sein de la structure IDGMOS, le tableau
1.1 montre qu’il n’existe qu’un cas ou la tension de seuil de l'interface avant peut étre fixée de
facon stricte par la grille arriére. En effet, cette application nécessite que le courant de 'interface
arriére soit indépendant de la tension de grille avant. La colonne correspondante dans le tableau
montre que cette condition est respectée pour les combinaisons (b) et (d). Or ce dernier cas
n’est pas intéressant puisqu’il est équivalent au comportement de la structure bulk en paralléle.
Il apparait donc que pour retrouver I’équivalence stricte entre les schémas des figures 1.7.a et c,
il faut que l'interface arriére soit en régime d’inversion faible et la face avant en inversion forte.
Les combinaisons (a) et (c¢) présentent quant a elles le défaut d’avoir la tension de seuil arriére
dépendante de la tension de grille avant sans pour autant que le courant de 'interface arriére soit
négligeable par rapport & celui de la face avant. Le courant de drain global est alors la somme
de deux courants dépendants de la grille avant mais la caractéristique d’entrée Iy = f(Vyyq)
n’est plus strictement celle d’un transistor standard. Cependant, cette équivalence stricte n’est
pas toujours nécessaire afin de concevoir des circuits. De plus, certains montages plus complexes
que ceux présentés dans ce chapitre utilisent une paire de transistors dans le but de réaliser une
fonction. Dans le cas d’'un montage symétrique des deux transistors, les effets non désirés sur
I'un d’eux se retrouvent sur 'autre et ils peuvent ainsi se compenser.
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Concernant la plage de controle du courant de drain global par la grille avant, la derniére
colonne du tableau 1.1 montre que celle-ci s’étend sur toute la gamme de tensions possibles.
Contrairement & son homologue bulk en paralléle, le transistor IDGMOS dispose du couplage.
Ainsi les variations de la grille avant sont transmises au courant de drain global, soit directement
lorsque le courant de face avant est équivalent ou prédominant comparativement avec celui de la
face arriére (combinaisons (a), (b) et (d)), soit par couplage entre le courant de face arriére et
la grille avant via le controle de la tension de seuil arriére (combinaison (c)). Ce dernier cas est
trés intéressant car il intervient alors que la face avant est en régime d’inversion faible. Grace au
transistor IDGMOS, il devient possible de controler un courant de drain correspondant & une
inversion forte du canal de conduction avec une tension grille-source dont la valeur correspond &
une inversion faible. En conclusion, le transistor double grille & grilles déconnectées dispose non
seulement d’une plage de contrdéle du courant couvrant toute la gamme de tensions grille-source
entre la masse et la tension d’alimentation, mais il offre également davantage de liberté quant
& la polarisation relative des deux accés de grille. Par exemple, il sera plus facile de séparer la
polarisation du transistor lui-méme de celle de ’étage amenant le signal utile jusqu’a lui.

1.2.3 Comportement en ce qui concerne les accés de drain et de source

Comme le montre I'étude et la modélisation du comportement du transistor IDGMOS [Rey07],
le couplage intercanal n’est affecté au premier ordre que par les potentiels appliqués sur les grilles
du transistor. L'effet de la tension drain-source (Vys) sur le courant de drain de 'IDGMOS est
donc similaire & celui existant au sein d’une structure & substrat massif. De la méme facon que
pour ce dernier type de transistor, il est possible de définir les zones ohmique et saturée du
transistor pour chacune des interfaces de 'IDGMOS. Cependant, le couplage intercanal n’est
pas tout & fait indépendant de la tension drain-source de 'IDGMOS. La figure 1.9 illustre les
différents cas possibles et 'intensité du couplage selon la polarisation du transistor en ce qui
concerne sa tension drain-source.

(a)

@Pmcemen%
(c) (d)

F1G6. 1.9 -
Représentations schématiques du couplage selon la polarisation du transistor. (a) faces en
inversion faible (b) face avant en inversion forte, zone ohmique (c) face avant en inversion forte,
zone saturée, (d) faces en inversion forte, zone saturée
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Comme cela a été dit précédemment, le transistor IDGMOS est symétrique par rapport a
ses deux grilles. Selon cette hypothése, il n’existe que quatre cas possibles en ce qui concerne les
variations du couplage en fonction de la tension Vg, appliquée :

(a) : le canal n’est pas formé. Au premier ordre, la tension Vg n’affecte pas le couplage.
Celui-ci est maximum et bidirectionnel

(b) : le canal est formé seulement sur l'une des interfaces et la tension Vi est telle que cette
interface se trouve dans sa zone ohmique. Dans ce cas, le couplage est écranté. Il n’existe
que dans un sens, de la face en inversion faible vers celle en inversion forte

(c) : le canal est formé seulement sur 'une des interfaces et la tension Vg est telle que cette
interface se trouve dans sa zone saturée. Sous ces conditions, le canal est pincé au niveau
du drain. Puisque I’épaisseur du canal diminue en se rapprochant du drain, ’écrantage du
couplage par le canal diminue localement et le couplage augmente dans cette zone

(d) : les deux interfaces sont en inversion forte. Dans ce cas, I’écrantage reste prédominant
quels que soient la tension Vys appliquée et le régime de fonctionnement des interfaces,
ohmique ou saturé. Le couplage est alors inexistant. Seul le cas ou les deux interfaces sont
saturées est représenté dans le schéma de la figure 1.9.d mais ces commentaires demeurent
valables dans le cas oil les deux canaux sont formés mais seule I'une des interfaces est en
régime saturé, 'autre étant dans sa zone ohmique.

1.3 Modélisation du transistor IDGMOS

La modélisation analytique du transistor MOS double grille & grilles indépendantes est ’objet
des travaux de thése présentés dans [Rey07]. Cette modélisation a pour but d’élaborer un jeu
d’équations décrivant le comportement électrique de ’'IDGMOS et pouvant étre intégré au sein
d’un simulateur électrique. En ce qui concerne la modélisation du transistor IDGMOS, plusieurs
approches existent : la modélisation implicite en potentiel de surface [Tau0l], la modélisation
explicite de charge [Rey07], la modélisation explicite en tension de seuil [Rey07][Rey05], etc..
Depuis les premiers modéles tels que ceux présentés dans [Lim83|, puis dans [Kim04]|, d’autres
approches sont apparues afin de modéliser le transistor de fagon plus compléte (modéles BSIM5
[Xi04], EKV [Roy05]). Le modéle implicite [Tau01]| repose quant & lui sur la résolution itérative
d’équations pour chacun des paramétres du transistor. Il en résulte donc un modéle trés précis,
continu, valide quel que soit le régime de fonctionnement du transistor. Néanmoins, les méthodes
de résolution itératives sont trés lourdes en ce qui concerne le temps de calcul pour résoudre
les équations. Il s’ensuit que ce type de modélisation est lent, surtout lorsque les grilles sont
déconnectées I'une de l'autre et que plusieurs transistors sont simulés en méme temps [Rey07].
Les modeéles explicites de charge et en tension de seuil pour 'IDGMOS ont été développés dans
[Rey07|[Rey05] selon des approches différentes et/ou des hypothéses différentes, sachant néan-
moins que ces travaux se basent principalement sur ’approche du modéle implicite en potentiel
de surface [Tau0l|, celui-ci donnant jusqu’a maintenant les meilleurs résultats sous différents
aspects (cf. tableau I-2 dans [Rey07]). Cependant, le modéle de charge a été abandonné suite
aux problémes de raccord et de continuité des dérivées rencontrés lors de la modélisation. Celle
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choisie ici repose donc sur une modélisation explicite en tension de seuil du transistor. Ce choix
a été fait pour différentes raisons [Rey07] :

e le modéle permet de décrire tous les régimes de fonctionnement de I'IDGMOS

e il est physique, prédictif, explicite et ainsi plus facilement exploitable par les concepteurs

e les équations étant explicites, les calculs sont plus rapides et le modéle permet donc de
simuler des circuits comprenant plusieurs dizaines de transistors

e le raccordement des équations d’un régime de fonctionnement & I'autre est relativement
simple et il garantit la continuité des dérivées

e son développement a été plus rapide grace au savoir et & l'expérience des ingénieurs et
chercheurs du CEA-Léti dans la modélisation en tension de seuil.

Cependant, la modélisation en tension de seuil ne peut étre réalisée de fagon continue si bien
que la description est faite séparément pour chaque zone de fonctionnement. Les équations ainsi
établies sont ensuite raccordées a l'aide de fonctions mathématiques appropriées. Il en résulte
donc un modéle moins précis que celui établi & partir de la modélisation implicite en potentiel
de surface. C’est 1a son défaut majeur mais celui-ci n’a pas été jugé comme étant un verrou en
comparaison avec les avantages qu'’il présente.

Le modéle en tension de seuil a été intégré au sein d’un simulateur électrique en utilisant un
langage de description comportemental. Toutes les courbes et les résultats de simulation présentés
dans ce manuscrit sont issus de 1'utilisation de transistors dont le comportement est décrit par ce
modéle, les paramétres de ce dernier ayant été ajustés afin de correspondre avec les simulations
numeériques de la structure IDGMOS.

1.3.1 Principe de la modélisation

Le principe de modélisation consiste notamment & chercher ’expression de la tension de seuil
relative & chaque interface en fonction des potentiels appliqués sur les deux grilles du transis-
tor. Cela sera donc effectué en prenant en compte 'effet de couplage d’interface dans tous les
états d’inversion possibles. Une fois que les tensions de seuils sont déterminées, il devient possible
d’exprimer la charge d’inversion des interfaces. Une derniére étape consiste & trouver l’expression
du courant dans chaque interface en fonction de la charge d’inversion correspondante. Ces trois
étapes doivent étre réalisées en fonction de 1'état d’inversion des interfaces. Puisque I'IDGMOS
planaire est symétrique, seules trois zones de fonctionnement sont & distinguer en fonction des
potentiels de grille :

e les deux interfaces sont en régime d’inversion faible
e seule une interface est en régime d’inversion forte
e les deux interfaces sont en régime d’inversion forte

Les équations présentées par la suite sont relatives a la grille avant de 'IDGMOS. Le modéle
étant symétrique, celles concernant la grille arriére sont les mémes a condition de permuter les
indices relatifs & la grille avant («fg» ) par ceux de la grille arriére («bg» ) et inversement. Il est &
noter que du point de vue de la modélisation, un transistor double grille asymétrique n’est qu’un
cas particulier du transistor a grilles indépendantes [Rey07].
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1.3.1.1 Tensions de seuil

Contrairement au modeéle du transistor bulk, les tensions de seuil de 'IDGMOS relatives a
chaque interface dépendent du potentiel de grille appliqué sur l'interface opposée dés lors que
le couplage est actif. Sur une certaine plage de tension de grille, cette dépendance peut étre
modélisée au premier ordre par une simple variation linéaire de la tension de seuil d’une interface
en fonction du potentiel appliqué sur la grille de I'interface opposée. Dans ce cas, la tension de
seuil de l'interface s’écrit sous la forme :

Vitg = Virgo — (Ngg — 1) - Vabgp (1.1)
avec .

Vabg.p = Vobg — AP (1.2)

Vitg,0 étant, au premier ordre, une constante, A®,,; représentant la différence des travaux de
sortie entre la grille et le silicium, et Vi, étant la tension grille-source appliquée sur la face arriére.
La différence des travaux de sortie entre la grille et le silicium rentre habituellement dans le calcul
de la tension de bande plate Vy;, rencontrée dans la description standard du transistor MOS. La
grandeur Vg, , représente donc la tension grille-source effective sur 'interface arriére une fois que
les travaux de sortie ont été retirés de la tension appliquée de 'extérieur du transistor. Le terme
nyq est appelé coefficient de couplage des interfaces. Il est montré que le couplage d’interface au
sein d’un transistor IDGMOS est de type capacitif [Rey07|[Lim83|. Bien que cela ne représente
pas une démonstration, ’expression du coefficient de couplage peut se retrouver en calculant le
rapport entre les tensions Vs — Vg et Vi sur le schéma de la figure 1.10.

AT

Coxfg Csi Coxbg

FiG. 1.10 -
Calcul du coefficient de couplage au sein de la structure IDGMOS

Dans le schéma de cette figure, Cozrg, Corpg €t Cs; représentent respectivement la capacité
équivalente de grille avant, celle de la grille arriére et la capacité du film de silicium. L’expression
du coefficient de couplage est alors estimée par simple division capacitive :
‘/!-}’fg - ‘/gbg — 1 . Cozbg . Csi

1+

1.3
Vl C(ochg Combg + Csi ( )

Nfg =

L’équation 1.1 montre que la tension de seuil d’une interface diminue lorsque le potentiel
appliqué sur la grille de l'interface opposée augmente. Il existe néanmoins une limite a cette
diminution. Celle-ci correspond & ’apparition du canal sur I'interface ol est appliqué le potentiel
croissant. Dés lors, I'impact de ce potentiel sur la tension de seuil disparait mais cette disparition
n’est pas réciproque. En effet, le potentiel appliqué sur la grille de l'interface en inversion faible

dispose toujours du controle sur la tension de seuil de l'interface en inversion forte. Lorsque le
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couplage disparait pour les deux interfaces, les équations deviennent semblables & celles décrivant
le transistor bulk. Le couplage est alors dit « écranté » par le canal. Il est a noter que le couplage
diminue dés lors que 'un ou l'autre des canaux devient passant. Néanmoins, le pincement du
canal, apparaissant lorsque le transistor est saturé, permet de maintenir un couplage intercanal
important dans le cas ol seule une interface est en régime d’inversion forte. L'impact de la tension
drain-source du transistor est prise en compte dans le modéle en corrigeant, entre autres, la valeur
effective des facteurs de couplage nyy et ny, en fonction de la tension drain-source appliquée a

IDGMOS.

1.3.1.2 Courant de drain des interfaces

Le courant d’interface s’exprime en fonction de l'intégrale de la charge d’inversion [Rey07].
Cette intégrale différe néanmoins en fonction du régime d’inversion respectif des interfaces.
Lorsque celles-ci sont toutes deux en inversion faible, I’expression du courant de drain est celle
rencontrée habituellement pour un transistor bulk. Lorsque seule I'une des interfaces rentre en
régime d’inversion forte, ’expression standard du courant de drain n’est plus valable. La charge
due au couplage rentre en jeu et une hypothése simplificatrice est nécessaire afin de déterminer
une expression simple du courant de drain en fonction de la charge d’inversion. Enfin, lorsque les
deux interfaces sont en régime d’inversion forte, le couplage disparait et I'expression de chaque
courant d’interface est équivalente a celle du courant de drain d’un transistor bulk lui-méme en
régime d’inversion forte.

1.3.2 Expressions des tensions de seuil et des courants d’interface en fonction
du régime d’inversion

Comme cela a été dit précédemment, la modélisation en tension de seuil de 'IDGMOS four-
nit des équations propres a chaque régime de fonctionnement du transistor. Afin de faciliter la
compréhension de ce modéle, les chapitres suivants présentent ces équations selon le méme dé-
coupage. D’autre part, un transistor est souvent employé au sein d’un circuit analogique avec une
longueur supérieure a la valeur minimale tolérée par la technologie. Il présente alors de meilleures
performances en terme notamment de résistance drain-source. De plus, utiliser un transistor de
longueur minimale fait apparaitre certains effets dit de « canaux courts » si cette longueur de-
vient de ’ordre de quelques dizaines de nanométres. Bien que certains effets de « canaux courts »
alent été introduits dans le modéle présenté dans [Rey07], les équations suivantes sont simplifiées
afin de ne tenir compte que du comportement d’un transistor & canal long. Enfin, ce chapitre n’a
pas vocation a reprendre les travaux présentés dans [Rey07| dans leur intégralité. Il ne cherche
qu’a illustrer la fagon dont le transistor IDGMOS a été modélisé et il ne présente donc que les
termes principaux rentrant en compte dans cette modélisation. Seules les équations finales sont
reprises ici et mises en forme afin d’apporter une certaine cohérence avec les notations de ce
manuscrit. Les termes correctifs inclus dans le modéle final utilisé dans le simulateur ne sont pas
pris en compte tant que leur impact reste négligeable devant les grandeurs principales du modéle.
Les équations détaillées sont néanmoins reprises en annexe de ce manuscrit (cf. 3.5). Les équa-
tions étant symétriques pour l'une et 'autre interface, seules celles décrivant le comportement
électrique de l'interface avant sont décrites.
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1.3.2.1 Les deux interfaces sont en régime d’inversion faible

La modélisation physique a permis de déterminer I'expression de la tension de seuil équiva-
lente Viz4. Celle-ci est donnée par I'équation 1.4 :

Virg = Virgo — (Ngg — 1) Vabgp (1.4)

avec Vgpg p définie dans 1.2 et :

21y Conpe - Ur

Lo Corlo )y (fYin) (15)

Vifgo =ngg - ur - In (

Dans cette expression, u; est la tension thermodynamique, g la charge électronique, n; le

dopage intrinséque du film de silicium et Ty son épaisseur. La grandeur fV;;, est une fonction

dépendante de la différence entre les potentiels appliqués sur chacune des grilles. La fonction
fVin s’écrit -

tanh Ceq | Vasa.p—Vabg.p
A% Cei 2 (1.6)
th — .
Cgi 2uyg
avec .
1
Ceg = — T I (1.7)

Cozfg Cowbg + Csi

Lorsque les deux interfaces sont en régime d’inversion faible, les travaux présentés dans
[Rey07] permettent de montrer que le courant de 'interface avant s’exprime par :

V -V V. —Vifg —nygq - Vo
Lisg = Brg - Confg - Nfg - Uj - <eXp (w) — exp < 9fg9.p — Vtfg fa dsefﬂfg)) (1.8)

Nfg - Ut Nfg - Ut

avec .
w
Brg = Lfg “Hn,fg (1.9)
fg

La grandeur Vysers g (« eff » pour « effective ») est égale a Vs quand celle-ci est faible
et sature & la tension Vs rq (définition identique au modéele BSIM). La loi courant-tensions
associée a une interface est donc bien semblable & celle relative a un transistor bulk a laquelle il
faut néanmoins ajouter 'effet du couplage.

1.3.2.2 Au moins 'une des interfaces est en régime d’inversion forte

Dans ce régime de fonctionnement, seule la forme de I’équation 1.4 reste valable. En effet,
lorsque l'interface avant est en régime d’inversion forte, sa tension de seuil est :

Virg = Virgo — (Ngg — 1) Vessobg (1.10)

Dans cette équation, les termes Vi 0 et ny, conservent 'expression mentionnée auparavant
(cf. équations 1.3 et 1.5). L’équation 1.10 ressemble beaucoup a celle obtenue lorsque les deux
interfaces sont en régime d’inversion faible 1.4. Néanmoins, la grandeur Vg, s, remplace le terme
Vgbg,p de I'équation afin de tenir compte de I'é¢tat d’inversion de la face arriére. Si celle-ci est en
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inversion faible, Viyerrpg est alors égale a la tension Vg, de 'équation 1.4. Si I'interface arriére
est en inversion forte, le couplage cesse dans le sens de la face arriére vers la face avant. La
grandeur Vs est alors égale a une constante telle que :

2y - Conpo - 1
Voeffibg = us - In ( ~be bg [Tty Tho AV — AVthum) (1.11)

q-ni-Tg Npg

ol AVy, et AVipiim sont deux constantes dépendantes des caractéristiques physiques du
transistor. L’équation 1.10 montre que l'existence ou non du couplage est prise en compte dans
I'expression de la tension de seuil au travers du potentiel effectif Ve s pg relatif a la grille arriere.
En ce qui concerne le courant d’interface, c’est ’expression méme de celui-ci en fonction de la
charge d’inversion qui différe selon ’état d’inversion de la face arriére. Il est néanmoins possible
de prendre en compte I’état d’inversion de l'interface arriére en introduisant un terme correctif a
la valeur de la tension de controle effective du courant d’interface. En nommant ce terme correctif
Vot ,tg pour la face avant (« off » pour « offset » ), 'expression de la tension de controle effective
s’écrit :

Vatrg = Varaw — Vitg = Vosf.fg + Uters,tg (1.12)
avec :
Va
Uteff.fg = Ut - seff,.fg (113)
Vdsat,fg

et Viserr, rg est égale a Vi, quand celle-ci est faible et sature a la tension Vieqs, 4. L'expression
du courant d’interface est alors :

Va ,
Iarg = Brg - Confg * Vatfg - (1 TRl Y Y ) t;efifzg_ Ut)) Viaseff.1g (1.14)
gtrg

avec .

Brg = % “Hn,fg (1.15)
g

L’équation 1.14 s’apparente & ’expression du courant de drain d’un transistor bulk en régime
d’inversion forte. Néanmoins, 'effet du couplage est introduit au travers d’une part, du terme
correctif de la tension de controle Vi;r4 et, d’autre part, au niveau du facteur de couplage effectif
Nefy,fg- En effet, la valeur de ce parameétre est égale & celle du facteur de couplage ny, si la face
arriére est en régime d’inversion faible et elle est égale & 1 lorsque cette derniére est en régime
d’inversion forte. De méme, tous les paramétres tendent vers les grandeurs standards décrivant
le modeéle du transistor bulk lorsque le couplage disparait. Dans ce mode de fonctionnement, le
courant de drain de 'IDGMOS devient équivalent & celui d’un transistor & substrat massif.

1.4 Modéle « petits signaux » du transistor IDGMOS

En conception analogique, il est important de disposer des expressions décrivant les transcon-
ductances aux variations « petits signauz » des transistors. Ces expressions servent, par exemple,
& estimer la valeur du gain d’un étage amplificateur en fonction des différents paramétres du cir-
cuit. Néanmoins, une expression compléte des transconductances ne permet pas d’aboutir & une
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évaluation simple et rapide. Il est donc plus avantageux de disposer d’expressions simplifiées afin
de déterminer une estimation « au premier ordre » de la grandeur recherchée.

Dans un premier temps, les équations du modéle présentées au chapitre 1.3 sont reprises et
simplifiées & 1’aide d’approximations. Dans un second temps, les équations simplifiées sont dé-
rivées afin d’extraire les transconductances « petits signauz » relatives au transistor IDGMOS
uniquement lorsque celui-ci est saturé. Cependant, la méthode de dérivation des équations pour-
rait étre reprise dans le cas ol le transistor est polarisé dans sa zone ohmique. Dans un souci
de concision et de clarté, seuls les développements mathématiques majeurs sont donnés dans ce
chapitre. De plus, ce chapitre étant principalement descriptif quant au transistor IDGMOS et &
son fonctionnement, seule la méthode de simplification des équations est présentée ici. Cepen-
dant, les équations ainsi établies seront reprises et analysées du point de vue de la conception
analogique dans le chapitre 2.

Il est & noter que les expressions recherchées en ce qui concernent les transconductances
ne sont que des approximations. Si les erreurs introduites par les simplifications successives
demeurent relativement faibles, ces expressions peuvent étre effectivement utilisées afin, par
exemple, de trouver une valeur approchée des dimensions optimales des transistors préalable-
ment & leur intégration dans environnement de simulation. Dans le cas contraire, les expressions
approchées sont au mieux utilisées d’un point de vue qualitatif afin d’expliquer le fonctionnement
global d’un circuit. Dans tous les cas, la référence demeure le modéle complet. Pour cette raison,
les résultats de simulation présentés dans la suite du manuscrit feront le plus souvent référence
& ce modéle. Dans le cas contraire, les conditions de simulations seront précisées explicitement

1.4.1 Simplification des équations

1.4.1.1 Valeurs numériques des parameétres électriques du modéle

Plusieurs approximations sur le modéle s’appuient sur le fait que certains termes peuvent
étre négligés devant d’autres. Afin de pouvoir effectuer ces calculs, le tableau 1.2 donne la valeur
des paramétres les plus fréquemment utilisés dans le modéle.

Grandeur abréviation valeur unité
Mobilité des électrons L 250e —4 | em?/(V.s)
Permittivité de 'oxyde de grille €ox 3,45e — 11 F/m
Epaisseur équivalente de 'oxyde de grille Tox 1,20 nm
Permittivité du film de silicium €si 1,03e — 10 F/m
Epaisseur équivalente du film de silicium Ty 10,0 nm
Travaux d’extraction de 'oxyde de grille Ay -96,0 mV
Champ de saturation des porteurs ESAT 0.77e7 V/m
Tension thermodynamique Uy 25,7 mV
Capacité surfacique de 'oxyde de grille Coz 28,8¢ — 3 F/m?
Capacité surfacique du film de silicium Clyi 10,4e — 3 F/m?
Capacité équivalente Ceq 6,04e — 3 F/m?
Coeflicient de couplage Neff 1,26 -
TAB. 1.2 -

Valeurs numériques des paramétres électriques du modéle
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1.4.1.2 Les deux interfaces sont en régime d’inversion faible

La relation entre les tensions de seuil et grille-source relatives & l'interface avant donnée par
I’équation 1.4 est en elle-méme suffisamment affine pour ne pas nécessiter davantage de simplifi-
cations. Néanmoins, la grandeur fVy, apparaissant dans la définition de V40 varie quelque peu
avec la différence de potentiels entre les deux grilles. Une application numérique des grandeurs
mises en jeu permet de juger de I'importance de la tension fV;, dans 'expression de la tension
de seuil. Puisque les deux interfaces sont en régime d’inversion faible, I’écart maximum entre les
potentiels appliqués sur les grilles est d’environ 0,4V. Les extrema de la fonction dépendant de
fVin dans I'équation 1.5 sont alors :

—49mV < ngg-u - In(fVin) <0 (1.16)

La valeur de la partie constante de Vif40 dans I'équation 1.5 étant de 591mV’, une erreur
inférieure & 10% est faite si I’on considére la fonction fVy, constante et égale & 1. L’erreur mini-
mum est obtenue lorsque les deux potentiels de grille sont égaux. En conservant la forme ainsi
obtenue pour Vif4 0, 'expression de la tension de seuil 1.4 et celle du courant 1.8 ne nécessite
pas davantage de simplifications.

Expression du courant de drain lorsque le transistor est en régime saturé :

En considérant le transistor polarisé en régime saturé et ’expression de la tension de satura-
tion :

2-Ut

Nfg

Vdsat,fg == (117)

I’équation 1.8 donnant le courant de drain de l'interface avant s’écrit :

Vasgp + (ngg —Vabg,p — thg,()) —exp <ngg-,p + (npg = DVbg,p = Visg,0 = 2ut )) (1.18)

2
lafg = Bfg Coufg Mfg Ui (e"p( Npg - Ut npg - ug
g g

1.4.1.3 Une seule interface est en régime d’inversion forte

Lorsque seule la face avant se trouve dans le régime d’inversion forte, le courant traversant la
face arriére peut alors étre négligé par rapport a celui de 'interface avant. Néanmoins, le potentiel
appliqué sur la grille de la face arriére conserve son controle sur la tension de seuil de l'interface
avant. Il est donc nécessaire de simplifier au préalable ’expression de la tension de controle
effective du courant de canal avant. Cette expression, donnée par I’équation 1.12 fait apparaitre
elle-méme plusieurs termes. Dans un premier temps, ’équation 1.10 permet d’exprimer la tension
de seulil relative a l'interface avant lorsque la face arriére est en inversion faible :

Vitg = Virgo — (Ngg — 1) - Vabgp (1.19)
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De la méme fagon que dans le chapitre précédent, le terme incluant la tension fVi, dans
I'expression de Vify0 peut étre supposé constant. La valeur du terme correctif V, ;¢ ¢4 ne peut
quant & elle étre approchée par une constante. La simplification de son expression, donnée par
I’équation 38 de 'annexe 3.5, passe par celle des différentes grandeurs rentrant dans la défini-
tion de Vi¢f rg. Dans un premier temps, il est possible de remplacer I'expression du champ de
couplage E. (équation 32 de 'annexe 3.5) dans I’équation de V.4 (équation 33 de 'annexe 3.5).
L’expression de V¢, devient alors :

; C
Vipg = = Bo =

C C : ((ngg,p - Vgtfg,O) - (ngg,p - Vgtbg,o)) (1-20)
orfg oxfg

En prenant Vg, >> Vigg et Vipg p << Vipg, les tensions Vg0 et Vg0, données dans les
équations 30 et 31 de I'annexe 3.5 peuvent se simplifier et s’écrire :

V. — Vi
Vgtfg,o = Ut - Ngg - In (1 +exp (Lfiv?’ o tfg>) ~ Vyrgp — Visg (1.21)
t " g
V, -V
Vgtbg,0 = Ut - Mg - In <1 + exp (gl’z*’inbtbg)) ~0 (1.22)
t ]

L’équation 1.20 s’écrit donc :

Ceq

Vierg =
fa Coa:fg

' (thg - ngg,p) (1-23)

La tension V_z4 est supposée positive puisque la tension grille-source relative a la face ar-
riere est faible comparativement avec la tension de seuil. La tension d’offset V¢ ¢4 décrite par
I'équation 38 de I'annexe 3.5 se simplifie en prenant Vyirgo0 - Vitrgo 20efg >> 2w - Vgriower et
devient :

Vorfrg = u - In(agg) + Vepg — Vigg (1.24)

La simplification de la grandeur In (af4) passe par deux linéarisations successives. D'une part,
une linéarisation en +oo, et d’autre part, une linéarisation a Vytq, = Vi +x, £ — 0. Il est &
noter que ces simplifications engendrent un décalage en tension car la valeur de In (af,) prise
en Vyrgp = Vi, Vigg < Vi < 1,2V, n'est pas égale a sa valeur en +o0o. Néanmoins, seule une
approximation en V; + z, x — 0 permet de linéariser simplement le logarithme de la fonction
afq. L'expression de af, donnée par I'équation 37 permet d’écrire :

C2.p0 - V& Vit 1%
o oxfg * VO gtfg,0__ 2vcfg gtfg,0
In(ase) =In <2'q'm . 'ut> +1In (7% ) +1In (7‘/0 ) (1.25)

La tension Vp > 0 est ajouté dans 'expression 1.25 afin de garder 'homogénéité de I'argument
des fonctions logarithmes. En prenant Vs, >> Vipg >> Vipg — 2Vepg > 0, Pexpression de

Vitfg.0 20cfg de annexe 3.5 (équation 35) donne :
V ve - C
m ((Versoo_zeto g (Vasgw = Virg +2Vers (1.26)
Vo Vo

o Vit4 est donné par 1.23. Les équation 1.21 et 1.26 permettent alors d’écrire :
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Clopy V& Vargp — Vigg + 2V, Vataw — Vi
1 -1 ozfg " "0 1 9f9,p tfg cfg 1 9f9,p tfg 1.2
n(asg) n<2'q'ni'€si'ut>+n v +1In 0 (1.27)
: v, .
Soit en mettant %g”’ en facteur des arguments des logarithmes :
c? . -V Vigg —
In(afy) =In | —22f9 "9 )49y (@) +1n (1_1%72‘/61”5’) +1n (1_&) (1.28)
2:q i €sit U Vo Vataw 9f9.p

La premicére linéarisation consiste a prendre Vyzg, >> Vipg >> Vipg — 2Vipe > 0. 11 vient
alors :

C2 0 VE |2 Vigg =V
1 ~lp [ Sorfa Vo 9. n [ Lefor ) _o. Ytfg T Vefg 1.2
o) ' (Q'Q'm *€si v UL * n( Ve Varew (29

Ensuite, un calcul au premier ordre a partir de I’équation 1.29, en remplacant Vg4, par
Vatgp =Vi+x, 5 —0et Vipg < Vi < 1,2V (face avant en inversion forte), permet d’écrire :

Clitg Vo Vi 2 Vigg —V
1 ~ln [ ——ezfe 70 )4 — |+ = 4 e — el )y —2(Vigg — Vepg) =V .
n(afg) n<2'Q'7li'€si'ut 21“(‘70) i {(1 Vi arar —2(Vigg fa) 1| (1.30)

En remplagant In (afq) dans expression de Vpt 4 (équation 1.24), celle-ci s’écrit alors :

+Verg—Vigg (1-31)

Clrpg - Vi 2 Virg — Vi 4
Va — 1 ozfg 1 1 tfg cfg | _ Vv, -V, -9
ff.fg Ut[n(z'q'ni'esi'ut +‘/1 + ‘/1 9fg.p Vl( tfg fg)

En substituant les expression de Viz4 et V.r, dans 1.31, il devient alors possible de regrouper
les termes constants par rapport & leurs variables multiplicatives et éventuellement d’en négliger
certains devant d’autres. Ainsi, I’équation 1.31 s’écrit :

2‘q‘n¢‘65¢‘ut

4’th Ceq
— 1+ = __—ca ).
() () v

2u Ce Ce
- 71215 {(1 - 1 ) (npg —1) — . } “Vabg,pVarap

Coxtg
2'1145 C
+ 712 (1 - Co:jg) “Virgo - Vosgp

4’1,Lt Ceq Ceq
U N N S|y,
) [Cm a0 ] v

2u
+ 7; Vatawp

C2, ;0 VP
Vortre = m-ln(”fg : )—z-ut (1.32)

De méme, la substitution de V, ¢ 4 dans I'expression de la tension de controle effective du
courant Vi;rs donnée par I'équation 1.12 permet d’écrire :
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Viases .4
v, = —u-l _ Courg V& 2 —dsellfo ) 1.33
9tle ve 2- q N €si Ut + + Vdsat,fg v ( )
Ut

4 C.
- [ (o )( )] Vo
2U Ce
= {( > ngg—1) — 1 ] “Vabg,pVata,p

Coztg
2Ut C
1- Vi V,
V2 < Cﬂfg) tfg,0 " Vgfg,p

4Ut Ceq > Ceq :| }
14+ — 1-— 1) — 4 _1
{( |41 ) [( Coztg (nsg ) Coxtq (nsq ) ¢ Vabaw
2u
+ <1 - V1t> “Vatawp

L’expression 1.33 montre que Vs, peut se mettre sous la forme :

1—-

Votrg = Co + Cfg,bg “Vasgw - Vabgp + Cbg Vgbg,p + Cfg Vatap (1~34)

avec .
C2 g VT Vidse Ce
o= —uetn (S ) o (o e [ (1) (1 ) Vi
) Ce Ce
Crgbg = vift [(1 - coz;g) (ngg —1) — Coz;g}
C, Ce
Chg = — {(1 n 4ut> [(1 _ cozf«) (ngg—1) — Cm;g} — (nyq — 1)}

— 1 — 2w _ 2ug _ Ceq
Cg=1 Vi V2 (1 Cozfg> Virg,o

En développant ces coefficients, les équations deviennent :
Cozzc V? Vseff,f 4 Ce
Co = —u; - In (2_q,nj_gesi?m> + (2 + 7;%7}099) s — [1 - (1 + VL;) (1 - Cozfg)] Vitgo
Ce
Crobg = 7# {”fg (1 - Com;g> - 1]
Chy = — { (14 4w 1— Lo ) — 1| — (nsy—1)
bg v ) | Costo Nfg

_ _ M _ 2ut _ Ceq
Cpg =1 Vi V2 (1 Coxfg> Virg,o

Lorsque le transistor est symétrique, les capacités relatives aux oxydes avant et arriére sont
égales (Cozrg = Cogbg)- En utilisant la définition du facteur de couplage nysq (équation 1.3) et en
calculant 'expression de la capacité équivalente série Ceq, il peut étre montré que :
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Nfg - <1 - &> =1 (1.35)

oxfg

Les expressions des coefficients C; deviennent alors :

C _ 1 Cngg 1 V2 2 Vdseff,fg 1 1 duy 1 V
0= Ut Fgmegug | T W n (V) +(2+ Vasarga ) W~ 27 T W) gy | Vera0

Crgbg =0

Chg =nypg — 1

2
Cfg =1- Vlf (1 + nfivl V;ffg,o)

En s’appuyant sur les valeurs des constantes technologiques données dans le tableau 1.2 ainsi
que sur les courbes présentées a la figure 1.6, une application numérique permet de simplifier
davantage les coefficients Cy et C'y4 en considérant les variations de leur valeur autour des termes
constants :

Co = —0,640 + 0,066 ~ —0, 640V & 10,5% prés

Cpy=1,0—-0,17 ~ 1,0 & 17.0% prés.

Les erreurs sont données ici avec Vi = 0,57V, Vizs0 = 0,59V, en zone ohmique pour Co
et V1 = 0,57V, Vipg0 = 0,64V pour Cy,. Le choix de fixer la valeur minimale de V; & 0,57V,
soit la valeur de la tension de seuil mesurée sur la courbe 1.6 augmentée de 0,1V, n’est qu'une
hypothése de travail pour maintenir la face avant en inversion forte. Cependant, les erreurs
augmentent lorsque la face avant s’approche de 'inversion modérée. Concernant plus précisément
le coefficient C't4, un calcul similaire montre qu’il faut V3 > 0,8V pour avoir une erreur inférieure
a 10%. Le but étant ici de simplifier les équations, il est avantageux que les coefficients soient
constants. Le choix est donc fait de prendre les valeurs approchées des coefficients. Selon cette
hypotheése, I'expression de la tension de controle effective du courant Vi r, donnée par 1’équation
1.33 se réduit a :

Co.
Vatrg = Vargp + (ngg — 1) - Vgogp —ue - In (2 g .f: } 'Ut> (1.36)
T 81

L’équation donnant l’expression du courant d’interface (cf. équation 1.14) ne nécessite aucune
simplification supplémentaire.

Remarque concernant le courant de diffusion et expression du courant en régime saturé :

Lorsque le transistor est saturé et que le champ de saturation n’est pas encore atteint, la
tension Viyseryr rq est égale a :
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(Vgtsg +2 - )

Visers,rg = Vasat,fg = (1.37)
Nfg
L’équation 1.14 devient alors :
) Coz 1 1
Tyg = Bro - Ce 5 fo. . Viigg + Brg - Conrg s — s Vorrg = Lacona + Laaiss (1.38)
Nfg US]

En effet, le courant global inclut non seulement le courant de conduction propre au transistor
de type MOS, mais il tient compte également du courant de diffusion du transistor bipolaire
formé entre le drain, le film de silicium et la source du transistor. Si ce courant de diffusion est
négligé, I’équation 1.38 permet alors de retrouver une formulation proche de I’équation standard
du courant de drain, soit :

Brg - Courg 1

Lifg = 5 H 'Vg2tfg (1.39)
g9

1.4.1.4 Les deux interfaces sont en régime d’inversion forte

Comme cela a été dit au chapitre 1.3, le comportement de 'IDGMOS lorsque les deux in-
terfaces sont en régime d’inversion forte tend vers celui de deux transistors bulk connectés en
paralléle. Toutes les grandeurs tendent donc & ne dépendre que des paramétres de l'interface
considérée. Ainsi, la tension de seuil de la face avant, donnée par I’équation 1.10, s’écrit :

Virg = Viggo — (ngg — 1) - Vivg,tim (1.40)

La valeur de la constante Vipg jim est donnée par I'équation 1.11. De la méme fagon, les autres
grandeurs introduisant 'effet de couplage deviennent des constantes. Au final, I’équation du
courant de l'interface avant conserve son expression donnée par la formule 1.14 avec dans ce cas
Neff.fg = 1. De plus, 'équation approchée ne tenant compte que du courant de conduction, tirée
de 'expression 1.38, est égale & celle relative au transistor bulk, soit :

Btg - Coztg

Idfg = 2 'Vthfg (141)

1.4.1.5 Comparaison entre le modéle complet et ses équations simplifiées

Les équations simplifiées du modéle ont été intégrées au simulateur pour les trois combi-
naisons d’inversion des interfaces afin de pouvoir les comparer avec le modéle d’origine, plus
complet. Seuls les résultats concernant les grandeurs les plus importantes sont données ici. Les
dimensions du transistor sont identiques pour le modéle complet et les équations simplifiées.
Les simulations sont données pour une tension drain-source de 1,2V. Dans un premier temps,
les courants d’interface sont illustrées a la figure 1.11 lorsque les deux interfaces sont en régime
d’inversion faible. L’équation simplifiée du courant de drain en saturation dans cette zone de
fonctionnement suit alors une loi exponentielle telle que décrite par 1’équation 1.18.
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FiG. 1.11 -
Simulation des modéles de 'IDGMOS en fonction de la tension grille-source avant lorsque les
deux interfaces sont en régime d’inversion faible avec une tension de grille arriére Vgpy = 0,1V
(a) Courant de face avant et sa dérivée (b) Courant de face arriére et sa dérivée.

Il est rappelé ici que, d’une part, la simplification des équations suppose que les interfaces
restent effectivement en inversion faible. Or lorsque la tension de grille avant Vg, s’approche
de 0,4V, la face avant entre en régime d’'inversion modérée et ’écrantage apparait. Les courbes
de la figure 1.11 montrent que, dans ce cas et trés rapidement, un écart se créé entre le modéle
complet et ses équations simplifiées. Les courbes de la figure 1.11.b montrent notamment que la
pente du courant de face arriére relatif au modéle complet diminue lorsque la tension de grille
avant augmente. Ceci est dii & ’écrantage du canal mais ce phénoméne n’est pas pris en compte
dans les équations approchées du modéle. D’autre part, une hypothése simplificatrice est faite
afin de ne pas tenir compte des variations de la fonction fVy, (cf. 1.16). Cette fonction tient
compte de I’écart entre les tensions appliquées sur chaque grille. En ce qui concerne ’hypothése
simplificatrice, celle-ci revient & considérer cet écart entre les tensions comme étant nul. Le
minimum d’erreur se trouve donc au point ol les deux tensions de grille sont effectivement
égales, soit 0,1V sur les courbes de la figure 1.11.

Concernant le courant de drain global et sa dérivée, les résultats de simulation sont présentés
& la figure 1.12 pour différentes valeurs de tension grille-source de la face arriére. Comme cela
vient d’étre dit, le minimum d’erreur est obtenu d’une part, lorsque les deux tensions grille-source
du transistors sont égales et, d’autre part, lorsque les deux interfaces sont suffisamment éloignées
du régime d’inversion modérée. Ces deux conditions sont valables tant pour le courant de drain
que pour sa dérivée. A titre d’exemple, le minimum d’erreur relative sur le courant de drain
avec Vgpg = 0,2V est d’environ 19% lorsque les tensions grille-source sont égales. Cette méme
erreur passe au-dessus de 40% dés lors que ’écart entre les tensions grille-source est supérieur
+80mV.
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Simulation des modéles de 'IDGMOS en fonction de la tension grille-source avant lorsque les
deux interfaces sont en régime d’inversion faible avec une tension de grille arriére Vg, de 0,0V,
0,2V, et 0,4V. (a) Courant de drain (b) Dérivée du courant de drain.

Le modéle complet et ses équations simplifiées sont simulées a présent lorsque seule l'inter-
face avant est en régime d’inversion forte. La face arriére est maintenue en inversion faible en
appliquant une tension grille-source arriére inférieure ou égale & 0,4V, Le courant de drain global
et sa dérivée simulés sont présentés a la figure 1.13.
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, 0,4
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Simulation des modéles de 'IDGMOS lorsque seule I'interface avant est en régime d’inversion
forte. (a) Courant de drain et sa dérivée en fonction de la tension grille-source avant avec

v

g = OV (b) Courant de drain en fonction de la tension grille-source arriére avec Vyry = 1V.

Dans ce régime de fonctionnement, le courant de drain suit une loi s’approchant d’une loi
quadratique. Son expression simplifiée en saturation est donnée par 1.39. Les courbes de la figure
1.13.a illustrent différents stades de la simplification, du modeéle complet (courbe en rouge), a
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léquation simplifiee 1.39 (courbe en vert clair). En plus des erreurs dues aux simplifications
successives des équations, Iapproximation sur le courant de diffusion (cf. §1.4.1.3) doit étre
prise en compte en ce qui concerne le décalage entre la courbe du modéle complet et celle de
I'approximation. L’erreur due & cette approximation relativement au modéle complet représente
entre 10% et 20% d’écart pour une tension de grille avant située entre 0,7V et 1,2V, le maximum
étant obtenu pour Vyry = 0,7V. En ce qui concerne I'approximation globale sur le courant de
drain tel que décrit par I’équation 1.39, lerreur totale se situe entre 65% et 20% d’écart pour une
tension de grille avant située entre 0,7V et 1,2V, le maximum étant obtenu pour Vyp, = 0,7V . 11
est & noter que lorsque seule la face avant est en régime d’inversion forte, la tension de grille arriére
est par conséquent relativement faible. La tension de seuil effective de la face avant est donc élevée,
supérieure & 0,55V . La limite supérieure de la zone d’inversion modérée est d’autant plus élevée
que la tension de seuil 'est, alors qu'une tension de grille avant V5, = 0,7V ne place l'interface
avant qu’a 0,15V de la tension de seuil. A titre d’exemple, une tension Vyr, > 0,8V permet
d’obtenir une erreur inférieure a 40%. Concernant I'erreur sur la dérivée du courant de drain,
celle-ci reste inférieure & 20% pour une tension de grille avant Vyrg > 0,7V. En plus des erreurs
mentionnées précédemment, il est également nécessaire de prendre en compte les variations dues a
la tension de grille arriére. L'impact de la grille arriére sur le courant de drain global est illustré
sur la figure 1.13.b. Comme le montre cette figure, I'influence de 1’état d’inversion de la face
arriére n’est pas négligeable, ’écart entre le modeéle complet et son approximation augmentant
au fur et & mesure que la face arriére s’approche de I'inversion modérée.

La troisiéme combinaison d’états d’inversion, & savoir le cas ou les deux interfaces sont en
régime d’inversion forte, est simulée et les résultats correspondants sont illustrés sur la figure
1.14

Courant de drain (A)

Dérivée du
courant de drain (mS)

04 ‘ 06 ‘ 08 ‘ 10 ‘ 12
Tension de grille avant (V)
Fic. 1.14 -

Courants de drain et dérivées décrits par les modéles de '/DGMOS en fonction de la tension
grille-source avant avec Vgpy = 1V lorsque les deux interfaces sont en régime d’inversion forte.

Clest ici le cas le plus simple et le mieux modélisé puisque le couplage n’existe pas dans ce
mode de fonctionnement. En ce qui concerne le courant de drain, I'erreur se résume & ’approxi-
mation faite sur le courant de diffusion. Cette erreur reste inférieure & 9% pour une tension de
grille avant située entre 0,7V et 1,2V. Concernant 'erreur sur la dérivée du courant de drain,
celle-ci reste inférieure a 16% pour une tension de grille avant V¢, > 0,7V
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1.4.2 Transconductances « petits signaux »
1.4.2.1 Les deux interfaces sont en régime d’inversion faible

Afin d’obtenir les transconductances « petits signaur » du transistor IDGMOS, il suffit
de dériver I’équation du courant de chaque interface par rapport aux variations des potentiels
appliqués sur chaque grille. Concernant l'interface avant, la dérivée de I'expression du courant
donnée par 1’équation 1.18 s’écrit :

d‘d/Idfg _ 1 tﬁfgcoxfgnfgu'fz <exp (nggvp + (nfg — 1)‘29179,1) - thy70> —exp (ngy,p +(ngg — 1)V9bz,p —Vifg0 — 2“))
a9fg.p Nfgt Nfgt Nfgl
(1.42)
soit :
. 1 Lagpg
) =— - —= .9 1.43
dfg|fg Nfq ut 9fg.p ( )
De méme :
, dlasg nig =1 lisg
) = XY = 1.44
dfg‘bg dngg,p gbg,p Nt ut gbg,p ( )
La dérivée totale d’ordre un de Iy, s’écrit alors :
. . : Lifg 1 ngg — 1
Tdfg = 1 +1 =—=.— v + -V 1.45
df g dfg |fg df g |bg ut Nfg 9fg.p Nfg gbg,p ( )

1.4.2.2 Une seule interface est en régime d’inversion forte

Lorsque seulement 'une des faces est en régime d’inversion forte, le couplage intercanal
demeure. L’expression de la transconductance relative a l'interface avant se calcule donc en
dérivant ici aussi le courant d’interface par rapport aux variations appliquées sur les deux grilles.
Dans un premier temps, I’équation 1.36 permet d’écrire :

Vtrg Votrg
—9tfs 99 (g, — 1) (1.46)
dvgfg,p dngMJ .

De plus, lorsque le transistor est polarisé dans sa zone de saturation, la dérivée de 1’équation
1.39 par rapport aux variations de la grille avant est :

dlgsg Brg - Coxtg 1 Vatrg
— e Vg r 2 29 1.47
dVysgp 2 Nfg gt dVysgp ( )
En remplacant I'expression de V¢, par celle déduite de I'équation 1.39, il vient alors :
dlg Btg - Cox 1 V.
= if g _2_\/ fa 5 fg.i.[dg.divgtfg (1.48)
9f9.p Nfg 9f9.p

Enfin, il est possible de simplifier ’équation précédente a ’aide de la formule 1.46. L’expression
de la variation du courant de 'interface avant induite par celle appliquée sur la grille avant est
donc :
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. ﬁ ° Coz 1
Gdfglpy =2 \/fngg Y Targ - vgrg.p (1.49)

De la méme fagon, il est possible de montrer que :

. ﬂ ° Coz 1
de9|b.q =2 \/ e 2 e “lapg - (npg — 1) - Vgg,p (1.50)
Nfg

La variation totale de Igr, s’écrit alors :

. . . ﬂ ° Coz 1
iarg = tdfgls, + idfgly, =2 \ = 2 = lagg - N “(vgrgp + (npg — 1) - Vgbg,p) (1.51)
g

L’interface arriére étant en régime d’inversion faible, le paragraphe précédent montre que sa
transconductance est proportionnelle au courant de polarisation de la face arriére. La transcon-
ductance de la face arriére est donc négligeable devant celle de la face avant.

1.4.2.3 Les deux interfaces sont en régime d’inversion forte

Dans le cas o les deux interfaces sont en régime d’inversion forte, le couplage disparait.
L’équation 1.40 permet d’écrire :

Vgtfg -1 Vgtfg

=0 (1.52)
dngg,p dngg,p

Selon le méme principe que dans la section précédente et en dérivant I’équation 1.41, il est
possible de montrer que :

. Bfq - C
deg|fg =2- w “Lafg - Vgfg,p (1.53)

et que :

idfg|bg =0 (1.54)

La variation totale de Igr, s’exprime alors par :

‘ ~ ‘ Btg - Coupg 1
Gdfg = ldfglq T ldfglyy =2 \/ ’ 2 - ny “larg - Vgfg.p (1.55)
g

1.5 Conclusion

Le but de ce chapitre a été d’introduire le transistor double grille a grilles planaires indé-
pendantes sous différents aspects : les raisons de son existence, son procédé de fabrication tel
qu’il a été envisagé par le CEA-Léti, son comportement électrique général, sa modélisation. Une
derniére partie s’est ensuite occupée de simplifier les équations du modéle et d’en extraire les
expressions des transconductances « petits signauz » afin de les analyser ultérieurement du point
de vue de la conception analogique.
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En ce qui concerne son procédé de fabrication, la technologie planaire offre une déconnexion
naturelle des grilles avant et arriére. Ainsi, les deux grilles peuvent étre pilotées indépendamment
I'une de I’autre. Dans ce mode de fonctionnement, le comportement du transistor est relativement
différent de celui d’un transistor standard. Il faut en effet tenir compte du couplage apparaissant
entre les canaux.

Ce couplage peut étre décrit par un diviseur capactif entre les deux interfaces et ses effets
sur les tensions de seuil effectives des faces avant et arriére est a la base du comportement par-
ticulier du transistor IDGMOS. 1l est possible de résumer en partie son influence par le fait que
I'augmentation du potentiel appliqué sur la grille d’'une interface a pour effet de diminuer la
tension de seuil relative & la face opposée. En partie uniquement car un deuxiéme phénomeéne
est & prendre en compte, celui de ’écrantage du couplage par le canal de conduction. Dés lors
que celui-ci est formé sur une interface, il empéche le couplage entre la tension de grille de cette
interface vers lautre face. Cependant, ce phénoméne n’est pas bidirectionnel, 'autre interface
pouvant continuer & influencer I'interface en inversion forte, a condition tout de méme que 'autre
interface demeure en inversion faible. Ici encore, il est possible de résumer ce comportement par
le fait que seule une interface en régime d’inversion faible peut influencer 'interface opposée par
couplage. De plus, ’écrantage du couplage par le canal est maximum lorsque le transistor est
polarisé dans sa zone ohmique. En saturation, le pincement du canal & proximité du drain affai-
blit la barriére que représente le canal pour le couplage et ce dernier augmente relativement dans
la zone de pincement. Le comportement du transistor et 'influence du couplage intercanal tels
qu’étudiés dans ce chapitre permettent d’ores et déja de révéler deux impacts quant a ’apport
fonctionnel du transistor. D’une part, il permet de controler électriquement la tension de seuil
d’une interface, ce qui est impossible au sein d’un transistor bulk utilisé de facon conventionnelle
dont la tension de seuil est fixée par la technologie lors de son élaboration. L’équivalence n’est
pas stricte entre les voies électrique et technologique mais cela peut étre avantageusement utilisé
afin d’adapter certains paramétres fonctionnels du transistor. D’autre part, il a été montré que
la couplage permet d’étendre la plage de contréle du courant de drain par la tension grille-source
d’une interface sur toute la plage de tensions entre la masse et la tension d’alimentation. Cet as-
pect est peut étre I'un des plus importants en ce qui concerne les apports potentiels de 'IDGMOS
quant & la conception sous tension d’alimentation faible.

L’influence du couplage n’est pas pris en compte par les modéles conventionnels des transis-
tors MOS si bien que de nouveaux modéles dédiés a 'IDGMOS doivent étre développés. Parmis
ces modeéles, le choix a été fait par le CEA-Léti de s’orienter vers un modéle explicite en tension
de seuil. Celui-ci a été congu antérieurement aux travaux de cette thése. Bien que certaines hy-
pothéses simplificatrices aient été faites durant son I’élaboration, le modéle de ' IDGMOS corréle
relativement bien avec les simulations numériques du transistor. Ainsi, ce modéle peut étre utilisé
comme base aux travaux et aux simulations des circuits présentés dans ce manuscrit.

Néanmoins, le modéle est trop complexe afin d’expliquer simplement le fonctionnement de
circuits complets ou bien de faire des calculs au premier ordre dédiées a la conception des circuits.
Ce chapitre présente donc une méthode de simplification des équations du modéle dans le but
d’extraire les expressions simplifiées du courant de drain et des transconductances en fonction des
paramétres principaux du composant. De cette étude mathématique ressort un jeu d’équations
relativement simples mais présentant également des erreurs en comparaison avec le modéle de
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base, plus précis. Les erreurs peuvent étre assez importantes selon le régime de fonctionnement
relatif des interfaces, si bien qu’il est déconseillé d’utiliser ces équations simplifiées afin de réaliser
des calculs au premier ordre. Néanmoins, elles pourront étre employées afin d’analyser qualita-
tivement le fonctionnement des circuits, notamment en ce qui concerne l'influence du couplage
dans le comportement de ces circuits.



Chapitre

Conception de circuits analogiques en
technologies avancées

2.1 Etat de I’art de la conception de circuits intégrés en techno-
logies MOS avancées

L’ITRS prévoit la mise en production de technologies double grille a partir de 2012 [itrte]. Les
avantages de ces technologies dans la perspective d’augmenter la densité d’intégration concernent
principalement le contréle électrostatique du canal de conduction. En effet, un meilleur controle
¢lectrostatique devient nécessaire principalement pour maintenir un rapport I, /Iof¢ convenable
pour la conception de circuits numériques. De plus, la conception de circuits RF profite également
de la réduction de la longueur des grilles des transistors puisque qu’un transistor double grille
dispose d’une densité de courant supérieure a celle d'un transistor standard. Cependant, I'I/TRS
ne donne que les axes d’évolution principaux mais elle ne donne pas les solutions technologiques
pour y parvenir. Or plusieurs verrous existent afin de miniaturiser davantage les transistors et
d’employer des technologies multi-grille [Poi05]. En effet, les choix des matériaux, de la structure
du composant multi-grille et du procédé de fabrication sont primordiaux. A I'heure actuelle,
trés peu de ces technologies sont maitrisées et permettent la réalisation pratique de circuits
fonctionnels comportant plusieurs transistors. Les technologies multi-grille & grilles verticales
(FinFET, QFET, etc...) profitent néanmoins d’un procédé de fabrication restant proche de celui
d’une technologie MOS standard. Elles sont donc plus proches d’une avancée vers une solution
technologique. Une illustration de transistors FinFET & grilles connectées et déconnectées est
présentée sur la figure 2.1.

35
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(a) (b)

(c)

Fic. 2.1 -
Structure des transistors FinFET. (a) grilles connectées (b) grilles déconnectées (c¢) multi-doigt

Plusieurs différences existent entre le FinF'ET et une technologie double grille planaire. La
premiére repose sur la déconnexion physique des grilles. Alors que les grilles du transistor & double
grille planaire sont naturellement déconnectées, le FinFET nécessite une étape supplémentaire.
Cette étape utilise les moyens de la planarisation CMP afin de retirer la couche de matériau de
grille située au-dessus du canal ( cf. 2.1.b ). Bien que ce procédé soit délicat compte tenu de la
précision nécessaire & la déconnexion des grilles, certains laboratoires ont réalisé ce composant
et une premiére application RF a pu étre caractérisée |[Mat05].

La deuxiéme différence est en regard & la discrétisation de la largeur effective du canal au sein de
la structure FinFET. D’une part, la figure 2.1.a montre que deux types de canaux existent au
sein de la structure FinFET. Le premier type est composé de deux canaux verticaux sur le plan
(e.L). Le deuxiéme est composé d’'un canal horizontal sur le plan (W.L). D’autre part, I'épaisseur
e du film de silicium est fixe pour une technologie donnée et la largeur W du transistor doit
étre maintenue faible puisqu’elle correspond a la distance inter-grille (contrdle électrostatique
du canal). Pour ces deux raisons, 'augmentation du courant de drain ne peut étre réalisé que
de fagon discréte, en multipliant les doigts du transistor FinF'ET tel qu’illustré sur la figure
2.1.c. Cette discrétisation de la largeur effective du transistor se fait donc au détriment de la
densité d’intégration lorsque le controle électrostatique du canal est nécessaire, ce qui est le cas
au sein d’un circuit numérique. Le transistor & double grille planaire conserve quant & lui la méme
capacité de réglage qu'un transistor bulk. La distance inter-grille étant fixée par I'épaisseur du
film de silicium, la largeur du canal peut donc étre augmentée de fagon continue sans nuire pour
autant au contréle électrostatique du canal.

Enfin, une partie du courant de drain du FinFET circule au travers des canaux situés sur les
plans verticaux (e.L). Ces faces sont obtenues par gravure et les surfaces ainsi formées sont alors
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plus rugueuses que si elles avaient été créées par dépot. Il s’ensuit que le bruit flicker sera plus
élevé dans un transistor FinF'ET qu’au sein d'un transistor & grilles planaires [Nau05].

Quel que soit I'axe technologique choisi, chaque avancée demeure importante dans I’évolution
vers des technologies multi-grille. Un autre point est qu’il n’est pas nécessaire d’attendre qu’une
technologie soit mature pour commencer a étudier ses avantages et ses inconvénients du point
de vue de la conception de circuits. Néanmoins, la modélisation de la structure est essentielle &
la simulation de circuits comportant plusieurs transistors. Or un modéle décrivant une structure
multi-grille doit tenir compte de phénomeénes propres & ces composants, tels que le couplage
intercanal. Un modéle standard de transistor bulk ne permet pas cette description, si bien que de
nouveaux modéles doivent étre élaborés. La recherche d’un modéle robuste, précis, prédictif et
continu n’est pas anodine. Celle-ci est également I'objet de recherches au sein des laboratoires. Un
état de l'art de la modélisation des composants multi-grille est donné dans [Rey07|. Il apparait
qu’en plus de aspect prédictif du modéle, le probléme majeur réside dans le compromis entre la
précision du modéle et sa capacité & décrire tous les domaines de fonctionnement du transistor.
Ainsi, les modéles actuels ont chacun leurs avantages et leurs inconvénients mais ils peuvent
néanmoins étre employés afin de simuler des circuits. Les paramétres des modéles sont alors
ajustés sur les simulations numériques de la structure en attendant que les composants puissent
étre créés physiquement et caractérisés.

Certaines données ne peuvent étre prédites ou simulées avec précision et seules les mesures
sur silicium permettent d’évaluer correctement les performances d’une technologie pour certains
domaines de conception, notamment pour celui de la conception analogique. Alors que le rapport
Ion/Io¢f peut étre prédit avec une bonne précision en vue d’une intégration au sein d’un circuit
numérique, il est bien plus difficile de prévoir les données statistiques concernant I'appariement
de transistors employés dans la réalisation d’un miroir de courant ou d’une paire différentielle.

2.1.1 Considérations générales quant a la conception analogique
2.1.1.1 Performances des transistors

Bien que les données mesurées sur des transistors multi-grille soient encore peu nombreuses,
il reste néanmoins possible de prédire avec une plus ou moins bonne précision la variation de
certains parameétres électriques du composant. Cette prédiction, d’ordre général et qualitative,
reste basée sur la connaissance et ’expérience des laboratoires de recherche en termes de pro-
priétés physiques et électriques des matériaux. Néanmoins, personne ne peut affirmer a ce jour
quels seront les matériaux employés ni méme les structures qui se révéleront étre les meilleures
candidates. Pour cette raison, les considérations évoquées dans ce chapitre devront étre confir-
mées dans le futur mais elles n’en demeurent pas moins représentatives d’une évolution générale
vers ce que prévoit 'ITRS.

e Utilisation d’une technologie multi-grille :
Le contréle électrostatique du canal est important principalement en ce qui concerne la va-
leur du courant de drain lorsque le transistor est bloqué. Or en analogique, le courant I, ¢
intervient principalement dans les circuits échantillonnés, tels que les circuits & capacités
commutées et les circuits échantillonneurs-bloqueurs utilisés pour le filtrage et la conver-
sion analogique-numérique de données. La tendance actuelle est de traiter le signal dans la
partie numérique du circuit le plus en amont possible [Nau05]| et les parties analogiques se
cantonnent de plus en plus aux interfaces entre le monde extérieur et le circuit de traite-
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ment digital. Les performances des convertisseurs analogiques-numériques sont alors trés
importantes et le controéle électrostatique du canal peut permettre de maintenir ou d’amé-
liorer ces performances en diminuant les pertes d’information dues aux fuites de courant.
Un autre atout inhérent & une technologie multi-grille & grilles connectées est que celle-ci
multiplie les canaux de conduction au sein d’un méme transistor. Il s’ensuit soit un gain en
surface pour une transconductance donnée, soit une augmentation de la transconductance
et du gain en tension pour une surface de silicium donnée. L’appariement des transistors
ne devrait pas étre modifié tant que le concepteur prend soin de connecter les différentes
grilles de facon symétrique, lorsque celles-ci sont déconnectées. Cependant, le manque de
données statistiques ne permet pas de conclure totalement sur ce point.

Réduction de la longueur de grille :

La longueur minimale de grille est souvent employée en conception numérique et RF afin
d’augmenter la rapidité du transistor ainsi que sa densité d’intégration. D’un point de
vue analogique, disposer d’une longueur de grille faible permet également de dessiner des
transistors plus petits pour une valeur de transconductance donnée (ratio W/L constant).
Néanmoins, réduire la longueur de grille augmente d’'une part le désappariement des tran-
sistors (inversement proportionnel a v/W.L) et, d’autre part, cela augmente la conductance
drain-source du transistor (inversement proportionnelle & L). Les fuites de drain peuvent
alors devenir importantes lorsque le transistor est bloqué. De plus, le champ appliqué entre
le drain et la source d’un transistor & longueur minimale provoque la saturation de la mobi-
lité des porteurs. Le courant de drain varie alors linéairement avec la tension grille-source.
La transconductance atteint un maximum et devient ensuite indépendante de la longueur
du transistor [San06]. Dans cette zone de fonctionnement, le seul point positif concerne la
linéarité de la transconductance puisque celle-ci devient constante en fonction de la tension
grille-source du transistor. Enfin, il est connu que le bruit d’un transistor augmente lorsque
la surface du canal de conduction diminue. Ici encore, diminuer la longueur de grille peut
donc engendrer un bruit plus élevé.

Diminution de la tension d’alimentation :

L’épaisseur de 'oxyde de grille diminuant, il devient nécessaire de baisser la tension d’ali-
mentation en dessous de la tension de claquage de 'oxyde. Or afin de pouvoir faire fonc-
tionner un transistor au sein d’un circuit analogique, la tension d’alimentation doit étre
telle que :

Vdd > ‘/;]5 + Vdssat + VVppsignal [Na'uog)} (21)

ol Vg5 est la tension grille-source du transistor, Vyssq: la tension drain-source de saturation
et Vipsignar la variation maximale du signal sur 'ensemble des noeuds du circuit. Chaque
terme de I’équation 2.1 posséde lui-méme une valeur minimale. Vppsigna doit étre grand
afin d’augmenter le rapport signal a bruit. La tension Vg, peut étre inférieure a la tension
de seuil V; du transistor mais le courant de drain devient alors trés faible. Cela affecte
donc la rapidité du transistor ainsi que 'appariement des transistors, notamment pour un
miroir de courant. La valeur de la tension de seuil doit quant & elle rester élevée afin de
maintenir un courant I,y faible. Enfin, la tension de saturation Vs est généralement
estimée & 0.15V [Cha0O5b]. Si la tension drain-source du transistor descend en dessous de
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cette valeur, la conductance drain-source augmente, affectant alors le gain en tension des
étages d’amplification et dégradant l'erreur de recopie des miroirs de courant. De méme,
une tension d’alimentation trop faible au regard de la tension de seuil des transistors peut
empécher un interrupteur d’étre complétement bloqué, dégradant alors les performances
des circuits échantillonnés [San06]. D’'un point de vue général, la diminution de la tension
d’alimentation a pour effet d’augmenter le nombre d’étages en série sur le passage du signal
afin de compenser la perte de gain en tension des étages amplificateurs. L’utilisation des
montages cascode devient difficile et il est nécessaire de changer la topologie des circuits
conventionnels. Le seul apport de la diminution de la tension d’alimentation d’un point
de vue analogique réside dans le fait que, les transistors travaillant avec des tensions plus
faibles, ceux-ci consomment moins de puissance et ils dissipent donc moins de chaleur.

e Utilisation d’un film de silicium mince « fully-depleted » :

Un film de silicium complétement déplété (« fully-depleted ») permet de supprimer en
partie les effets de canaux courts et d’obtenir une pente sous le seuil proche de la pente
idéale de 60mV/dec [Nau05]. Cet apport technologique permet entre autres de diminuer
le courant I,rs des transistors. D’autre part, I’absence de porteurs dans le canal diminue
la conductance drain-source du transistor, augmentant ainsi son gain en tension. De plus,
la finesse du film de silicium diminue les jonctions du transistor ainsi que les capacités
associées. Le transistor est par conséquent plus rapide. Le film mince « fully-depleted » est
donc treés utile, notamment pour la conception des circuits échantillonnés. Un désavantage
non négligeable du film mince concerne les résistances d’accés de drain et de source. La sur-
face sur laquelle est réalisée le contact étant trés faible, la résistance d’accés devient élevée.
Cela a pour conséquence de dégénérer le transistor, dégradant sa transconductance mais
améliorant sa linéarité. La question concernant 'appariement des transistors reste pour
le moment sans réponse. En effet, certaines personnes pensent que 'appariement tend a
s’améliorer avec l'utilisation de film mince « fully-depleted » |San06]. Le canal étant com-
plétement déplété, les dopants du film affectent peu la valeur de la tension de seuil et par
conséquent le désappariement entre les tensions de seuil de deux transistors. Néanmoins,
la tension de seuil dépend de la différence des travaux de sortie entre la grille et le silicium
car ceux-ci définissent 1’épaisseur équivalente d’oxyde du transistor. Le manque de données
statistiques ne permet pas de déterminer & I'heure actuelle si la tension de seuil sera alors
mieux controlée dans le cas d’'une technologie « fully-depleted » que dans celui d’une tech-
nologie bulk [Nau05].

e Utilisation d’une technologie MOS SOI :
L’oxyde enterré permettant d’isoler le composant du substrat, tous les potentiels sont
donc totalement controlés localement. Les couplages ainsi que les fuites au travers du sub-
strat diminuent. Les différents parasitages apportés par le substrat, tels que les bruits
d’alimentation générés par les commutations de portes digitales, sont atténués. L’isolation
apportée par une technologie SOI représente donc un avantage non négligeable en vue
de la co-intégration des circuits avec les circuits numériques. Les transistors susceptibles
de parasiter leurs voisins peuvent également étre rapprochés grace a l'isolation propre a
la technologie SOI. De plus, les capacités parasites avec le substrat étant plus faibles, le
transistor est également plus rapide. Un aspect négatif de la technologie SOI est que l'iso-
lation apportée par 'oxyde enterré diminue la dissipation thermique du transistor vers le
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substrat. Le transistor chauffe davantage que lorsqu’il est intégré au sein d’une technologie
bulk [Nau05]. Un moyen de contourner le probléme consiste & éloigner les transistors entre
eux mais cela au colt d’'une diminution de la densité d’intégration. Il est a noter que la
technologie SOI est nécessaire au procédé de fabrication des transistors double grille &
grilles planaires afin d’isoler la seconde grille du substrat. Le sur-cotit de la technologie
SOI représente un désavantage dans le choix du transistor & grilles planaires pour le rem-
placement des technologies MOS standard.

Utilisation d’un matériau « high-k » comme oxyde de grille :

Les oxydes « high-k » sont employés afin de diminuer les fuites de grille qui apparaissent
lorsque "épaisseur de 'oxyde de grille diminue. Tout comme le courant I,fy, le courant
de fuite de grille affecte considérablement la conception des circuits échantillonnés, mais
également celui des filtres et des intégrateurs. Dans certains cas, il est possible de com-
penser ces fuites mais cela nécessite I’emploi de capacités plus fortes et donc d’une surface
de silicium plus importante. De plus, les fuites de grille introduisent un désappariement
supplémentaire entre les transistors et elles augmentent le bruit de type shot [Nau05|. I
devient donc important de trouver un moyen de diminuer ces fuites lorsque 'oxyde de grille
devient trés mince.

Le tableau 2.1 résume les évolutions technologiques présentées aux paragraphes précédents

en les classant selon leurs impacts sur la conception analogique.

Film
mince
« fully-depleted »

Oxyde Longueur

« high-k »

Tension
d’alim.

Transconductance

Gain en tension

Linéarité

Bruit

Appariement

Rapidité

Thermique

Echantillonnage

Surface

TAB. 2.1
Résumé des avantages et des inconvénients de I’évolution technologique pour la conception
analogique

Selon les connaissances actuelles, ce tableau montre que deux points-clés auront un impact

considérable sur les performances des circuits analogiques futurs. D’une part, réduire la longueur
de grille ne semble pas trés intéressant du point de vue analogique. Tant que la fréquence reste
relativement faible, il est préférable de conserver une longueur de grille procurant un gain et un
appariement convenable. Celle-ci est souvent supérieure & la longueur minimale proposée par une
technologie donnée, bulk ou non, et méme les circuits analogiques actuels sont rarement réalisés a
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I’aide de transistors de longueur minimale. En regard & 'appariement des transistors, la longueur
de grille ne pourra étre diminuée davantage sans que la maitrise des procédés technologiques ne
permette de garantir la similitude des dispositifs lorsque la longueur de grille est minimale.
La perte de gain qui survient lorsque la longueur de grille diminue est moins importante dans
le sens ou il reste possible d’ajouter des étages amplificateurs afin de compenser cette perte.
D’autre part, la diminution de la tension d’alimentation semble étre le probléme majeur pour
la conception de circuits analogiques employant une technologie avancée. Les effets de cette
diminution touchent presque tous les paramétres-clés de la conception analogique. Il devient
donc important d’étudier les possibilités d’adaptation des circuits actuels et de chercher des
moyens permettant de compenser les effets de la baisse de la tension d’alimentation.

2.1.2 Conception analogique sous faible tension d’alimentation

Le chapitre précédent a énoncé une limite a la diminution de la tension d’alimentation pour la
conception de circuits analogiques, celle-ci étant donnée par I’équation 2.1. La tendance n’étant
pas d’avoir des transistors plus petits et moins bruyants, il est donc difficile d’abaisser le terme
Vppsignal- La limite de tension de saturation Viyesq: est quant a elle une constante. Le seul para-
meétre restant est la tension V. Or lorsque celle-ci est inférieure ou égale a la tension de seuil, le
courant de drain du transistor devient trés faible. D’une part, la fréquence de transition diminue
fortement et d’autre part, le courant commence a devenir un courant de diffusion. La transcon-
ductance du transistor est alors proportionnelle au courant de polarisation et indépendante des
dimensions du transistor. Le courant étant trés faible et la transconductance devenant linéaire a
cette grandeur, une conséquence directe de la diminution de la tension d’alimentation est donc
une chute importante des transconductances. Ces différents points peuvent étre critiques pour la
conception de certains blocs de base de ’analogique.

2.1.2.1 Pertes et compensations

En ce qui concerne les miroirs de courant, le désappariement des transistors augmente lorsque
la tension Vg diminue. Il reste néanmoins possible d’augmenter les dimensions des transistors
afin de contrer cet effet, mais cela limite leur rapidité. Comme cela a été dit auparavant, le
manque de données statistiques ne permet pas de conclure sur ce point mais il est vraisemblable
qu’un compromis entre la valeur de la tension Vi, 'appariement des transistors et leur rapidité
a faible polarisation sera plus important dans le futur qu’a ’heure actuelle.

Pour ce qui est des paires différentielles conventionnelles, plusieurs caractéristiques peuvent
étre dégradées par la diminution de la tension d’alimentation. Premiérement, la source de po-
larisation de la paire doit étre la plus idéale possible afin de procurer une bon rejet du mode
commun. Une tension d’alimentation basse limite la tension drain-source & laquelle il est possible
de polariser cette source de courant. Les performances en réjection sont donc elles-mémes dimi-
nuées. Une premiére solution consiste & créer un décalage entre les tensions d’entrées du circuit
et les entrées de la paire proprement dite [San06]. Une autre fagon de contourner le probléme
consiste & réaliser une paire « pseudo-differentielle ». En retirant la source de polarisation, le
circuit devient adapté au fonctionnement sous faible tension d’alimentation mais il n’y a plus
alors de controle du courant de polarisation de la paire. La réjection du mode commun s’effectue
par un moyen externe a la paire elle-méme. Un exemple de réalisation est donné dans [Cha05b].
Deuxiémement, l'offset d’un amplificateur différentiel ramené & l'entrée est d’autant plus faible
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que le gain des étages successifs est élevé. Une conséquence de la diminution de la tension d’ali-
mentation étant la chute du gain maximum par étage, il faut chercher d’une part a diminuer le
risque de dissymétrie entre les transistors de la paire et d’autre part, & compenser la diminution
du gain. Concernant la réduction des dissymeétries, 'emploi de structures « fully-differential »
le plus longtemps possible dans la chaine de traitement permet de concevoir des circuits ou les
noeuds sont polarisés symétriquement. Cette technique requiert néanmoins de consommer da-
vantage de surface et de courant. La figure 2.2 illustre ce point relativement aux noeuds de sortie
d’un paire différentielle.

Pas de symétrie

oo vop
| I
w1 Vbias Lll H ’_4 Hv:/_z

|
.—| M5 6| |—ov2 Vol

b2

FiGc. 2.2 -
Apport des structures « fully-differential » dans la symétrie des paires différentielles. (a) Etage
« single » (b) Etage « fully-differential »

Sur la figure 2.2.a, il apparait que le potentiel de drain du transistor M5 est fixé par la
tension source-grille d’'un transistor de dimensions Wi, Ly alors que le transistor M6 voit son
potentiel de drain fixé par le V4 du transistor de dimensions W, L. Les deux transistors de la
paire peuvent donc étre polarisés & des tensions drain-source différentes. Cela n’est plus le cas
dans la figure 2.2.b puisque les potentiels de drain des deux transistors de la paire sont fixés
par des tensions drain-source de transistors de mémes dimensions. En général, les étages suivant
la paire différentielle sont plus simples que cette derniére. La difficulté pour maintenir un gain
convenable se concentre donc sur I'étage d’entrée de I'amplificateur. Or & I’heure actuelle, les
transistors de la paire sont généralement dimensionnés avec un ratio W/L important afin de
maximiser le gain de cet étage et de diminuer I'offset ramené en entrée. La tension Vi, est alors
proche de la tension de seuil et les transistors se trouvent en régime d’inversion modérée, voire
faible. La dimension du transistor ne modifiant plus la transconductance de 1’étage d’entrée, la
compensation de la perte de gain ne peut se faire en modifiant la géométrie de ces transistors. Il
reste néanmoins possible d’accroitre le gain en utilisant une paire croisée en paralléle a la charge
initiale de la paire. Le but de cette paire croisée est de présenter une impédance négative et de
rendre la valeur de la charge globale proche de I'infini [San06|[Cha05b|. La figure 2.3 montre un
exemple de montage utilisant une paire croisée.
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Fic. 2.3 -
Utilisation d’une paire croisée afin d’augmenter le gain en tension d’une paire différentielle

La valeur de la résistance équivalente en basse fréquence connectée a la sortie de la paire est
alors :

1
e —— (22)
Le gain est maximum lorsque gm2 = ¢gm3 mais la phase de I'impédance change si jamais
Im2 < gms. Il devient donc nécessaire de bien controler 'impédance négative sous toutes les
conditions afin de garantir la stabilité de 'amplificateur. Ce type de conception ne peut donc
étre réalisé sans risques tant que les statistiques d’appariement propres & la technologie ne sont
pas connues.

2.1.2.2 Conception en mode courant

Une autre fagon de concevoir des circuits analogiques sous faible tension d’alimentation est de
réaliser les fonctions en mode courant. Lorsque le signal est transmis par le courant, les noeuds
internes sont plutdt a faible impédance. Les tensions correspondant & ces noeuds varient donc
treés peu. Dans le cas idéal, il est donc possible d’annuler le terme Vppsigna de I'équation 2.1, ce
qui relache les contraintes sur les deux autres termes. Un exemple d’application est illustré par
le montage différentiel présenté a la figure 2.4 [Fis87|[San06].

VDD

|1% E M2 12 V10—| M3

(a)

Fic. 2.4 -
Apport du mode courant dans la conception des étages différentiels. (a) Montage en mode
courant [Fis87][San06] (b) OTA standard & un étage
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Pour les circuits 2.4.a et 2.4.b, les courants I,,; s’écrivent respectivement :

Towt =y + 11 — I et Towt = gm * (‘/1 - VQ) (23)

Ces équations montrent que les deux circuits présentent effectivement un comportement dif-
férentiel. L’intérét du circuit 2.4.a est qu’il peut fonctionner sous une tension d’alimentation plus
faible que le montage 2.4.b. En effet, il est possible d’écrire :

Vdd,min = Vgs,2 + Vdssat,l (24)

pour le circuit 2.4.a, alors que la tension d’alimentation minimale pour le montage standard
2.4.b est donnée par :

Vdd,min = Vdssat,lb + Vdssat,S + Vgs,4 (25)

Les équations 2.4 et 2.5 montrent que la conception en mode courant permet de diminuer la
tension d’alimentation d’un Viss, soit environ 150mV . Cependant, une limitation forte du mode
courant concerne I’amplification du signal. En effet, la technologie MOS ne permet pas d’amplifier
le courant & 'aide d’un ou de deux transistors alors que cela est possible pour ’amplification
en tension. L’emploi d’'une technologie bipolaire et MOS est alors envisageable, les transistors
bipolaires réalisant naturellement ’amplification en courant.

2.1.2.3 Utilisation de ’accés substrat des transistors MOS

Lorsque la tension d’alimentation est faible, le phénoméne de latch-up ne peut plus étre
déclenché et cela méme si le substrat n’est pas connecté aux rails de masse pour le NMOS ou
d’alimentation pour le PMOS [Cha04]. Il devient donc possible d’utiliser 'acceés substrat des
transistors bulk afin de modifier la valeur de la tension de seuil des transistors via le potentiel de
leur substrat. La technique consiste alors & appliquer une tension continue sur la grille puis, une
fois le canal de conduction formé, de controler la tension de substrat afin de modifier la tension
de seuil du transistor et ainsi la valeur du courant de drain. La fonction de ’accés substrat se
substitue alors a celle initialement prévue pour la grille.

Contrairement au contréle par la tension grille-source, qui doit étre supérieure a la tension
de seuil afin de placer le transistor en régime d’inversion forte, le contréle par ’accés substrat ne
dispose pas de seuil, ce qui permet de controler le courant de drain avec des tensions substrat-
source trés faibles. C’est ici l'intérét du controle par I'accés substrat. Cette technique est donc
parfaitement adaptée au fonctionnement sous tension d’alimentation faible. La structure devient
alors équivalente & un transistor MOS & déplétion puisque la tension substrat-source utile pour le
controle de courant est négative, nulle voire légérement positive [Zha02]. Légérement car 'accés
substrat forme une diode avec le drain et la source, si bien qu’une tension positive élevée conduit
4 un courant de substrat important. Ce dernier point représente la limitation majeure de cette
technique car, ’excursion du potentiel de substrat étant limitée, le controle de la tension de seuil
Iest également. Cette technique ne permet donc pas d’obtenir une grande plage de controle du
courant de drain.

Plusieurs applications basées sur le controle de 'accés substrat ont été publiées. La premiére
concerne la réalisation des miroirs de courant [Zha02]. L’exemple présenté dans cet article est
illustré sur la figure 2.5.
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Exemple de miroir de courant utilisant 1’accés substrat. |[Zha02]

Il apparait dans [Zha02] que le miroir de courant dans sa forme la plus simple n’est pas
opérationnel lorsque l'entrée se situe sur ’accés substrat. Le miroir ainsi employé présente une
erreur de recopie trés élevée due au fonctionnement du transistor d’entrée M1 dans sa zone
ohmique. En effet, le drain de ce transistor étant connecté au substrat et la tension substrat-
source V;, devant rester faible, la tension source-drain du transistor n’est pas suffisante pour le
maintenir en saturation. Une solution consiste & réaliser un montage de type cascode régulé en
ajoutant un transistor PMOS cascode en sortie du miroir et en régulant son potentiel de source
au potentiel de drain de M; [Zha02|. Bien que les performances en ce qui concerne la sortie
soient dues & la contre-réaction du transistor cascode, cet article met bien en valeur 'intérét de
I'utilisation de l'accés substrat en démontrant que la tension Vj, & I'entrée du miroir reste faible
quel que soit le niveau de courant appliqué en entrée.

Le deuxiéme exemple d’utilisation de l'accés substrat est décrit par ’OTA présenté dans
[ChaObal]. De la méme fagon que pour le miroir de courant, les entrées de la paire différentielle
se situent au niveau des prises substrat des transistors d’entrée (cf. figure 2.6).

FI1G. 2.6 -
Exemple de paire différentielle utilisant les accés substrat comme entrées. [Cha05a|

Dans le schéma de la figure 2.6, le potentiel Vj;,5 sert & fixer la tension de mode commun de
sortie de la paire lors de son utilisation au sein d’une structure « fully-differential ». En effet,
ce montage est bien adapté aux amplificateurs « fully-differential » puisque la tension de mode
commun d’entrée est constante. Il est ainsi possible de limiter les courants de fuite au travers
des jonctions PN entre le substrat, la source et le drain. Néanmoins, le fait que la tension de
mode commun soit déterminée par les fuites des jonctions PN enléve un degré de liberté quant
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au choix de sa valeur. De plus, les entrées n’étant plus connectées aux grilles des transistors, la
résistance d’entrée n’est plus infinie et elle varie fortement en fonction du mode commun d’entrée.
L’intérét majeur de ce montage réside donc dans I'indépendance des tensions d’entrée en regard
& la tension de seuil des transistors, adaptant ainsi cette paire différentielle au fonctionnement
sous faible tension d’alimentation.

2.1.3 Conception de circuits en technologies double grille & grilles indépen-
dantes

Comme cela a été dit précédemment, le développement des technologies double grille n’en
est qu’a ses prémices. L’accés a ces technologies, sinon aux modéles correspondants, reste encore
difficile aujourd’hui. Les articles concernant la conception de circuits en technologie double grille
sont donc trés rares, notamment lorsque les grilles sont utilisées séparément ['une de 'autre. Or
disposer d’une seconde grille permet d’une part d’obtenir un meilleur contréle électrostatique
du canal et d’autre part, ce second accés peut également étre judicieusement mis en valeur
en termes d’apport fonctionnel. Afin d’illustrer cet interét, les articles suivants présentent des
études concernant non seulement les applications analogiques réalisées en technologie double grille
a grilles indépendantes, mais également d’autres exemples dans les domaines de la conception
numérique et RF.

2.1.3.1 IDGMOS en conception numérique et radiofréquence

Les travaux concernant ’application des IDGMOS dans le domaine numérique sont les plus
nombreux. En effet, les transistors IDGMOS permettent dans un premier temps de réaliser les
fonctions logiques demandant deux transistors en paralléle en n’utilisant qu’un seul transistor
IDGMOS. Cela influe directement sur la surface occupée mais aussi sur la puissance consommée
et les performances des circuits puisque les capacités parasites sont plus faibles [Chi06]. De
toute évidence, le gain en surface reste important pourvu que 'ajout d’'un contact pour 'accés
& la seconde grille ne rende pas cette surface finalement plus grande que celle occupée par
deux transistors en paralléle. De plus, ce gain en surface est nettement plus marqué pour les
IDGMOS a grilles planaires puisque la deuxiéme grille se trouve en dessous de la premiére.
Un grand nombre d’articles présentent les avantages de ces technologies dans la réalisation non
seulement des fonctions de base du numérique [Chi06| mais également dans celle de fonctions plus
complexes telles que les triggers de Schmitt [Cak03| ou les montages Domino [Mah04]. Enfin, un
autre intérét des technologies IDGMOS est rapporté dans [Tho07| concernant la conception des
cellules SRAM. Dans cet article, il est montré que les technologies double grille permettent de
rompre le compromis entre la stabilité en écriture du point mémoire et sa stabilité en lecture sans
consommer davantage de silicium. Bien que cet état de 'art soit assez succinct, ces différents
articles démontrent combien les apports des technologies IDGMOS sont importants pour la
conception de circuits numériques et cela quelles que soient les fonctions réalisées.

Concernant les applications RF', 'interét des IDGMOS se retrouve dans le couplage intercanal
propre & ces technologies. Il est alors aisé de combiner deux signaux dans le but de les mélanger
I'un & 'autre. Une premiére étude [Red05] compare trois structures de mélangeurs simples bulk,
DGMOS et IDGMOS en termes de puissance consommée et de surface occupée. Il ressort de
cet article que la structure IDGMOS est la plus avantageuse pour des fréquences élevées, su-
périeures & 40GHz. En effet, le couplage augmenterait la transconductance des transistors en
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haute fréquence. Une deuxiéme étude présente dans [Zha05] une structure de mélangeur simple
& un transistor et une autre, différentielle, utilisant seulement quatre transistors IDGMOS. Le
modéle employé pour simuler les transistors montre que de bonnes performances RF' peuvent
étre obtenues grace a cette technologie pour les deux structures, notamment en ce qui concerne le
compromis surface, puissance consommeée, tension d’alimentation et performances. Néanmoins,
la diminution de la longueur de grille n’a pas que des effets positifs pour & la conception RF'.
En effet, les résistances d’accés de grille, de drain et de source demeurent des éléments limitatifs
pour le fonctionnement des transistors a des fréquences élevées. Des améliorations devront étre
apportées aux procédés de fabrication standard afin d’atteindre les prévisions de I'I/TRS. Selon
[Nut07], les pertes en termes de performances RF pourraient atteindre 85% en comparaison a un
composant idéal. En supposant que les transistors IDGMOS puissent atteindre les performances
prévues par 'ITRS, cet article montre que, méme sous cette condition, diminuer la longueur de
grille deviendra difficile autour de 10nm sans améliorer considérablement les résistances d’acceés
a la partie active des transistors.

2.1.3.2 IDGMOS en conception analogique

Comme cela a été dit précédemment, le probléme majeur lors de I'utilisation de technologies
avancées en analogique concerne la baisse de la tension d’alimentation des circuits. De fagon
similaire & ’accés substrat sur un transistor bulk, la grille arriére des IDGMOS peut étre utilisée
afin de diminuer la tension de seuil effective des transistors. Ainsi, les tensions grille-source sont
plus faibles pour un courant de polarisation et des dimensions de transistor donnés. Ici encore,
les blocs de base peuvent donc étre re-congus, en employant cette fois des transistors IDGMOS.
Hormis le miroir de courant IDGMOS, qui permet d’ajuster la tension d’entrée du miroir en
fonction de la tension appliquée sur la grille arriére, certains articles vont plus loin en étudiant
également des montages amplificateurs [Kum04b|. Une partie de I’OTA présenté dans cet article
est illustrée sur la figure 2.7.
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F1G. 2.7 -
Exemple de paire différentielle utilisant des transistors IDGMOS. [Kum04b|

Sur cette figure, les grilles arriéres des transistors de méme type, respectivement NMOS
et PMOS, sont toutes connectées au méme potentiel, respectivement Viiqen et Viigsp. Selon
[Kum04b|, ces potentiels peuvent étre générés par des circuits annexes. De plus, ils peuvent
étre communs & plusieurs parties du circuit complet, voire au circuit complet. Néanmoins, la



48 Conception de circuits analogiques en technologies avancées

figure 2.7 montre que les grilles arriéres des transistors d’entrée M2a et M2b devraient étre pola-
risées & un potentiel différent de celui des transistors du miroir M1a et M1b puisque leur source
n’est pas reliée a la masse.

Bien que I'étude n’approfondisse pas certains aspects de ce montage, les premiers résultats
concernant I’OTA présenté dans cet article montrent qu'’il est possible de maintenir les perfor-
mances globales d’'un amplificateur différentiel bien que sa tension d’alimentation passe de 1,2V
a 0,5V et cela grace aux transistors IDGMOS. En effet, seule la fréquence de transition est
diminuée en comparaison avec le montage équivalent employant des transistors & grilles connéc-
tées CDGMOS. Néanmoins, cette perte fonctionnelle est compensée par la baisse en puissance
consommeée, le circuit IDGMOS étant alimenté sous une tension plus faible.

Cet article est donc trés intéressant puisqu’il montre a quel point il est aisé d’utiliser une
méme technologie et d’adapter 'emploi des transistors aux besoins du circuit en déconnectant
simplement les grilles 'une de 'autre. Les technologies proposant des transistors avec des ten-
sions de seuil différentes ( « Low-Vt », « high-Vt », « Double Gate oxyde », etc...) ne seront
donc peut étre plus nécessaires dans le futur et elles pourraient étre remplacées par une technol-
gie IDGMOS proposant une sorte de « multi-Vt » analogique. Cela permettrait de compenser
en partie le surcolit des technologies IDGMOS par rapport a celui des technologies standard.
D’autre part, les tensions appliquées sur les grilles n’ont pas de limitation en ce qui concerne
les courants de fuite de grille. Ce degré de liberté supplémentaire représente, du point de vue
de la conception, 'apport majeur des technologies IDGMOS sur les techniques utilisant 'accés
substrat des transistors.

La grille arriére des transistors IDGMOS permet donc d’ajuster la valeur de la tension de
seuil selon la tension d’alimentation. Mais ce deuxiéme accés peut également étre employé afin de
créer de nouvelles structures dont la topologie est elle-méme mieux adaptée au fonctionnement
sous tension d’alimentation faible. La caractéristique des transistors IDGMOS qui est mise en
valeur dans ce cas est la plage de controle du courant de drain par les potentiels des grilles (cf.
1.2). Un exemple d’application, présenté dans [Kum04al, est illustré sur la figure 2.8.
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Exemple de paire différentielle a polarisation recourbée IDGMOS [Kum04a).

Cette figure montre une structure de paire différentielle dans laquelle la source de polarisation
Ipias & été déplacée de la source vers le drain des transistors d’entrée M1b et M1c. Le courant
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injecté dans chacun de ces transistors est ensuite recopié grace aux miroirs de courant formés
par Mla, M1b et M1lc, M1d. Tant que les tensions Vg, et V., sont égales, le montage est
symétrique et le courant Iy, est réparti de fagon égale entre les transistors M1b et M1c. En
créant un déséquilibre entre les tensions Vg, et Vey, la symétrie entre les transistors M1b et Mlc
est rompue et une plus grande part du courant Ip;,s est injectée dans le transistor ayant une
tension Vi, plus forte. La somme des courants injectés dans les deux transistors étant constante,
I’autre transistor recoit quant & lui moins de courant. Les courants injectés étant recopiés en sortie
par les transistors M1a et M1d, une fonction différentielle apparait donc entre les courants de
sortie Loutp, Loutn €t les tensions d’entrée Vep, Vep,. L'intérét de cette structure repose sur le fait
que la tension minimale applicable sur les entrées de la paire est indépendante de la tension de
saturation Vg de la source de polarisation Ip;,s. Cette tension minimale est donc plus faible
que celle d’une paire différentielle standard, ce qui rend la structure & polarisation recourbée plus
adaptée au fonctionnement sous tension d’alimentation faible.

Une limite existe néanmoins dans ce montage. En effet, il a été montré dans le paragraphe
2.1.2 que les miroirs de courant utilisant I'accés substrat, et de la méme fagon la grille arriére
de transistors IDGMOS, sont trés sensibles & la disymétrie entre les tensions drain-source des
transistors dés lors que le transistor d’entrée rentre dans sa zone ohmique. Une paire différentielle
telle qu’illustrée sur la figure 2.8 présente donc une limitation non plus pour les faibles tensions
d’entrée mais cette fois pour les tensions Vg, Vi, élevées. Les simulations de cette structure
sont reprises de [Kum04a| et présentées a la figure 2.9 afin d’en illuster le fonctionnement. Sa
limitation apparait dans les courbes de cette figure lorsque la tension de mode commun d’entrée
est égale & 1,2V.
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Simulation de la paire différentielle & polarisation recourbée IDGMOS en fonction de la tension
différentielle d’entrée avec un courant de polarisation de 0,1A et une tension de mode commun
de 0V, 0,6V et 1,2V [Kum04al. (a) Tension différentielle de sortie (b) Courants de sortie.

Hormis 'adaptation des circuits & la tension d’alimentation, le couplage intercanal propre
aux transistors IDGMOS permet également de réaliser des fonctions analogiques avec des circuits
potenti¢lement plus compacts que ceux congus avec une technologie bulk. Une fois encore, c’est la
forte dynamique de contréle du courant de drain par deux accés du méme transistor qui est mise
en valeur. Un exemple est donné dans [Kumo04a| dans le cadre de la réalisation d’un amplificateur
cascode régulé.
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FiGc. 2.10 —
Exemple de réalisation d’un amplificateur cascode régulé compact IDGMOS [KumO04a).

Le montage cascode illustré par la figure 2.10 permet d’augmenter le gain en tension entre le
noeud Vs et la tension d’entrée Vj, en présentant une résistance de sortie équivalente plus forte.
Néanmoins, la tension minimale de sortie est définie par I’équation

‘/s,min = Vdssat¢1\/12 + Vd (26)

Cette équation montre qu’il est essentiel de rendre le potentiel Vj le plus proche de la tension
de saturation de M1 afin d’augmenter la dynamique de sortie. Cela est réalisé par la régulation
du potentiel V; & l'aide des transistors M3a et M3b. La tension Vg d’un transistor étant
faible, de 'ordre de la centaine de millivolts, I’aptitude des transistors IDGMOS & fonctionner
méme pour des tensions de grille faibles permet de réaliser la régulation du cascode en utilisant
uniquement deux transistors pour la partie active de la boucle. Ainsi dans le montage de la figure
2.10, la tension Vy peut étre aisément controlée par le potentiel appliqué sur la grille avant du
transistor M 3b.

Le deuxiéme accés des transistors & grilles déconnectées peut étre utilisé comme point de
réglage des caractéristiques des circuits. Le couplage intercanal permet alors de réaliser ce réglage
de fagon compacte et localement sur les transistors actifs du circuit. L’article [Ham07| présente
un exemple de miroir de courant programmable dont la figure 2.11 illustre une partie du circuit.
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Exemple de réalisation d’un miroir de courant programmable IDGMOS [HamO07].
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Cette figure représente une structure de miroir cascode dont les grilles arriére des transistors
d’entrée et de sortie sont connectées respectivement aux potentiels Viet; et Viero. Lorsque ces
deux potentiels sont égaux, le miroir est symétrique et le courant de sortie I, est globalement
égal au courant d’entrée I;,. Lorsqu'un déséquilibre est créé entre les potentiels des grilles ar-
riére, la tension de seuil des transistors est alors différente entre les transistors d’entrée M1la,
M2a et ceux de sortie M1b, M2b. Puisque la tension grille-source est commune aux transistors
M1la, M1b, le gain entre les courants de drain de ces transistors est différent de 1. Ce montage
représente donc un miroir de courant dont le gain en courant est directement programmable via
la différence entre les potentiel Vieyi et Viero. La simulation du miroir de courant programmable
est illustrée sur la figure 2.12 & partir des courbes présentées dans [Ham07|. Cette figure montre
les différentes caractéristiques de sortie obtenues lorsque la tension Ve, est modifiée, illustrant
ainsi les possiblités de réglage du gain apportées au miroir de courant par ’emploi de transistors

IDGMOS.
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Simulation de la caractéristique de sortie miroir de courant programmable IDGMOS pour un
courant d’entrée de 100uA,Vyeri = 0,35V et Vieyo variant de 0V 4 0,8V [HamO07].

Il est & noter que la grille arriére des transistors peut étre utilisée, comme dans le cas pré-
cédent, afin de programmer le fonctionnement des circuits mais elle peut également s’avérer
trés utile afin de compenser les dérives des caractéristiques en fonction de la température, de la
tension d’alimentation, du procédé de fabrication, etc...

2.2 Comparaison entre une technologie IDGMOS et MOS bulk
avancée

2.2.1 Généralités

Dans le chapitre précédent sont donnés quelques éléments concernant les changements tech-
nologiques liés au passage des technologies standard bulk vers les technologies CDGMOS. Cette
partie se propose quant & elle de comparer les caractéristiques électriques des deux technologies.
La premiére est une technologie MOS bulk correspondant au noeud technologique 65nm (lon-
gueur physique minimale de grille égale & 45nm) provenant d'un entreprise du semiconducteur. La
deuxiéme est une technologie CDGMOS & grilles planaires dont les parameétres sont ajustés afin
de correspondre aux données de 'ITRS pour le noeud technologique 32nm (longueur physique



52 Conception de circuits analogiques en technologies avancées

minimale de grille égale & 20nm). Il est & noter que cet ajustement représente un limitation quant
& la validité de la comparaison. En effet, les données de I'I/TRS déterminent les performances
& atteindre quant aux paramétres globaux des transistors mais les solutions technologiques per-
mettant d’atteindre ces objectifs sont inconnues pour le moment. Ajuster les paramétres des
modéles sur les performances de 'ITRS tend donc & idéaliser le composant en comparaison avec
les moyens actuels pour I’élaborer. Pour cette raison, 'intérét de 1’étude présentée ici concerne
I’aspect qualitatif de la comparaison et celle-ci servira principalement d’illustration aux change-
ments apportés du point de vue des performances électriques des composants futurs.

Les deux kits de conception ont été intégrés dans ’environnement de simulation. Le premier
repose donc sur le méme modéle de 'IDGMOS utilisé jusqu’a présent avec néanmoins des pa-
ramétres différents. Le deuxiéme, le kit de la technogloie MOS bulk 65nm, a été intégré comme
n’importe quel kit de conception standard puisqu’il provient d’un industriel. I1 comporte donc
toutes les données nécessaires a la conception de circuits et ses paramétres sont ajustés sur la
caractérisation physique des composants. Tous les résultats présentés dans cette partie reposent
donc sur la simulation des transistors issus de ces kits de conception. Chacune de ces technologies
propose deux valeurs de tension de seuil dans le but d’optimiser la conception des circuits selon
le role de chaque transistor dans le montage. Afin d’éviter tout probléme lié & la définition de
la tension de seuil d'un transistor, ce chapitre utilise la méme définition pour les deux types de
technologie. Ainsi, dans toute cette partie, la tension de seuil est définie comme étant la tension
grille-source correspondant au maximum de la dérivée seconde du courant de drain par rapport &
la tension grille-source, soit encore au maximum de la dérivée de la transconductance par rapport
& la tension grille-source. Cela peut s’exprimer par
31y d*gm

Vi:‘/gs \ m(vgs):m

(Vgs) =0 (2.7)

De plus, les termes employés dans cette partie pour désigner chaque technologie sont définis
ainsi :

e DG LSP
transistor CDGMOS a faible puissance de repos (« Low Stand-by Power » |[itrte]). Sa ten-
sion de seuil est donc élevée afin de diminuer les courants de fuite de drain & ’état bloqué,

e DG_LOP
transistor CDGMOS & faible puissance de fonctionnement (« Low Operating Power »
[itrte]). Sa tension de seuil est donc faible afin de diminuer les tensions nécessaires a son
fonctionnement,

e CMOS_SVT
transistor bulk & tension de seuil standard,

e CMOS_LVT
transistor bulk & tension de seuil faible

La figure 2.13 illustre la dérivée de la transconductance par rapport a la tension grille-source
pour les quatre types de transistor.
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Dérivée par rapport a la tension grille-source de la tansconductance en fonction de la tension la

tension grille-source, % = 680(;)7?77’?, Vis =1,1V

Selon la définition donnée par ’équation 2.7, les tensions de seuil pour chaque type de tran-
sistor correspondent aux maxima des courbes présentées sur la figure 2.13, soit environ :

DG _LSP : 0,63V
DG _LOP : 0,28V

CMOS_SVT : 0,67V
CMOS_LVT : 0,59V

Ces valeurs montrent que ’écart entre les tensions de seuil haute et basse n’est pas la méme
pour les technologies CDGMOS et bulk. Cela peut s’expliquer par le fait que le fabricant de la
technologie bulk utilise une autre définition de la tension de seuil que celle qui a servi de base a
I’ajustement des paramétres de la technologie CDGMOS. En effet, la définition de la tension seuil
peut étre mathématique comme celle utilisée ici. Elle peut étre aussi un paramétre d’ajustement.
Cela peut étre plus raisonnable lorsque la mesure montre que certains paramétres fluctuent de
fagon & rendre le calcul mathématique rigoureux inutile.

Les tensions de seuil ayant été définies, il est maintenant possible de comparer les perfor-
mances électriques des transistors en prenant soin de regrouper les transistors en fonction des ten-
sions de seuil (DG_LSP, CMOS_SVT et DG_LOP, CMOS_LVT). Néanmoins, le déséquilibre
entre les tensions de seuil DG_LOP et CMOS_LVT complique la comparaison des transistors
correspondants. Afin de ne s’intéresser qu’aux changements apportés par I’évolution technolo-
gique, les commentaires concernant les performances électriques seront faits pour les transistors

DG _LSP et CMOS_SVT.
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2.2.2 Comparaison a géométries égales

Dans un premier temps, les transistors sont comparés & dimensions égales. Au sein d’un
circuit analogique, la longueur de grille est rarement & la valeur minimale de la technologie. Dans
cette partie, celle-ci est donc fixée & L = 80nm et la largeur & W = 600nm. Il est & noter que
ces géomeétries correspondent & la surface vue du dessus du wafer. Or puisque les transistors
CDGMOS 4 grilles planaires possédent deux canaux l'un au dessus de I'autre, la largeur totale
de ces transistors n’est pas électroniquement équivalente & celle des transistors bulk. Néanmoins,
ce choix permet de comparer les performances des transistors a dimensions en surface égales.

La premiére simulation consiste simplement & tracer les caractéristiques Iy = f(Vgs) des
transistors. Les résultats obtenus sont présentés a la figure 2.14.
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Courant de drain des transistors en fonction de leur tension grille-source, % = 6800%7’?,
Vis = 1,1V

Le tracé en échelle logarithmique de la figure 2.14 montre que ’emploi d’un film de silicium
« fully-depleted » permet & la pente sous le seuil des transistors CDGMOS d’étre inférieure
a celle des composants standard. La pente sous le seuil étant plus faible, la transconductance
des CDGMOS dans cette zone de fonctionnement est donc plus élevée que celle des transistors
bulk & dimensions données, et cela indépendamment de la largeur de grille. En effet, le courant
de drain tend vers un courant de diffusion et la transconductance est alors indépendante de la
géométrie de la grille du transistor. Bien que cela ne soit pas le théme de ce chapitre, cette
figure montre également que les transistors CDGMOS présentent de meilleures performances
pour la conception de circuits numériques. En effet, la pente sous le seuil plus faible permet
potentiellement d’obtenir un meilleur rapport Io,/Ioff pour les transistors double grille que
celui fourni par les transistors standard. De la méme facon, la figure 2.14 montre que le courant
des transistors CDGMOS est supérieur & celui des transistors bulk en régime d’inversion forte.
Néanmoins, le courant de drain dans ce régime est un courant de conduction et il est donc lié a
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la géométrie du canal. Les commentaires précédents sont valables également en ce qui concerne
la transconductance représentée a la figure 2.15.

1.4H o DG_LSP
|| o DG_LOP
121 &= CMOS _SVT

Id (mA)
Fic. 2.15 -
Transconductance des transistors en fonction de leur courant de drain, % = 6800%;”, Vis =1,1V

L’intérét de tracer les variations de la transconductance en fonction du courant est que
la comparaison peut se faire sans tenir compte de la tension grille-source des transistors. Cette
méthode est donc indépendante de la valeur de la tension de seuil. La figure 2.15 permet également
d’illustrer la saturation de la mobilité des porteurs lorsque le courant de drain devient trop élevé.
L’effet de cette saturation est qu’elle empéche la transconductance d’augmenter contintiment
avec la polarisation du transistor. La transconductance a donc tendance & saturer bien que le
courant de drain augmente. A dimensions égales en surface du wafer, les transistors CDGMOS
& grilles planaires disposent donc d’une meilleure densité de courant et d’une transconductance
plus élevée que les transistors & simple grille. Et inversement, les transistors CDGMOS & grilles
planaires ont une meilleure densité d’intégration & courants de drain égaux que les transistors a
simple grille tant pour la conception analogique que pour le domaine du numérique. Enfin, une
différence apparait entre les caractéristiques des transistors CDGMOS DG _LSP et DG_LOP.
En effet, lorsque le film est de type « fully-depleted », les tensions de seuil ne peuvent étre
fixées par les dopants du film. Les tensions de seuil sont alors réglées a l'aide de la différence
des travaux de sortie entre la grille et le silicium des composants. Ainsi, 4 deux tensions de
seuil correspondent, entre autres, deux valeurs d’épaisseur équivalente d’oxyde. Or I'expression
standard du courant de drain en fonction de la tension grille-source des transistors MOS en
régime d’inversion forte s’écrit :

_ Mncoz K

I
d 2 L

(Vgs = V2)? (2.8)

avec !
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C,, = & (2.9)

tox

Les équations 2.8 et 2.9 montrent que ’épaisseur équivalente d’oxyde rentre directement en
compte dans les expressions du courant de drain et de la transconductance. Puisque les courbes
de la figure 2.15 sont indépendantes de la tension de seuil des transistors, la différence apparais-
sant entre les caractéristiques des transistors CDGMOS DG _LSP et DG_LOP est donc due a
la différence entre les épaisseurs équivalentes d’oxyde des deux composants.

Au sein d’un circuit analogique, une figure de mérite des performances des transistors est
représentée par le rapport entre la transconductance et le courant de drain en fonction de ce
méme courant de drain. L’intérét de cette figure de mérite est qu’elle est une image du gain
intrinséque du transistor, i.e. le gain en tension du transistor lorsqu’il n’est chargé que par sa
propre résistance drain-source. Puisque celle-ci est inversement proportionnelle au courant de
drain, le gain intrinséque est lui méme proportionnel au ratio g,,/I4. Les courbes de la figure
2.16 illustrent les variations de ce facteur de mérite en fonction du courant de drain de chaque
transistor.
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Rapport entre transconductance et courant de drain des transistors en fonction de leur courant

de drain, ¥ = 80nm v, — 1 1V

Les courbes de la figure 2.16 montrent que les gains intrinséques augmentent tous lorsque la
polarisation du transistor diminue. Ceci est di au fait que la résistance drain-source des tran-
sistors augmente davantage que la transconductance ne diminue en régime d’inversion forte. Un
palier est atteint lorsque les transistors passent en régime d’inversion faible puisque la transcon-
ductance devient elle-méme proportionnelle au courant de polarisation. Le palier est toutefois
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moins marqué sur les caractéristiques des transistors CDGMOS et cela peut étre expliqué par
I'utilisation d’un film de silicium « fully-depleted » qui présente une résistivité intrinséque plus
élevée qu’'un substrat dopé. Il est néanmoins rappelé que les modéles des transistors CDGMOS
sont ajustés sur les paramétres de 'ITRS et que celle-ci ne donne pas les valeurs de tous les
parameétres rentrant en compte en analogique. Les résistances d’accés au drain et a la source
du transistor sont, par exemple, trés importantes en analogique et elles peuvent dégénérer le
transistor, diminuant alors la valeur de la transconductance.

Ce qui précéde montre néanmoins que les transistors CDGMOS ont de meilleures caractéristiques
d’entrée que les composants & substrat massif. Ils optimisent donc la capacité des transistors a
convertir la tension d’entrée en courant. Les caractéristiques de sortie s’intéressent quant & elles
au comportement du transistor en tant que générateur de courant. Les performances du compo-
sant sont donc relatives & sa capacité a fournir un courant constant ainsi qu’une résistance de
sortie élevée et cela quelle que soit la tension drain-source appliquée au transistor. Les courbes
de la figure 2.17 présentent les variations du courant de drain des transistors en fonction de
leur tension drain-source lorsque la tension Vi est fixée afin de fournir un courant de 100puA a
Vis = 1,1V,

100
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FiG. 2.17 -
Courant de drain et résistance drain-source « petits signauz » des transistors en fonction de

leur tension drain-source, % = 680007;1”?, Vys tel que Iy = 100puA pour Vg, = 1,1V

L’apport des transistors CDGMOS quant aux caractéristiques de sortie n’est pas bien mis en
valeur par la figure 2.17. En effet, ces courbes montrent que, tant pour la tension de saturation
que pour la résistance de sortie, les résultats sont & peu prés équivalents. Or les caractéristiques
technologiques des CDGMOS, notamment 'emploi d’un film de silicium « fully-depleted » ainsi
que leur meilleur controle électrostatique du canal, devraient améliorer leur résistance drain-
source par rapport a celle d’une technologie standard bulk. I1 faut néanmoins noter que ces
courbes sont obtenues pour une longueur de grille des transistors de 80nm et que la résistance



58 Conception de circuits analogiques en technologies avancées

drain-source se dégrade rapidement lorsque la longueur de grille diminue. Il est donc nécessaire
de comparer la résistance drain-source des transistors pour différentes valeurs de la longueur de
grille. La figure 2.18 montre I’évolution de la résistance de sortie des transistors en fonction de la
longueur de grille lorsque le ratio W/L est maintenu constant. Pour cette simulation, la tension
Vs et le courant de drain I; sont fixés respectivement & 1,1V et 100uA.
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= DG LSP 0 TR N I :
il &6 DG_LOP

3007 = cMOS_SVT
H e CMOS LVT
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Résistance drain-source « petits signauz » des transistors en fonction de leur longueur de grille,

W 800 vy = 1,1V, Iy = 100uA

Cette figure réveéle bien mieux les différences entre les deux technologies. Dune part, le gra-
phique principal montre que la résistance drain-source des CDGMOS pour les longueurs de grille
élevées sont bien plus fortes que celle des transistors bulk. D’autre part, la zone agrandie des
variations autour des valeurs faibles de longueur de grille permet de montrer que la dégradation
de la résistance de sortie est plus rapide pour les transistors standard lorsque la longueur de
grille se rapproche de la longueur minimale de la technologie. La pente étant plus douce pour les
CDGMOS, il est donc possible de maintenir une résistance drain-source plus forte autour de la
longueur de grille minimale comparativement & celle des transistors bulk.

Au sein d’un montage amplificateur de tension, le gain dépendant directement des transcon-
duc
-tances et des résistances drain-source des transistors, tant les caractéristiques de sortie que celles
d’entrée des transistors double grille montrent que les performances des transistors double grille
sont potentiellement meilleures que celles des bulk. Au sein d’un circuit analogique, ces apports
se traduiront soit par un gain en performances globales du circuit a géométries égales, soit par
un gain en surface occupée & performances équivalentes.
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2.2.3 Comparaison a courants de drain égaux

Cette section est le reflet complémentaire de I’étude présentée dans le paragraphe précédent.
En effet, ce sont ici les courants de polarisation des transistors qui sont communs aux deux
technologies. Les performances électriques étant souvent liées a ce courant de polarisation, cette
partie permet donc d’illustrer plus facilement le gain en surface occupée a performances équiva-
lentes. Les apports des transistors double grille ayant été étudiés dans le paragraphe précédent,
cette partie ne reprend pas tous les détails déja mentionnés dans la partie précédente.

En réalité, le gain en surface occupée peut s’illustrer simplement en ne prenant en compte
que I’évolution de la transconductance en fonction de la surface de la grille. Afin de conserver une
valeur de résistance drain-source & peu prés équivalente pour les deux technologies, la longueur
de grille est gardée constante, égale a 80nm (cf. figure 2.18). La surface est donc modifiée en
faisant varier la largeur W des transistors. Les résultats de simulation représentés 4 la figure 2.19
sont obtenus pour une tension drain-source et un courant de polarisation fixés respectivement &
1,1V et 245uA. Cette valeur de courant de drain est choisie afin de maintenir tous les transistors
dans leur zone d’inversion forte pour la plage de variation de largeur de grille considérée.

o DG_LOP :
A2 CMOS_SVT |-

CMOS_LVT
0 : — i : — i
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8
Surface (um2)
Fia. 2.19 -
Transconductance des transistors en fonction de leur surface de grille, L = 80nm, Vg, = 1,1V,
Iy =245uA

Ici encore, la différence entre les courbes des deux transistors CDGMOS est due & la différence
entre les travaux d’extraction de la grille des composants DG LSP et DG LOP. Les courbes de
la figure 2.19 montrent, par exemple, que pour obtenir une transconductance d’environ 2, 2msS, il
faudra une surface de grille de 0, 4um? pour les transistors bulk. Pour la méme transconductance,
la surface nécessaire en utilisant une technologie double grille est inférieure a la moitié de la
surface occupée par un transistor standard. Comme le montre la figure 2.18, ce gain en surface
occupée est d’autant plus grand que la longueur de grille est elle-méme élevée, la résistance de
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sortie des CDGMOS augmentant rapidement avec la longueur de grille.

2.3 Grilles indépendantes : considérations analogiques

Les chapitres précédents ont présenté une étude générale du comportement de ’'/DGMOS. En
effet, il a été montré que ses apports fonctionnels, son modéle ainsi que ses applications couvrent
tous les domaines de la conception électronique intégrée. A présent, ces outils et la compréhension
acquise concernant l'influence du couplage peuvent servir de bases & une étude plus approfondie
sur les capacités de 'IDGMOS au sein d’un circuit analogique. Les considérations relatives a
I'appariement des transistors IDGMOS ne seront pas présentées dans ce chapitre.

2.3.1 Fonctionnement fréquentiel

Due a la proximité des grilles I'une par rapport & lautre, la structure physique de I'IDGMOS
présente des capacités parasites entre les grilles. Deux types de capacités inter-grilles existent au
sein de la structure IDGMOS.

Capacité
traversant
le film Si

Film Si

Capacité
adjacente

Fia. 2.20 -
Capacités inter-grilles de la structure IDGMOS

Comme illustré sur la figure 2.20, la premiére capacité traverse le film de silicium alors que
la seconde, due aux zones de débordement des grilles autour du canal, est adjacente au film de
silicium. La capacité située au niveau du film de silicium est semblable & celle présente dans les
transistors bulk. Sa valeur dépend donc de la polarisation du transistor d’une part, de la longueur
et la largeur de la grille d’autre part. En diminuant la longueur de la grille, il est alors possible de
diminuer cette capacité et ainsi d’augmenter la fréquence de transition du transistor. Dans le cas
de 'IDGMOS, la capacité adjacente au film de silicium vient s’ajouter & la capacité traversant
le film. Or la capacité adjacente ne dépend pas de la longueur du canal mais principalement
de sa largeur ainsi que des paramétres technologiques tels que 'oxyde utilisé pour les grilles et
I’espacement entre celles-ci en dehors du canal. Pour cette raison, la déconnexion des grilles limite
les apports recherchés lors de la diminution de la longueur de canal quant au fonctionnement
haute fréquence des circuits analogiques. Néanmoins, cela est valable si la valeur de la capacité



Grilles indépendantes : considérations analogiques 61

adjacente est du méme ordre de grandeur ou supérieure & celle de la capacité traversant le film
de silicium. Il serait donc possible d’utiliser un procédé technologique maintenant la valeur de la
capacité adjacente négligeable face a celle de la capacité traversant le film.

2.3.2 Transconductances aux variations « petits signaux »

La linéarisation « petits signaux » des équations du modéle de 'IDGMOS explicitée en 1.4 a
permis d’obtenir les expressions approchées de la transconductance du transistor en fonction de
I’état d’inversion de ses interfaces. En reprenant ces expressions, il est possible de comparer les
performances de 'IDGMOS & celle du transistor bulk en ce qui concerne leur transconductance
respective.

Concernant les transistors bulk standard, les équations 2.10 et 2.11 représentent les expres-
sions simplifiées des transconductances selon que le transistor se trouve respectivement dans sa
zone d’inversion faible ou forte :

I
gMpulk = d (2.10)
Ut

Cow W
gMbutk = 24/ LQOZTM (2.11)

Dans ces équations, I; représente le courant de drain statique, W et L sont les dimensions
électriques du canal, uy, et Cyop sont respectivement la mobilité des électrons et la capacité sur-
facique de l'oxyde de grille. De la méme facon, les transconductances approchées concernant les
IDGMOS peuvent étre exprimées grace aux équations déterminées au chapitre 1.4. Puisque le
transistor double grille & grilles planaires est symétrique, seules trois zones de fonctionnement
distinctes existent :

(a) les deux interfaces sont en régime d’inversion faible,
(b) seule une interface est en régime d’inversion forte,
(c) les deux interfaces sont en régime d’inversion forte.

Il est rappelé ici que deux hypothéses importantes ont été formulées afin de simplifier les
expressions. Premiérement, le courant d’un canal en régime d’inversion faible est négligeable
face & celui d’une interface en régime d’inversion forte. Compte tenu de la faible contribution
aux variations du courant de drain global d’une interface en régime d’inversion faible compa-
rativement avec celle d’une interface en inversion forte pour des variations de tensions de grille
équivalentes, cette hypothése a été étendue aux courants « petits signaux ». Deuxiémement, le
couplage n’existe plus lorsque les deux interfaces sont en régime d’inversion forte. L’expression
de la transconductance dans ce régime est donc la méme que celle obtenue pour deux transis-
tors connectés en paralléle. Enfin, il a été montré que seule une interface en inversion faible
peut influencer l'interface opposée par couplage. Compte tenu de ces hypothéses, les expressions
simplifiées des transconductances relatives aux trois régimes de fonctionnement déterminées au
chapitre 1.4 peuvent étre mises sous la forme des équations 2.12 a 2.14. Concernant 1’équation
2.13, seule l'interface avant est en régime d’inversion forte.
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Les paramétres de ces équations sont définis de la méme fagon que pour ceux des équations
2.10 et 2.11. Ainsi, les courants Igr, et Iy, représentent les courants de polarisation des interfaces
avant et arriére du transistor. Tous les autres parameétres sont indexées selon le méme principe en
fonction du canal correspondant. Les parameétres n ¢4 et nyg sont les facteurs de couplage capacitif
des interfaces (1<n fg» Mbg <2 pour une structure symétrique, cf. expression 1.3 ). Puisque les
interfaces sont supposées étre symétriques, tous les parameétres, exceptés les courants de drain /g4
et 1 gpg, sont communs aux deux interfaces. Les équations 2.10 a 2.14 sont présentées de maniére
a y faire apparaitre les transconductances des MOS classiques. Il y apparait les coefficients relatif
au couplage, traduisant son influence dans le cadre des variations « petit signaux ».
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Les transconductances gmpy e des équations 2.15 & 2.17 sont indexées selon l'interface cor-
respondante. Cela signifie que le courant I; des formules 2.10 et 2.11 est remplacé ici par les
courants traversant les interfaces avant et arriére, 474 et Igpg. Le fonctionnement décrit par I'en-
semble des matrices 2.15 & 2.17 peut étre représenté par une structure réalisée a 'aide de deux
sources de courant commandées en tension en paralléle. Ce schéma équivalent « petits signaux
» est illustré sur la figure 2.21.

Gfg Gbg

—e —e D
gmf.vgsfg gmb.vgsbg
vgsfg vgsbg
S

FiGc. 2.21 -
Schéma équivalent « petits signaux » d’un transistor IDGMOS.

Sur ce schéma, les points G'y4, Gpg, S et D représentent les grilles avant et arriére du transistor,
sa source et son drain. Les transconductances gy, s et gy, représentent la somme des contributions
respectives de la grille avant et de la grille arriére aux variations du courant de drain global. Elles
doivent étre remplacées par les expressions obtenues dans les équations 2.15 & 2.17 en fonction
du régime d’inversion de l'interface considérée. Il est a noter ’équivalence entre ce schéma et
celui d'un transistor bulk dont ’accés substrat est également utilisé «aux variations» . Enfin, ce
schéma étant déduit des équations 2.15 & 2.17, seules les transconductances y figurent.

Afin d’illustrer I'impact du couplage sur la transconductance de I'IDGMOS, le schéma de la
figure 2.21 ainsi que les équations précédemment établies sont appliqués au sein des structures
de la figure 2.22.

FiG. 2.22 -
Schémas d’étude de Deffet du couplage sur la transconductance. (a) IDGMOS. (b) Structure a
deux transistors CDGMOS en paralléle.

Ces circuits se composent d’une part d’un transistor IDGMOS M; (figure 2.22.a), disposant
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d’un couplage intercanal et d’autre part, d’un ensemble de deux CDGMOS connectés en paralléle
Q1 (figure 2.22.b), ne présentant quant & lui aucun couplage entre les deux transistors. Dans les
deux cas, les courants Iy, et Ig, se répartissent entre les faces avant et arriere de My et de la
structure Q1. Les dimensions de M et des transistors de (1 ont été choisies afin d’obtenir deux
structures & géométries équivalentes. Les dimensions des transistors, données en pm, sont donc
respectivement 1/0,2 et 0,5/0,2 pour M; et les transistors de Q1. Les caractéristiques /4 de Vg
avec Vpg = 0V et Vs = 1V sont présentées sur la figure 2.23.
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Courants de drain et transconductances relatifs aux montages de la figure 2.22 avec Vs = 1V et
Vg = 0V

Ces caractéristiques illustrent I'impact du couplage sur la transconductance de 'IDGMOS
lorsqu’au moins l'une des interfaces est en régime d’inversion faible. A titre d’exemple, la trans-
conductance pour un courant de drain de 40uA est de 329uS dans le cas @1 alors qu’elle n’est
que de 281u.S pour 'IDGMOS M;. Il apparait donc que I'/DGMOS est moins performant que la
structure ()1 en terme de transconductance. Cependant, ces courbes ont été obtenues en fixant
la grille arriére & la masse. Une étude plus approfondie dans le cas général est nécessaire afin de
pouvoir conclure réellement sur 'impact du couplage pour différentes valeurs de polarisation de
la grille arriére.

Bien que le schéma équivalent « petits signaux » soit le méme pour les deux circuits de la
figure 2.22, la différence entre ces montages apparait dans les expressions des transconductances
gmy et gmy. En effet, les matrices de transconductances relatives au transistor M; sont celles
décrites par les équations 2.15 & 2.17. Dans le cas de la structure Q1, les matrices de transconduc-
tances sont données par les équations 2.18 & 2.20 lorsque les deux CDGMOS sont respectivement

tous les deux en inversion faible (a), I'un seulement en inversion forte (Q¢4) (b) puis les deux en
inversion forte (c) :

IMbuikfg 0

2.18
0 IMpulkbg (2.18)

(a)
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9Mpuikfg O
uiklo (2.19)
(b)
9Mbulkfg 0 (2.20)
0 9Miulkbg

(c)

Dans ces équations, les courants apparaissant dans les expressions des transconductances
IMpuik fg €t gMpuikbg sont égaux aux courants de polarisation traversant respectivement les faces
avant et arriére de la structure ). L’absence de couplage au sein de la structure de la figure 2.22.b
se retrouve dans les matrices 2.18 & 2.20 dans le sens ol d’une part, seuls les termes diagonaux des
matrices sont non-nuls et d’autre part, ces termes sont exactement égaux & ceux correspondant
a chaque transistor pris de facgon isolée. L'influence du couplage lorsque les deux interfaces sont
en régime d’inversion forte est inexistant. Cela se retrouve dans ’égalité des matrice 2.17 et 2.20.
Lorsque seule une interface est en régime d’inversion forte, la comparaison des matrices 2.16 et
2.19 montre que plusieurs cas sont & considérer. Si seule le potentiel avant présente des variations,
la transconductance correspondante est plus faible dans le cas de 'IDGMOS & cause du terme
multiplicatif inférieur & 'unité. Il est & noter que cette diminution de la transconductance due au
couplage n’est pas anodine car elle peut intervenir au sein de certaines applications du transistors,
notamment lorsque 'accés arriére est utilisé en statique afin de controler la tension de seuil de
la face avant. Dans le cas inverse, c¢’est-a-dire lorsque seule la face arriére présente des variations
de potentiel de grille, c’est la transconductance du transistor IDGMOS qui devient supérieure &
celle de la structure @4. C’est ici avantage majeur du couplage qui avait déja été révélé lors de
I’étude comportementale de 'IDGMOS du chapitre 1.2. La limite entre les deux cas est obtenue
pour

NOTE=R"
Ugsbg _ Vg (2.21)
Vgsfg ngg — 1

Dans le cas de l'inversion faible sur les deux interfaces, il est ici aussi plus simple de dissocier
les cas. Lorsque les variations de tension sont nulles sur la grille arriére, la matrice 2.15 et
I’équation 2.10 permettent d’écrire :

Ga_ _ Gapg Fiabg _ 1 larg | Mg =1 lang (2.22)

Ugsfg Vgsfg Nfg Ut Nbg Ut

Puisque le transistor IDGMOS est symétrique et que les grandeurs ny, et ny, sont des
constantes technologiques, il est possible de poser nygy, = nyy = navecl <n < 2et Igpg = Ig—1¢q,
avec I; le courant de drain global du transistor. L’expression 2.22 peut alors s’écrire :

id 1

Vosls = [(n—1)1a+ (2 —n)lag] (2.23)

Puisque Iq > Igg et 1 <n < 2, alors (2—n)lg > (2 —n)lgy, et :

1 1, 1
d g _2d S

Ut n - Ut n - Ut

[(n—1)1g+4 (2 — n)lag] (2.24)
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L’équation 2.24 monte bien que la transconductance relative aux variations sur la grille avant
est plus faible que celle d’un transistor bulk correspondant aux méme variations. Les matrices
étant symétrique, la conclusion est le méme dans le cas de variations uniquement sur la grille
arriére. La conclusion générale concernant 'inversion faible sur les deux faces est que la trans-
conductance de 'IDGMOS est plus faible que celle de la structure Q7. Il est & noter que la baisse
de transconductance n’est due a la fagon dont se répartit le courant de drain global entre les
deux interfaces puisque qu’aucune hypothése n’a été faite concernant cette répartition.

Enfin, I’équation 2.16 permet de soulever une particularité intéressante de I’ IDGMOS. Comme
cela a été dit au chapitre 1.2, le transistor IDGMOS rend possible le controle d'un courant de
drain correspondant & une inversion forte du canal de conduction avec une tension grille-source
dont la valeur correspond & une inversion faible. Il a alors alors été précisé que ce comportement
représente un avantage quant au couplage des étages d’'un circuit entre eux. L’équation 2.16
montre quant & elle que lorsque les régimes d’inversion sont différents pour les deux interfaces,
la transconductance ne dépend alors que des paramétres de l'interface en inversion forte. Les
variations du potentiel appliqué sur la grille de l'interface en inversion faible sont transmises a
I'interface en forte inversion sans dépendance en regard aux paramétres du canal en inversion
faible. Cela reste vrai tant que la face arriére demeure en inversion faible, c¢’est-a-dire sur une
plage de tension statique grille-source allant de OV & une valeur proche de la tension de seuil.

2.4 Conclusion

Le but de ce chapitre a été de préciser 'environnement futur du transistor IDGMOS afin de
savoir dans quelle mesure ce nouveau composant peut faciliter la conception des circuits analo-
giques & venir. Il ressort de I’état de ’art présenté en début de chapitre que le verrou majeur sera
potentiellement la tension d’alimentation. Il montre également que certaines solutions sont d’ores
et déja envisagées et qu’elles ne nécessitent pas I'emploi de structures telles que I’'IDGMOS. Par-
mis ces solutions, celle qui permet le plus d’approcher la limite basse de tension d’alimentation
Vys + Vissar réside dans I'utilisation de I'acces substrat des transistors bulk standard. Cette tech-
nique est d’autant plus importante en ce qui concerne les travaux présentés dans ce manuscrit
que d’une part, elle permet effectivement aux circuits de fonctionner sous tension d’alimenta-
tion faible et que d’autre part, son principe s’approche relativement du mode de fonctionnement
propre & 'IDGMOS en termes de controle de la tension de seuil. Cependant, une différence ma-
jeure existe entre l'accés substrat et le deuxiéme accés d’'un transistor IDGMOS dans le sens
ou, accés substrat n’étant pas isolé du canal par un oxyde, les fuites de courant au travers
de cet accés peuvent étre trés importants. Afin de limiter ces fuites, il est donc nécessaire de
limiter les variations du potentiel appliqué sur l'accés substrat. Au contraire, il n’y a aucune
limitation aux variations du potentiel appliqué sur les grilles de 'IDGMOS en ce qui concerne
les fuites de grille. De toute fagon, si I'on se base sur les prévisions de I'I/TRS, le transistor bulk
est appelé a disparaitre. Le principe de 'utilisation de I'accés substrat n’en demeure pas moins
une bonne référence quant aux structures pouvant étre réalisées a partir de transistor IDGMOS.
L’état de I’art concernant ’utilisation proprement dite du transistor IDGMOS est assez succinct,
dit notamment & la maturité trés faible de cette technologie. Cet état de I'art se cantonnent &
quelques applications dans lesquelles, cependant, certaines nouvelles structures sont proposées
afin de mettre en ceuvre les capacités fonctionnelles de 'IDGMOS, telles que la réalisation de
circuits paramétrables ou bien encore la conception de fonctions élémentaires de fagcon compacte,
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employant un minimum de transistors.

La deuxiéme partie de ce chapitre a tenté de comparer la technologie CDGMOS ajustée sur
I’ITRS avec une technologie bulk avancée réelle. Bien que purement qualitative, cette étude n’a
pas permis de conclure réellement tant certains aspects physiques différent en ce qui concerne
les matériaux employés et les structures des composants. Il est donc trés difficile d’interpréter les
résultats de cette comparaison bien qu’une tendance & I'amélioration des performances intrin-
séques du composant semble se dégager de ’étude.

La derniére partie est consacrée 4 ’analyse du fonctionnement intrinséque de '/DGMOS afin
d’en révéler les potentialités en ce qui concerne la conception de circuits analogiques. Bien que
certains désavantages existent quant a la déconnexion des grilles, notamment I’augmentation des
capacités parasites et la dégradations des performance relatives & la transconductance, les fonc-
tions attribuées a la seconde grille d’'un IDGMOS au sein d’un circuit analogique sont multiples.
Dés le premier chapitre, il a été mentionné que la grille supplémentaire représente un second
point de controle dynamique du courant de drain global du transistor. Un transistor double
grille permet donc de séparer aisément la polarisation du circuit du cheminement du signal &
traiter. Il devient également possible d’utiliser les deux accés de grille afin de combiner deux
signaux entre eux. D’autre part, le contrdle statique de la tension de seuil V; d’un canal par la
tension de la grille opposée permet d’adapter cette tension de seuil & ’environnement électrique
du circuit. Nous parlerons alors de réglage « multi- V; analogique » de la technologie. Bien que
le comportement de I'/DGMOS ne soit pas strictement équivalent & celui d’un transistor bulk a
V fixé (cf. §1.2), cette caractéristique de 'IDGMOS peut étre avantageusement utilisée dans
les circuits fonctionnant notamment sous faible tension d’alimentation.

Quelle que soit la fonction recherchée lors de 'utilisation de la seconde grille, le contréle du
courant de drain par le potentiel appliqué sur les grilles s’effectue sur toute la gamme de tension
disponible entre la masse et l'alimentation (cf. §1.2). Cette caractéristique représente un autre
intérét propre a la technologie double grille & grilles indépendantes. En effet, le couplage entre
canaux apparait lorsqu’au moins l'une des tensions grille-source V4 du transistor est faible.
Lorsque les valeurs de V45 sont fortes sur les deux accés, le couplage cesse mais les canaux
deviennent passants. C’est ici la différence majeure entre une technologie double grille & grilles
indépendantes et les autres méthodes émulant un transistor a deux accés séparés. Le transistor
IDGMOS est donc 'un des meilleurs candidats en vue de l'intégration des circuits analogiques
sous faible tension d’alimentation. Cela s’applique tant du point de vue de la polarisation de la
structure que du traitement analogique du signal. Bien que ’équation décrivant le fonctionne-
ment « petits signauz » de 'IDGMOS soit similaire a celle obtenue au sein d’une structure &
deux transistors bulk ou CDGMOS en paralléle, le chapitre 2.3.2 a montré que seul 'IDGMOS
permet de maintenir la combinaison des signaux appliqués sur chacune des grilles quand bien
méme 'une des interfaces est en régime d’inversion faible. En effet, la polarisation faible d’un
transistor résulte en général en une transconductance également faible. Dans le cas du transis-
tor IDGMOS, il existe un seuil en deca duquel le couplage devient prédominant et empéche la
transconductance de chuter indéfiniment. La transconductance tend alors & ne dépendre que des
paramétres de 'interface en inversion forte, permettant ainsi de rendre certaines caractéristiques
du transistor (transconductance, résistance drain-source, etc...) indépendantes des paramétres
de l'interface en inversion faible.

Il rappelé que les transistors IDGMOS doivent étre utilisés avec précaution en fonction des
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performances attendues du circuit. En effet, ces transistors peuvent présenter des capacités plus
fortes selon les dimensions du canal d’une part, mais I’étude des matrices de transconductances
tend & prouver d’autre part que le couplage freine les variations de potentiel d’une interface
par rapport & 'autre. Bien siir, ces conclusions peuvent étre remises en cause dans le sens ou
elles sont issues d’équations approchées du modéle complet de 'IDGMOS. Seule la simulation
des circuits avec le modéle complet permettra de conclure sur le fait que certains facteurs de
mérite sont plus faibles en grilles déconnectées qu’en mode symétrique. Néanmoins, lorsque cela
reste possible, la déconnexion des grilles permet d’envisager de nouvelles fonctionnalités avec une
forte dynamique de contrdle au sein des structures conventionnelles. Ces apports potentiels de
'IDGMOS demeurent des avantages certains en comparaison avec les solutions trouvées jusqu’a
maintenant afin de palier les dégradations de I’environnement futur des circuits analogiques.



Chapitre

Utilisation de 'IDGMOS dans les circuits
analogiques

Lors des chapitres précédents, les apports fonctionnels intrinséques du transistor DGMOS ont
été présentés. Il y apparait que ce composant dispose de certaines caractéristiques lui permettant
de s’adapter aux dégradations environnementales dues & ’évolution technologique nécessitée par
les besoins de la conception numérique et RF'. Bien que ses performances soient optimales lorsque
ses grilles sont interconnectées, les apports du DGMOS en conception analogique se retrouvent
lorsque celles-ci sont déconnectées. En effet, le controle de la tension de seuil ainsi que la plage
de controle du courant de drain de 'IDGMOS sont particuliérement intéressants pour adapter
le composant au fonctionnement sous faible tension d’alimentation. Ce dernier point ayant été
défini comme l'une des limites majeures a la conception (cf.§.2.1.1), une grande partie de 'étude
suivante y est consacrée. Néanmoins, les apports du transistor IDGMOS peuvent se retrouver
concernant bien d’autres aspects et certains d’entre eux sont également illustrés dans ce chapitre.

3.1 Circuits paramétrables

Utilisé au sein d’un miroir de courant, 'IDGMOS permet de modifier certaines caracté-
ristiques du circuit. En appliquant des potentiels différents sur la grille arriére des transistors
d’entrée et de sortie du miroir, il est en effet possible de rendre ce dernier asymétrique. La recopie
du courant en est alors modifiée. La configuration du miroir est dans ce cas celle illustrée sur la
figure 3.1.

69
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Fi1G. 3.1 -
Miroir de courant paramétrable dont les grilles arriére sont déconnectées I'une de l'autre.

Sur ce schéma, le miroir de courant est dit ici symétrique lorsque la tension des grilles arriére
de M1 et M2 sont identiques. Néanmoins, lorsque ces tensions sont différentes, un calcul simple
permet de déterminer l'expression « petits signauz » du gain en courant du miroir, soit

Z:i — gm, fg2 (31)
le Gm, fg1

Les grandeurs g, rg1 €t gm, g2 de I'équation 3.1 représentent les transconductances relatives
aux interfaces avant des IDGMOS M1 et M2. En supposant que le potentiel Vg;; appliqué sur
I'interface arriére de M1 reste constant, la relation 3.1 démontre la possibilité de réglage du gain
par l'intermédiaire de 'interface arriére de M2. En effet, la tension Vi, de grille arriére de M2
modifie la valeur de la tension de seuil V; de l'interface avant de M2, modifiant également son
courant statique et par conséquent la transconductance g, rg2. L’étude du controle du gain en
courant des miroirs ainsi qu’une application au sein d’un amplificateur de courant sont présentées
par larticle [Ham07|. D’une part, larticle discute des apports de ce miroir en termes de réglage
du gain en courant, de tension d’alimentation, de surface et de puissance consommeée. D’autre
part, il illustre 'intérét de ce montage relativement au produit gain-bande de 'amplificateur de
courant. Le principe de ce montage et son étude étant déja présenté dans [HamO07| et n’ayant
pas fait 'objet de travaux personnels, il ne sera pas détaillé davantage dans ce manuscrit.

3.2 Adaptation a la tension d’alimentation

3.2.1 Controéle de la tension de seuil

Le miroir de courant représente I'une des structures les plus répandues dans la conception de
circuits analogiques. De nombreuses structures de miroir existent en fonction des performances
recherchées. Néanmoins, la structure de base du miroir de courant se compose de deux transistors
dont les grilles et les sources sont communes. En ce qui concerne les performances d’'un miroir, la
meilleure configuration du transistor double grille reste celle du CDGMOS. En effet, ce mode de
fonctionnement présente les meilleures caractéristiques intrinséques du composant. Néanmoins,
Papport du controle statique de la tension de seuil (cf. §2.4) quant a ’adaptation du transistor au
fonctionnement sous faible tension d’alimentation se retrouve dans le cas du miroir de courant.

En effet, le transistor d’entrée du miroir étant connecté en diode, il se révéle intéressant de
pouvoir controler la valeur du V; et ainsi le V4 de la diode d’entrée. Ce principe a été introduit
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en partie dans le chapitre 2.1.2 mais il mettait en oeuvre ’accés substrat des transistors bulk.
L’intérét de 'IDGMOS par rapport a cette structure bulk est que le courant traversant les
grilles est quasi-nul comparativement & celui de I'accés substrat. Cela reste vrai quelle que soit la
tension appliquée sur les grilles. La plage de contrdle de la tension de seuil n’est donc pas limitée
par le courant injecté dans la grille. De plus, dans le cas du contréle par I’accés substrat, toute
dissymétrie entre les transistors du miroir peut engendrer une différence entre les courants injectés
dans le substrat et conduire ainsi & la dégradation des performances du miroir en termes de recopie
du courant. Le courant de grille étant nul dans le cas du miroir IDGMOS, cette structure est donc
moins sensible au désappariement des transistors. Enfin, il a été montré que la plage d’utilisation
de la grille arriére réalisant un contréle de la tension de seuil au sens stricte reste limitée au cas
ol l'interface de la grille de controle est en régime d’inversion faible alors que 'autre interface
est fortement inversée. Le sens stricte du contréle est défini par ’équivalence totale avec une
technologie standard & tension de seuil fixée par le procédé technologique (cf. §.1.2; tableau 1.1).
Néanmoins, le miroir de courant se compose de deux transistors et ses performances reposent
sur la symétrie de sa structure. Lorsque ’hypothése de symétrie est respectée, le contréle de la
tension de seuil au sens stricte n’est pas essentielle puisque les méme phénomeénes apparaissent
dans les deux transistors du miroir et se compensent. Le controle de la tension de seuil reste
alors effectif quel que soit le régime d’inversion des interfaces. Le schéma du miroir utilisant des
transistors IDGMOS et son équivalent standard sont illustrés sur la figure 3.2. Il est & noter que
le miroir standard peut étre réalisé avec des transistors double grille & grilles connectées.

./
Ofve o2 Ovs
Vfa
Vbg . 0.2
v v v v
(b)
FiG. 3.2 -
Miroirs de courant élémentaires. (a) CDGMOS (b) IDGMOS avec grilles arriére
interconnectées.

La figure 3.2 représente deux structures élémentaires de miroir de courant employant respec-
tivement des transistors CDGMOS et IDGMOS. Dans cette derniére structure, les grilles arriére
des deux transistors sont connectées I'une a ’autre et elles sont fixées & un potentiel constant. Ces
miroirs serviront de base a ’étude du controle de la tension de seuil présentée dans ce chapitre.
Les dimensions des transistors sont données en um. Dans un premier temps, la tension de grille
arriere Vp, de la structure IDGMOS est fixée a la valeur de Vy, obtenue pour I. et Vj respec-
tivement égaux 4 10uA et 0,5V. Les structures CDGMOS et IDGMOS sont donc équivalentes
pour ce point de polarisation. Les résultats simulés a Vj, constant sont présentés a la figure 3.3.
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Tension d’entrée des miroirs (mV)
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FiG. 3.3 -
Comparaison des miroirs de la figure 3.2 en fonction du courant d’entrée. (a) Standard (b)
IDGMOS avec grilles arriére interconnectées.

Cette simulation montre que le simple fait de déconnecter les grilles avant et arriére 'une de
I’autre modifie le fonctionnement du miroir de courant. D’une part, ’erreur de recopie en courant,
illustrée sur la figure 3.3.(a) et définie par (Is— I.)/I., augmente légérement pour les valeurs trés
faibles de courant d’entrée. Cela peut étre expliqué par les courbes de la figure 3.3.(b). En effet la
transconductance d’'un IDGMOS étant plus faible que celle d’'un CDGMOS & géométries égales,
le taux d’accroissement de la tension de diode M1 est supérieur & celui de @1 lorsque le courant
d’entrée augmente. Toujours au vu de la symétrie du miroir, chaque différence entre les tensions
drain-source des transistors M1 et M2, Q1 et 2 a un impact sur la qualité de la recopie en
courant. La tension de diode variant davantage dans le cas de la structure IDGMOS, la recopie
est donc moins bonne que celle du miroir CDGMOS. Les caractéristiques de sortie Iy = f(Vys)
restent quant & elles identiques pour les deux miroirs tant que les potentiels appliqués sur les
grilles sont égaux.

Maintenant que l'effet de la déconnexion des grilles sur le fonctionnement d’un miroir a été
illustré, il est intéressant de déterminer dans quelle mesure la tension de grille arriére V3, permet
un contréle efficace de la tension de seuil. Afin d’adapter le miroir de courant au fonctionnement
sous faible tension d’alimentation, il est nécessaire d’augmenter la tension appliquée sur les grilles
arriére du miroir IDGMOS. Les courbes de la figure 3.4 illustrent la variation des grandeurs
d’entrée du miroir en fonction de la tension Vj,.

Dans un premier temps, les courbes présentées a la figure 3.4.(a) montrent que les variations
des tensions des deux grilles de M1 sont opposées, en faisant néanmoins apparaitre deux zones
distinctes. Tant que V;4 est faible, la face arriére est en régime d’inversion faible et le couplage
intercanal permet de diminuer la tension de seuil de la face avant lorsque V44 augmente, adaptant
alors le miroir & fonctionner sous faible tension d’alimentation. Le courant d’entrée I, étant
constant, la tension de diode Vy, suit donc les variations de la tension de seuil avant.



Adaptation & la tension d’alimentation 73

. 30
= =25
g 08 E
= 220
2
D 0,6 Bt e b D <
5 8
P (] ST PSP SRS DOPPISIS  XET TITTIOS: FOTITRTS PSP NPT PN g
< <)
=1 =
£ g
S 0,21\
o S
0 | i | i | i N 7 i | i | i | i | i | i

0,2 0,4 0,6 0.8 1 0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Tension de grille arriere Vbg (V) Tension de grille arriere Vbg (V)

(@) (0)

Fi1G. 3.4
Simulation du miroir IDGMOS de la figure 3.2.(b) pour I. = 10puA et Vi = 0,5V en fonction de
Vig- (a) Tension des grilles de M2 (b) Courant de drain et courants internes de M2

Dans cette zone, la diminution de la tension de grille avant est alors plus ou moins linéaire. De
plus, la tension Vi, est suffisamment élevée pour que chacune des interfaces des deux IDGMOS
M1 et M2 soit en régime saturé. Le miroir est alors trés peu sensible aux dissymétries électriques
telles que la différence de tension drain-source entre M1 et M2. Lorsque la tension Vj, est élevée,
le canal arriére est formé et le couplage est écranté. Le courant I, étant constant, il se répartit
entre les canaux avant et arriére du transistor d’entrée M1. L’augmentation rapide du courant
dans l'interface arriére, & présent en inversion forte, provoque la chute de la tension Vy, jusqu’a
ce que celle-ci devienne quasiment nulle, le courant traversant la face avant tendant alors vers
zéro. Les zones de fonctionnement décrites ci-dessus se retrouvent également sur le graphique
3.4.(b), illustrant les courants internes au transistor M2 ainsi que son courant de drain Ig,.
Les courbes de cette figure permettent de comprendre davantage ce qui se passe au sein du
transistor de sortie M2 du point de vue des courants, notamment la répartition des courants
entre les canaux avant et arriére durant la transition entre les deux zones. En effet, les courants
internes se compensent parfaitement de facon & ce que leur somme soit égale au courant d’entrée
I.. Cette compensation cesse lorsque le courant traversant l'interface avant devient nulle. La
tension Vy, tendant vers zéro, le courant de sortie prend alors la forme de la caractéristique
I; = f(Vys) relative a la face arriére uniquement. Il est & noter que ce phénomeéne tient du fait
que la symétrie du miroir est fortement rompue lorsque la tension V;, est élevée. De la méme
facon que pour son homologue bulk utilisant I’accés substrat, la chute de la tension V}, entraine
le transistor M1 a rentrer dans sa zone ohmique. Dés lors, M1 et M2 ne sont plus dans les mémes
conditions de polarisation. La fonction de recopie de courant cesse alors d’étre opérationnelle.
Elle pourrait cependant étre maintenue en forgant I'égalité entre les tensions drain-source des
deux transistors par l'intermédiaire d’un transistor cascode en sortie du miroir dont le potentiel
de source est régulé sur le potentiel de drain de Mj. Une derniére caractéristique importante du
miroir concerne sa résistance de sortie. Dans ce montage de base, celle-ci est égale & la résistance
drain-source du transistor de sortie M2. La variation de cette résistance en fonction de la grille
arriére est illustrée sur la figure 3.5 dans les méme conditions de simulation que précédemment.
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Fic. 3.5 -
Résistance de sortie de M2 en fonction de V44 pour I = 10puA et Vy = 0,5V,

La résistance drain-source de M2 se compose en fait de la mise en paralléle des résistances
drain-source des deux canaux internes de ce transistor. Ainsi, la résistance « petits signauz » de
sortie du miroir IDGMOS s’écrit :

Ts = Tds,m2 = rds,fg//'rds,bg (32)

Dans cette équation, la définition des résistances « petits signaux » 45 rq €t 745 pg est identique
& celle d’'un MOS standard, & ceci prés que le courant & considérer est celui relatif au canal
correspondant. Il est ainsi possible d’écrire :

1 1

= he = 3.3
Td fa >\Id,fg Td ,bg AId,bg ( )
L’équation 3.2 peut alors s’écrire :

1 1 1

—= + = AJa,g + Labg) (3.4)

Ts Tds,fg Tds,bg

La variation de la résistance de sortie présentée a la figure 3.5 peut alors s’expliquer & 'aide
de ’équation 3.4. En effet, lorsque la tension de grille arriére est faible, les courants sur chaque
interface se compensent parfaitement ce qui implique également la compensation des résistances
drain-source. La résistance de sortie reste donc constante et inversement proportionnelle au cou-
rant I.. Lorsque la tension de grille est élevée, le courant Iy ¢, devient nul et seule la résistance
relative & la face arriére rentre en compte dans l'expression de la résistance de sortie. Celle-ci
diminue donc avec 'augmentation de la tension de grille arriére selon la formule 3.3. La zone
intermédiaire dispose d’un minimum local lorsque V¢, = V4. Au-dela de ce point, il devient
nécessaire de tenir compte de la différence de polarisation des deux transistors du miroir. Ici
encore, la résistance de sortie serait constante sur toute la plage de tension de grille arriére si la
symétrie électrique du miroir était maintenue.

Bien que le controdle de la tension de seuil par la grille arriére soit limité, il permet néanmoins
de disposer d’un transistor présentant & lui seul un caractére « multi- VV; ». Contrairement & une
technologie MOS standard, il n’est donc pas nécessaire de proposer différents types de transistor
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ayant chacun une tension de seuil spécifique & une application du transistor, ce qui peut se
traduire par un gain en termes de colit de fabrication. De plus, il a été montré que le miroir de
courant conserve son fonctionnement alors que sa tension d’entrée Vy, est diminuée d’environ
300mV par le potentiel Vyq (cf. figure 3.4). L’IDGMOS permet donc d’adapter le miroir au
fonctionnement sous faible tension d’alimentation, en connectant la grille arriére des transistors
& un potentiel relativement élevé, voire directement & l’alimentation si celle-ci est inférieure a
0,6V. Au-deld de cette tension, un systéme externe pourra étre utilisé afin de maintenir la
symétrie électrique du miroir sur une plus grande plage de controle de la tension de seuil.

3.2.2 Plage de controle
3.2.2.1 Le suiveur de tension

Le suiveur de tension est un circuit analogique élémentaire, utilisé dans le but d’isoler diffé-
rents étages les uns des autres.

Circuit
Rso

+
VOT VsO0,eff

Fic. 3.6 -
Schémas équivalents de Thévenin d’un circuit travaillant en tension et d’un suiveur de tension

Sur le schéma, de la figure 3.6, il apparait que la tension Vig ¢y présentée en sortie du circuit
est d’autant diminuée par rapport a la tension Vo que la valeur du diviseur résistif de sortie
entre Ry et Rep est faible. La fonction du suiveur de tension est de recopier la tension Vg ey,
ou tout du moins ses variations, tout en présentant une résistance d’entrée Req trés grande face &
Ry. La résistance de sortie Rg; du suiveur de tension devra étre quant a elle plus faible que Ry
sans quoi 'ajout du suiveur est inutile. Une réalisation simple de ce circuit consiste & connecter
un transistor MOS en drain commun. La figure 3.7 illustre la structure standard du suiveur
de tension ainsi que son homologue employant des transistors IDGMOS. Sur cette figure, la
polarisation des transistors M3 et M4 est assurée par les miroirs de courant M1a, M1b et M2a,
M2b. Le courant de polarisation Ip;.s et la tension d’alimentation Vg sont fixés respectivement
a 10puA et 1V. Les dimensions des transistors du miroir de polarisation sont, en um, sont 1/0, 2.
Celles de M3 et M4 sont 5,1/0, 2.



76 Utilisation de PIDGMOS dans les circuits analogiques

Ve0—| I—Ong

Vsa

Ibias
Vsq

iz [ o S— e
! I ! |

FiG. 3.7 -
Exemples de montage suiveur de tension. (a) CDGMOS (b) IDGMOS

A partir du schéma de cette figure et du point de vue statique, il est possible d’écrire :

‘/sq =V, - Vgs,3 (35)

Cette équation montre que la tension de sortie Vi, de ce montage suit les variations de sa
tension d’entrée V, mais que sa valeur absolue est décalée par la tension grille-source du transistor
M3. Tant que le courant de polarisation de M3 est constant, la tension Vi, 3 reste constante et
les variations sur l'entrée sont transférées en sortie avec un gain unitaire.

Compte tenu du fonctionnement « petits signaux » du montage standard de la figure 3.7.a,
le gain en tension s’écrit :

Vsq _ gm,3(Tds, 16/ /Tds,3)
Ve 1+ gm,B(rdS,lb//""ds,B)

(3.6)

L’équation 3.6 montre que si gm 3(rds,16//Tds,3) > 1, le gain « petits signaux » entre I'entrée
Ve et la sortie Vi, du suiveur est unitaire. Bien qu'un décalage statique apparaisse, le suiveur de
tension de la figure 3.7.a permet donc de transmettre de facon simple les variations de tension
appliquées sur son entrée vers sa sortie. Néanmoins, la limitation de ce circuit apparait d’un
point de vue statique pour les valeurs faibles de tension V. ou bien ses variations fortes. Dés lors
que V. diminue, la tension Vg, devient également faible et celle-ci ne suffit plus pour maintenir
le transistor de polarisation M1b dans sa zone de saturation. La résistance drain-source rgs 15
diminue alors, le gain « petits signaux » du suiveur devient d’autant plus faible et 'information
concernant la variation du potentiel d’entrée est perdue.

Concernant la structure IDGMOS présentée sur la figure 3.7.b, 'idée est donc d’utiliser
I’accés supplémentaire du transistor M4 afin d’augmenter la plage de fonctionnement du suiveur
de tension. Pour ce faire, le potentiel Vy, est fixé & une tension constante. Le fonctionnement
statique de ce montage s’obtient alors en considérant le comportement du canal arriére de M4
lorsque la tension V. diminue. Puisque le courant de drain de M2b est constant, la diminution de
Ve a tendance & entrainer celle de V. Ce faisant, la tension Vg 4 a tendance & augmenter ce qui
implique une augmentation du courant dans le canal arriére de M4. Le courant de polarisation de
ce transistor étant constant, le courant sur la face avant de M4 ne peut que diminuer, impliquant
a son tour une diminution de la tension Vi, 4. L'équation 3.5 reste donc valable pour le montage
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IDGMOS mais elle montre que les variations sur ’entrée ne sont plus transmises vers la sortie
avec un gain unitaire. Pour plus de détails sur ce fonctionnement, il est possible de calculer
Iexpression du gain « petits signaux » du suiveur IDGMOS a 'aide du schéma équivalent du
transistor (cf. 2.21 du chapitre 2.3.2). Ainsi, le gain en tension s’exprime simplement par :

Vsa gmf,4 . 1
= st > r r 3.7
Ve Gmboa +gmf,4 Gmbd dsf,4// dsb,4// ds,2b ( )

D’une part, cette équation montre que le gain en tension est moins dépendant des résistances
« petits signauz » vues par la source de M4. En effet, I'hypothése de simplification de ’équation
est souvent vérifiée en pratique. D’autre part, le chapitre 2.3.2 a démontré que les transconduc-
tances gp,r,4 et gmp 4 ne s’annulent jamais et cela quelle que soit la polarisation du transistor M4,
le couplage intercanal intervenant méme lorsque le courant sur une interface devient nul. Compte
tenu de ’équation 3.7, cela implique que le gain en tension du montage suiveur ne peut que dif-
ficilement approcher I'unité. Il est donc inférieur & 1 sur toute la gamme de fonctionnement du
suiveur de tension. Bien que le gain ne soit pas unitaire, l'intérét du suiveur de tension persiste
en raison de sa dynamique de fonctionnement, notamment en ce qui concerne les variations du
potentiel d’entrée. En effet, pour les variations fortes de la tension Vg, les excursions de la sortie
Vsq sont limitées par le gain inférieur a 1 et 'information n’est donc pas perdue. Le fait d’at-
ténuer le signal n’est pas un avantage en termes de bruit dans le montage. Néanmoins, I'intérét
du suiveur IDGMOS se manifeste pour les variations fortes du signal, cas ou le rapport signal
& bruit est suffisamment élevé pour que le signal puisse étre atténué dans une certaine mesure
dans le but d’augmenter la dynamique de fonctionnement. Afin d’illustrer le comportement du
suiveur IDGMOS, le schéma de la figure 3.7.b est simulé pour différentes valeurs de tension Vg
en employant néanmoins une source de polarisation idéale & la place du transistor M2b. Les
résultats de simulation sont présentés a la figure 3.8 pour des valeurs de Vj, allant de OV & 1V
par pas de 0,25V

‘oo Vbg=0.00V [
im0 Vbg=025V |:
: Vbg =0.50V |
i a8 Vbg=0.75V |
Vbg =1.00V | :

Tension de sortie Vsa (V)

04 i j R T
0 0.2 0,4 0,6 0.8 1
Tension d’entrée Ve (V)

Fic. 3.8 -
Simulation du suiveur IDGMOS en fonction de la tension d’entrée V. pour différentes valeurs
de tension Vj, avec une polarisation idéale de 10uA.

Cette figure montre que le comportement du montage suiveur IDGMOS tend & devenir plus
linéaire lorsque la tension de grille arriére de M4 tend vers 0V Ce cas consiste & bloquer 'interface
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arriére de M4 et 'inversion de la face avant reste forte quelle que soit la tension d’entrée. Le
gain du suiveur tend alors & augmenter mais il reste inférieur & I'unité. Néanmoins, ce cas ne
correspond pas & ’amélioration de la dynamique de fonctionnement. En effet, la tension de sortie
Vso devient négative et cela ne peut pas étre possible lorsque la source de polarisation idéale est
remplacée par une source réelle. Lorsque la tension Vj, augmente, les courbes de la figure 3.8
montrent que le gain du suiveur diminue. Pour la méme excursion du signal d’entrée Vg, la tension
Vsa devient de moins en moins négative jusqu’a rester positive sur cette plage d’entrée lorsque
Vg = 0,5V Bien que la tension de sortie du suiveur reste positive sur la pleine plage d’entrée,
les courbes montrent également que la variation du gain est importante pour une tension Vg,
constante. Cela est dii au fait que les interfaces de M4 changent fortement d’état d’inversion
en fonction de la tension V.. Du point de vue de la linéarité du circuit, il convient donc de
prendre la tension de grille arriére la plus élevée possible. Ainsi, le changement d’état d’inversion
des interfaces est moindre et le transfert entre 'entrée et la sortie du suiveur est plus linéaire,
passant principalement par le couplage intercanal. En fixant ainsi la valeur de la tension Vj, &
1V, Papport du montage IDGMOS est illustré en comparant les circuits de la figure 3.7 dans les
méme conditions.

: : : : :
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Tension d’entrée Ve (V)

Fic. 3.9 -
Simulation des suiveurs de la figure 3.7 en fonction de la tension d’entrée V.

Sur le premier jeu de courbes de cette figure, il apparait clairement que le montage standard
de la figure 3.7.a est limité en plage de dynamique d’entrée. En effet, la tension de sortie Vi, de
ce montage tend vers zéro pour V. inférieure a 0,3V. Le suiveur standard n’est donc pas capable
de fonctionner pour les valeurs faibles de tension d’entrée. La tension de sortie Vg, reste quant
& elle supérieure a zéro quelle que soit la tension d’entrée appliquée. De plus, les dimensions
du transistor M4 peuvent étre choisies afin de centrer les variations de Vi, par rapport a la
tension d’alimentation du circuit et ainsi optimiser son fonctionnement. En ce qui concerne la
linéarité des suiveurs, le deuxiéme jeu de courbes montre que les limites du montage standard sont
plus ou moins identiques tant pour sa plage de fonctionnement que pour sa linéarité. Alors que
son gain approche 'unité pour les fortes valeurs de tension d’entrée, celui-ci diminue fortement
dés que V. devient inférieure & 0,5V. Au contraire, il est possible de garantir une linéarité
relativement bonne pour le suiveur IDGMOS sur toute la gamme de tension d’entrée et cela en
choisissant une tension de grille arriére suffisamment élevée. Dans le cas de cette simulation, la
grille arriére est fixée a 1V, soit en fait la tension d’alimentation. Un désavantage de ce principe



Adaptation & la tension d’alimentation 79

est que le bruit d’alimentation est directement injecté dans le signal au niveau de la sortie du
montage. Dans certains cas, il serait donc nécessaire de connecter la grille arriére non plus au
rail d’alimentation mais plutot & une référence de tension moins bruitée. Néanmoins, et comme
cela a été dit précédemment, 'apport de la grille arriére pour 'augmentation de la plage de
fonctionnement n’a d’intérét que pour les excursions fortes des signaux et le bruit n’est pas alors
le facteur dominant dans la conception du suiveur. Dans ce cas, le fonctionnement pleine plage
inhérent au transistor IDGMOS peut étre judicieusement utilisé afin d’augmenter la dynamique
de fonctionnement des circuits qu’il compose.

3.2.2.2 La paire différentielle

Les paires différentielles sont largement utilisées dés lors qu’un circuit doit traiter l'infor-
mation transmise par la différence entre deux signaux. Ainsi, ces structures sont employées afin
de réaliser I'étage d’entrée de circuits dédiés & I'amplification, le filtrage, le controle par contre-
réaction, etc... Bien que ces structures fonctionnent principalement en mode « petits signauz »,
leurs performances demeurent néanmoins sensibles & la fagon dont elles sont polarisées. Comme
pour n’importe quel autre circuit, il devient difficile de polariser convenablement une paire dif-
férentielle dés lors que la tension d’alimentation diminue. Une fois encore, il est intéressant
d’étudier si le transistor IDGMOS peut faciliter ou non la polarisation des paires sous tension
d’alimentation faible et, cela, afin d’améliorer le fonctionnement « petits signauz » des paires
différentielles. La figure 3.10 illustre une structure standard de paire différentielle réalisée & I'aide
de transistors IDGMOS.

Isp Isn

inpf ._| l_. inpb innb ._| |_.innf

Ibias

FiG. 3.10 -
Structure standard de paire différentielle IDGMOS.

Une fois les grilles des transistors déconnectées, une paire différentielle IDGMOS présente
quatre acces. Deux d’entre eux, in, et in,, sont utilisés comme entrées standard de la paire. Les
deux autres acces, 1ny,, et in,y,, peuvent étre utilisés indépendamment des entrées standard ou non
afin de modifier le fonctionnement global de la paire. Afin de faciliter cette étude, les potentiels
appliqués sur les accés supplémentaires, supposés étre ici les grilles arriére, se présentent sous le
formalisme suivant :

Vio,difs
2 9

Vidif s
2

%n,pb = %,com + (38)

in,nb = ‘/b,com -

Dans I'équation 3.8, Vj com représente la valeur commune aux tensions des grilles arriere alors
que Vj, 4irr est la variation différentielle entre ces deux tensions.



80 Utilisation de PIDGMOS dans les circuits analogiques

Grilles arriére en mode différentiel

Dans ce paragraphe, la tension Vj .om est supposée constante. En ce qui concerne l'uti-
lisation statique des grilles en mode différentiel, créer un décalage entre les grilles arriére a pour
effet de rompre la symétrie de la paire différentielle. Or en général, il est préférable d’éviter les
dissymétries car celles-ci se traduisent directement par un décalage en tension pouvant étre ra-
mené en entrée, au niveau des grilles avant. Tout ce passe comme si une source de tension était
ajouter en série uniquement sur 'un des accés avant. A moins que ce décalage ne soit désiré afin,
par exemple, de compenser un autre décalage du circuit, les applications utilisant une paire dés-
équilibrée sont relativement rares, voire inexistantes. Cela est d’autant plus vrai que le décalage
en tension obtenu de cette fagon est fortement dépendant des paramétres des transistors de la
paire et il varie par conséquent en fonction du procédé de fabrication, de la température, etc...

En fonctionnement « petits signauz », le chapitre 2.3.2 a montré que la variation du courant
de drain global est une combinaison linéaire des contributions relatives aux variations appliquées
sur chaque grille. Selon le schéma au variations du transistor double grille, presente en 2.3.2,
et en supposant que les deux transistors de la figure 3.10 sont symetriques, il est possible de
montrer que le courant differentiel de sortie de la paire s’ecrit :

isp — Gsn = gmf(INps — Nng) + Gmb(iNpp — iNnp) (3.9)

avec igp, lsn les courants de sortie « petits signaur » de la paire et g, ¢, gmp les transconduc-
tances relative aux interfaces avant et arriére des transistors. Les expressions de ces transconduc-
tances dépendent de I’état d’inversion des interfaces correspondantes. L’intérét de l'utilisation
des IDGMOS ne se trouve pas tant dans ’expression du courant différentiel de sortie car cette
expression serait la méme pour une paire différentielle 4 quatre transistors standard montés en
paralléle. Cependant, le chapitre 2.3.2 a montré que 'IDGMOS présente une trés grande plage
de controle du courant de drain par ses deux grilles. L’intérét de la paire différentielle IDGMOS
est donc de maintenir la fonctionnalité de la paire telle que décrite par I’équation 3.9 sur une
plage de modes communs plus importante pour les deux entrées différentielles, celle relatives aux
grilles avant d’une part et celle correspondant aux grilles arriére d’autre part.

Le fonctionnement « forts signaux » utilisant des transistors IDGMOS n’est pas avantageux.
En effet, de fortes variations des potentiels de grilles arriére modifient 1’état d’inversion de 'in-
terface avant pour un courant de drain donné. La figure 3.11 illustre les variations des signaux
appliqués dans le cas d’une contre-réaction.
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FiGc. 3.11 —
Exemple de signaux pouvant étre appliqués sur les différents accés d’une paire différentielle
IDGMOS dans le cas d’'une contre-réaction.
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Sur le schéma de la figure 3.11, un potentiel élevé est appliqué sur la grille avant du transistor
M1 et un potentiel faible est par conséquent appliqué sur la grille avant du transistor M2. La
rétroaction étant négative, les signaux appliqués sur les grilles arriére sont inversés. Le courant
I, passe donc principalement par le canal avant de M1 alors que le courant I, traverse plutot le
canal arriére de M2. Les transconductances relatives aux faces avant se retrouvent non seulement
dissymétriques mais elles varient également en fonction des signaux appliqués sur les grilles avant
et arriére. Utiliser les seconds accés des transistors de la paire en mode différentiel dégrade donc
considérablement la linéarité de celle-ci.

Grilles arriére en mode commun

Dans ce paragraphe, la tension Vj 4ir¢ de I'équation 3.8 est supposée nulle. Les grilles
arriére des transistors de la paire sont donc connectées entre elles et fixées au potentiel Vp com,.
Bien que les seconds accés des transistors fonctionnent en mode commun, leurs impacts sur le
comportement global de la paire concernent non seulement le mode commun mais aussi le mode
différentiel. En effet, le mode commun est lié généralement en statique a la polarisation de la
paire et celle-ci fixe les caractéristiques du mode différentiel. De plus, les chapitres précédents ont
montré que le couplage d’interface d’un transistor IDGMOS augmente la plage de contréle du
courant de drain par les deux accés de grilles en comparaison & une structure a deux transistors
en paralléle (cf. §1.2). Cette augmentation de plage dynamique se retrouve donc au sein d’'une
paire différentielle. Un exemple d’application est illustré par les circuits de la figure 3.12.

Cet exemple se compose de deux amplificateurs différentiels en entrée et en sortie (« fully-
differential »). L'un comporte une paire d’entrée réalisée avec quatre transistors CDGMOS
montés en paralléle deux a deux S3, S4 (structure « 2Q »). L’autre dispose d'une paire dif-
férentielle congue avec deux IDGMOS M3, M4. Afin d’obtenir un rapport largeur sur longueur
W/L équivalent pour les deux structures, la largeur des transistors de la structure 2Q (en pm,
W/L =5/0,2) est réduite de moitié par rapport a celle des IDGMOS (10/0,2). Le courant de
polarisation Ip;4s est fixé & 10uA par une source idéale de courant. La contre-réaction de mode
commun de sortie est réalisée a ’aide d’un amplificateur différentiel idéal et de deux résistances
de 1GQ connectées sur les sorties de I’amplificateur initial. La tension de mode commun de sortie
est ainsi fixée & 0,75V pour une tension d’alimentation Vyg de 1V.
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FiG. 3.12 -

Schémas électriques des paires « fully-differential ». (a) Structure IDGMOS (b) Structure a
transistors symétriques en paralléle 2Q.

Dans un premier temps, la tension de mode commun d’entrée est fixée a 0,5V et celle appli-
quée sur les accés arriére varie de 0V & Vgy. 1l est ainsi possible d’extraire la plage de tension des

accés arriére conservant le fonctionnement de 'amplificateur. Les résultats de cette simulation
sont présentés a la figure 3.13.
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FiG. 3.13 -
Simulation du gain AC des amplificateurs en fonction de V4 com & tension commune d’entrée
constante en échelle linéaire et logarithmique .

Concernant la structure 2Q), les courbes de la figure 3.13 montrent que les deux structures
S3 et S4 présentent un fonctionnement en commutation. En effet, le transistor dont le potentiel
de grille est le plus élevé s’impose face a I'autre au sein d’une méme structure. Ainsi, lorsque la
tension Vj, com est faible, les transistors arriére sont bloqués. Inversement, lorsque Vj, com, est élevée,
les transistors d’entrée de la paire sont bloqués. Le gain différentiel chute alors rapidement puisque
le courant de drain traversant les faces avant devient nul. Les valeurs fortes de la tension Vj com
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ne sont donc pas admises par le fonctionnement de I'amplificateur différentiel 2Q. La structure
IDGMOS conserve quant & elle le fonctionnement différentiel de I'amplificateur pour toute la
plage de variation de V4, com. Bien que le gain différentiel change en fonction du régime d’inversion
des interfaces avant, il reste néanmoins positif. Le couplage d’interface permet effectivement une
interdépendance des tensions grille-source, maintenant le contréle du courant de drain global de
chaque IDGMOS sur toute la plage de variation des tensions d’entrée de la paire. Maintenant que
les plages de tension Vj .om, admissibles ont été déterminées, la seconde étape consiste a simuler le
fonctionnement de 'amplificateur en fonction du mode commun d’entrée de 'amplificateur pour
différentes valeurs de Vj, com,. La figure 3.14 montre les variations des tensions V,, aux bornes des
sources de polarisation des deux amplificateurs en fonction de la tension Vj com,-

Pour les deux structures, I'augmentation de la tension des accés arriére permet d’élever la
tension V,, minimale. Dans le cas de cette simulation, les sources de polarisation sont idéales.
En pratique, ces sources sont réalisées a 1’aide de transistors. La tension & leurs bornes ne doit
donc pas étre inférieure a leur tension de saturation Vgs sq. De plus, il vient d’étre démontré
qu'une forte valeur de Vj com n’est pas compatible avec la structure 2Q. Puisque d'une part, la
tension Vj, com, doit étre élevée dans le but d’augmenter la tension aux bornes de la polarisation et
que, d’autre part, cette méme tension Vj .om doit rester faible pour maintenir le fonctionnement
différentiel de la paire, la structure 2Q est globalement inexploitable dans les paires différentielles.
Au contraire, il n’existe pas de contraintes concernant les valeurs élevées de la tension appliquée
sur les grilles arriére de la structure IDGMOS . Il est donc possible d’augmenter celle-ci afin de
maintenir la source de polarisation dans sa zone de saturation. Le gain différentiel est alors plus
faible et les performances en fréquence sont dégradées (cf. §2.3.1). Néanmoins, la perte de gain
peut étre compensée par les étages suivants.
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Fic. 3.14 -
Tensions V,, aux bornes de la source de polarisation en fonction du mode commun d’entrée
pour Vj com égale & 0,2V, 0,5V et 0,8V.

Ce principe est trés avantageux en ce qui concerne le fonctionnement sous tension d’alimen-
tation trés faible. En effet, il suffit de connecter les grilles arriére des transistors au potentiel Vy,.
D’une part, la tension V,, appliquée & la source de polarisation, illustrée sur le figure 3.14, peut
alors étre plus élevée mais d’autre part, elle est également moins dépendante des variations du
mode commun d’entrée puisque sa dérivée par rapport aux variations commune de in,; et in,s
est inférieure a l'unité (cf. figure 3.14).
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Un probléme majeur concerne les variations du gain en fonction de la tension de mode com-
mun d’entrée (cf. figure 3.13). Cette variation est due au passage de l'interface avant du régime
d’inversion faible & celui d’inversion forte lorsque la tension de grille de la face avant devient équi-
valente ou dépasse celle appliquée sur la grille arriére. Ce changement de gain a pour conséquence
de dégrader la linéarité de la paire différentielle. Néanmoins, il serait envisageable de rendre les
interfaces des IDGMOS dissymétriques au niveau technologique. En utilisant par exemple des
épaisseurs d’oxyde différentes pour les deux interfaces, il serait possible de maintenir 'interface
avant en inversion faible quelle que soit la tension de mode commun d’entrée. En considérant
cependant que les transistors sont symétriques du point de vue technologique, il est intéressant
de comparer la linéarité des structures standard d’atténuation du gain avec la paire IDGMOS.
En effet, il existe généralement un compromis entre linéarité et gain. La question est donc de
savoir si 'atténuation apportée par la structure IDGMOS se fait dans des conditions similaires
a celles obtenues dans le cas ou l'atténuation est recherchée afin d’améliorer la linéarité. Les
circuits de simulation sont présentés a la figure 3.15.

Isp y Vbcom ylsn Isp y ylsn
e —Eg | we e
vn d)TVs v ()TVS
%Ibias %Ibias
(a) (b)
Isp y Yisn

(c)

FiG. 3.15 -
Circuits de comparaison de la linéarité entre les paires différentielles (a) IDGMOS, (b)
standard et (c) dégénérée.

Sur la figure 3.15.a, la tension Vj, oo, est fixée a 0,7V. Le courant de polarisation est égal a
10uA et les circuits sont alimentés sous 1V. Les dimensions des transistors et la valeur des résis-
tances de dégénérescence R du circuit de la figure 3.15.c ont été choisies afin d’obtenir la méme
valeur de transconductance pour une tension commune d’entrée de 0,5V . Ainsi, les dimensions
des transistors, exprimées en um, sont respectivement 20/0,1, 1,17/5 et 20/0, 1 pour les circuits
des figures 3.15.a, b et c. Il est & noter que les transistors des figures 3.15.a et ¢ sont de mémes
dimensions mais que ceux de la structure dégénérée sont & grille connectée et qu’ils disposent
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donc d’une transconductance plus forte. La valeur des résistances Ry est de 15k€).

Les simulations présentées & la figure 3.16 sont effectuées pour les trois circuits en fonction
de la tension différentielle d’entrée. En terme de linéarité de la transconductance, la paire diffé-
rentielle IDGMOS est la moins performante. Une fois encore, la dégradation de la linéarité dans
la paire IDGMOS peut étre expliquée par le changement de régime d’inversion de la face avant.
Néanmoins, le fait d’avoir un rapport W/L trés faible dans le cas du circuit 3.15.b équivaut a
avoir une valeur forte de tension grille-source. Le circuit 3.15.c utilise quant & lui des résistances
de dégénérescence. Une chute de tension & leurs bornes s’ajoute donc & la tension grille-source
des transistors de la paire dans le calcul du potentiel appliqué a la source de polarisation. Dans
ces deux derniers cas, le potentiel V,, appliqué sur la source de polarisation risque donc d’étre
inférieur au Vg, 5q¢ de la source. La structure IDGMOS reste alors la plus avantageuse en regard

au potentiel appliqué & la source de polarisation et & ’adaptation du circuit au fonctionnement
sous tension d’alimentation faible.

r|e-0 Dégénérée | -
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conductance
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-0.6 -0,4 -0,2 0 0,2 0,4 0,6
Tencinn différentielle A’ entrée (V)

FiG. 3.16 -
Simulations des paires différentielles de la figure 3.15 en fonction de la tension différentielle
d’entrée. Courant différentiel de sortie (haut), transconductance (milieu) et tension V,
appliquée & la source de polarisation (bas).

3.2.3 Structures innovantes

Dans le chapitre 3.2.1, les miroirs de courant ont été étudiés en conservant les grilles arriére
des transistors d’entrée et de sortie connectées I'une & 'autre afin de maintenir la symétrie du
miroir. Par analogie avec I'entrée d’une paire différentielle, ce mode de fonctionnement peut étre
qualifié de mode commun. Au contraire, le mode différentiel appliqué aux grilles arriére du miroir
de courant nécessite de déconnecter les grilles. Piloter les grilles arriére d’une miroir IDGMOS
ne trouve pas actuellement d’équivalent en technologie MOS standard. Ce circuit correspond
donc a une structure innovante que l'on peut qualifier de « miroir de courant différentiel ». Ce
nouveau type de miroir est illustré sur la figure 3.17.a. De la méme facon que ’étude réalisée sur
les paires différentielles standards, il est possible de réaliser un ensemble équivalent a deux accés
de grille en employant deux transistors CDGMOS en paralléle (structure « 2Q »). L’apport
de la structure IDGMOS sera donc mis en valeur en comparant le fonctionnement des deux
structures, & double grille IDGMOS d’une part et & transistors CDGMOS en paralléle d’autre
part. Les schémas électriques des deux ensembles sont illustrés sur la figure 3.17.
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FiG. 3.17 -
Schémas électriques des structures de miroirs de courant différentiels. (a) Structure IDGMOS,
(b) Structure 2Q.

Plage de fonctionnement d’entrée :

Dans les circuits de la figure 3.17, le courant de polarisation Ip;,s est fixé & 30uA et la
tension d’alimentation Vyg est de 0,5V. Afin de tenir compte de I'impact des variations des
tensions Vi, et Vyg, les sources de polarisation Ip;s sont réalisées par des miroirs de courant
CDGMOS de type PMOS. Les dimensions des transistors, données en um, sont respectivement
50/0, 36 et 25/0, 36 pour les transistors M1, M2 et les transistors paralléles des structures @1, Q2.
Les dimensions des transistors PMOS sont 50/0, 36. Dans un premier temps, chacun des circuits
présentés sur la figure 3.17 est supposé étre placé dans sa zone normale de fonctionnement. Ces
zones seront explicitées ultérieurement dans ce chapitre.

De part la structure des circuits de la figure 3.17, les courants de sortie I, et I présentent un
fonctionnement différentiel relativement aux tensions V3; et Vp,. D’une part, le courant de drain
de M2 et Q2 augmente avec ’accroissement de la tension Vj,. D’autre part, ces mémes courants
diminuent avec I'augmentation de Vj;, cet accroissement de Vj; impliquant une diminution de Vg,
et Vi, lorsque le courant de polarisation Ip;qs est supposé étre constant. Le fonctionnement en
mode commun s’obtient & 'aide de raisonnements similaires. En effet, lorsque les tensions V; et
Vo augmentent en phase, les potentiels Vi, et Vi, diminuent. La tension Vj, augmente alors que
les tensions Vy, et Vi, diminuent (cf. §3.2.1). Le courant de drain des transistors M2 et Q2 reste
donc globalement constant. Les miroirs différentiels 3.17.a et b disposent donc intrinséquement
d’une compensation des variations de mode commun d’entrée.

Néanmoins, il a été démontré dans le chapitre 3.2.2.2 que la structure 20Q) présente un défaut
majeur quant & son fonctionnement « grand signal ». En effet, le couplage entre les canaux
y est inexistant et les transistors de cette structure fonctionnent en commutation. La plage de
fonctionnement de la structure 2Q) correspond alors & cette zone de commutation, en dehors
de laquelle le gain entre Vj; et Vp, est quasi-nul. Afin d’illustrer cette limitation, les miroirs
différentiels IDGMOS et 2Q sont simulés en montage suiveur de tension en connectant leur
sortie Vs a leur entrée V;,. En effet, les montages de la figure 3.17 correspondent & la structure
d’un OTA. La contre-réaction réalisée en connectant leur sortie Vs sur leur entrée & gain négatif
Vio impose alors que Vi = Vp;. Aucune charge additionnelle n’est connectée & leur sortie. Les
variations de la tension de sortie des deux montages suiveurs sont illustrées sur la figure 3.18.
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Fic. 3.18 -
Tensions de sortie Vi et d’entrée V4; des montages suiveurs obtenus & partir des miroirs
différentiels des figures 3.17.a et b en fonction de V.

La tension de sortie des montages suiveurs ainsi obtenus ne peut suivre les variations de
la tension de commande que sur la plage de fonctionnement des circuits différentiels d’entrée.
Due a la plage de fonctionnement étroite de la structure 2@Q, 'excursion du signal de sortie du
circuit de la figure 3.17.b est elle-méme limitée. Au contraire, I’OTA IDGMOS de la figure 3.17.a
posséde une plage de fonctionnement bien plus grande. Bien que les gains de boucle soient faibles
dans les deux montages (33dB et 37dB respectivement pour les structure IDGMOS et 2Q), la
limitation du circuit 2Q) apparait clairement sur les courbes de la figure 3.18. Cette simulation
montre en effet que la structure 2Q) n’est opérationnelle qu’entre 0,25V et 0,35V alors que le
circuit IDGMOS fonctionne pour une tension d’entrée allant de 0,1V & 0,45V

Compensation du mode commun d’entrée :

L’apport du couplage apparait donc au sein du miroir différentiel au travers de la plage
de fonctionnement du circuit. Un deuxiéme intérét de cette structure concerne la stabilité du
courant de polarisation en fonction du mode commun d’entrée. En effet, le mode commun cor-
respond aux variations des potentiels d’entrée lorsque ceux-ci varient ensemble. Le mode commun
d’entrée est donc équivalent a 1’étude réalisée dans le chapitre 3.2.1. Lors de cette étude, il a été
montré qu’en dessous d’une certaine limite en tension, le courant de sortie reste stable sur une
plage de tension de grille arriére relativement large. Ainsi, le miroir de courant IDGMOS dispose
intrinséquement d’une compensation du mode commun d’entrée. Afin d’illustrer I'intérét de cette
compensation, le miroir différentiel IDGMOS du circuit 3.17.a est repris ici et comparé a la paire
« pseudo-differentielle » illustrée sur la figure 3.19.b.La paire différentielle de la figure 3.19.b est
similaire & une paire standard & ceci prés que la source de polarisation a été retirée afin d’adapter
le circuit au fonctionnement sous tension d’alimentation faible. La polarisation de ce circuit est
fixée par les dimensions des transistors de la paire S1 et S2 ainsi que par la tension de mode
commun d’entrée appliquée sur leur grille. Ne disposant pas de source de polarisation, le courant
traversant ces transistors est donc trés sensible aux variations de mode commun d’entrée.
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Fic. 3.19 -
Schémas électriques des structures différentielles. (a) Structure IDGMOS, (b) Paire
« pseudo-differentielle » .

Dans les circuits de la figure 3.19, le courant de polarisation Ip;,s est fixé a 30uA et la
tension d’alimentation Vyg est de 0,5V. Les dimensions des transistors, données en um, sont
respectivement 50/0,36 et 25/0,36 pour les transistors M1, M2 et les transistors S1, S2. Les
dimensions des transistors PMOS sont 50/0,36. Dans un premier temps, les circuits représentés
sur la figure 3.19.a et b sont chargés en sortie par une source idéale de tension de 0,25V afin
de simuler le courant de polarisation des transistors M2 et S2 en fonction de la tension de

mode commun d’entrée. Les résultats de cette simulation sont présentés a la figure 3.20 pour une
tension différentielle nulle.
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Fia. 3.20 -
Simulation des courants de polarisation des transistors d’entrée des circuits 3.19.a et b chargés
par une source de tension de 0,25V en fonction de la tension de mode commun d’entrée.

Les courbes présentées 4 la figure 3.20 montrent 'avantage de la structure IDGMOS quant &
la stabilité du courant de polarisation des transistors en fonction des variations du mode commun
d’entrée. En effet, le courant de polarisation de la paire « pseudo-differenticlle » ne peut pas
étre fixé sur une plage de mode commun d’entrée mais seulement pour une valeur donnée. En
fonction des dimensions des transistors et de leur transconductance, une légére variation du
mode commun d’entrée peut avoir un impact important sur le courant de polarisation de la paire
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et par conséquent, sur tous les paramétres dépendants de ce courant. Au contraire, le miroir
différentiel IDGMOS permet de maintenir un courant de polarisation suffisamment stable sur une
plage de mode commun d’entrée relativement large. De plus, les équations du chapitre 2.3.2 ont
montré que tant que les interfaces d’entrée sont en régime d’inversion faible, la transconductance
des IDGMOS dépende principalement du courant traversant l'interface en inversion forte. Par
conséquent, les paramétres de la structure IDGMOS 3.19.a liés & la transconductance et au
courant de polarisation de la paire d’entrée restent constants en fonction de la tension de mode
commun d’entrée. Ceci n’étant pas le cas pour la paire « pseudo-differentielle », la structure
IDGMOS reste donc la seule paire & présenter un fonctionnement différentiel et une bonne
stabilité en fonction du mode commun d’entrée. De plus, la source de polarisation n’y est pas
placée en série avec les transistors et la masse mais elle est repliée entre le transistor M1 et le rail
d’alimentation V. Le miroir différentiel est par conséquent bien adapté au fonctionnement sous
tension d’alimentation faible. Afin d’illustrer 'intérét de la stabilité en courant de polarisation
de la structure IDGMOS, les structures de la figure 3.19 sont montées en OTA, simplement
en connectant leur sortie Vi sur leur entrée Vj,. Afin de mettre les circuits dans des conditions
de fonctionnement réelles, leur sortie est chargée par une capacité Cr, de 0,5pF'. Les capacités
parasites des transistors étant faibles devant la capacité de charge, le pdle dominant des OTAs
se situe au niveau du nceud de sortie. De plus, le péle non dominant ainsi que le zéro négatif
des structures sont assez éloignés de la fréquence au gain unité des OTAs afin que ces derniers
présentent une réponse de type passe bas d’ordre un jusqu’a cette fréquence au gain unité. Dans
ces conditions, la fonction de transfert en tension des OTAs peut étre approchée par :

‘/s _ ngL

— = — 3.10
Vbi 2 1+ R.CLp ( )

Dans I'équation 3.10, g, est la transconductance des transistors d’entrée et Ry la résistance
équivalente vue du nceud de sortie. En nommant respectivement rgs, et rgs, les résistances
drain-source des transistors PMOS et NMOS, Ry, s’exprime alors par :

Ry = rds,n//rds,p (311)

L’équation 3.10 permet de déterminer le gain basse fréquence des OTAs, leur fréquence de
coupure & —3dB, ainsi que leur fréquence au gain unité. Ces paramétres s’expriment respective-
ment par :

Avs = gmReL (3.12)
1

= e 19
_ _9m

ft= mCy (3.14)

Les équations 3.12 & 3.14 montrent que 'ensemble des paramétres fréquentiels dépendent du
courant de polarisation des transistors. Par conséquent, la réponse fréquentielle de I’OTA a paire
« pseudo-differentielle » de la figure 3.19.b varie largement en fonction de la tension de mode
commun d’entrée. Au contraire, 'amplificateur IDGMOS 3.19.a présente une meilleure stabilité
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de ses paramétres fréquentiels. Ceux-ci varient néanmoins lors du changement de régime des
interfaces d’entrée, a savoir pour les valeurs de tension de mode commun d’entrée supérieures &
0,4V. Le couplage intercanal permet cependant & cette structure de conserver de bonnes carac-
téristiques fréquentielles et cela méme lorsque les interfaces d’entrées du miroir différentiel sont
en régime d’inversion faible. Les courbes de la figure 3.21 illustrent apport de la structure IDG-
MOS au travers des réponses fréquentielles en boucle ouverte des OTAs. Celles-ci sont simulées
pour une tension Vp; égale 4 0,1V, 0,25V et 0,4V

Gain (dB)

Gain (dB)

Gain (dB)

le+04 1e+06 1e+08 le+10
Fréquence (Hz)

FiG. 3.21 -
Réponses fréquentielles de la boucle ouverte des montages suiveurs de la figure 3.19 pour
différentes tensions V;.

Ces courbes démontrent que, pour une variation de V3; allant de 0,1V 4 0,4V, le gain basse
fréquence de I’OTA « pseudo-differentiel » évolue entre 25dB et 45dB et sa fréquence au gain
unité varie de 6kHz & 7T0M Hz. Sur la méme plage de variation de la tension Vj;, la stabilité
en courant de polarisation de la structure IDGMOS permet d’obtenir un gain basse fréquence
n’évoluant qu’entre 25dB et 30dB ainsi qu'une fréquence au gain unité située entre 5M Hz et
TMH:z.

L’impact des variations des paramétres fréquentiels se retrouve également dans la réponse
transitoire des OTAs montés en suiveur. Un exemple de réponse transitoire est illustré par les
courbes simulées de la figure 3.22. Ces courbes sont obtenues dans les mémes conditions que pour
la simulation des courbes fréquentielles précédentes. La tension appliquée sur Vj; est une rampe
évoluant entre 0,1V et 0,4V et présentant un temps de montée de 10ns.

En considérant la figure 3.22, la réponse de I’OTA & paire « pseudo-differentielle » est bien
plus lente & suivre les variations du potentiel d’entrée lorsque celle-ci est faible. Le courant de
polarisation est si faible que la boucle de contre-réaction tarde & se refermer. L’amplificateur
récupére ensuite son retard en passant par la pente de variation maximale de son potentiel de
sortie (« slew-rate »). La réponse de 'amplificateur IDGMOS correspond davantage a celle d’un
systéme linéaire en contre-réaction dont la boucle reste constamment fermée. Sa réponse est donc
plus stable et déterminée par les paramétres fréquentiels.
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Réponse transitoire des montages suiveurs de la figure 3.19 & une rampe de tension

0,1V — 0,4V avec un temps de montée de 10ns.

Un autre avantage de la structure IDGMOS réside dans le « slew-rate » de 'amplificateur.
Puisque la charge des montages suiveurs est purement capacitive, le « slew-rate » des potentiels
de sortie est fixé par le rapport entre la valeur des courants I, Iss des schémas de la figure 3.19
et la valeur de la capacité Cy,.. Le comportement de ces structures lorsqu’un échelon de tension
entre 0,4V et 0,1V est appliqué sur leur accés V3; avec une charge capacitive de 0, bpF’ est illustré

a la figure 3.23.
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Réponse transitoire des montages suiveurs de la figure 3.19 & une rampe de tension

0,4V — 0,1V avec un temps de montée de 10ns.

Lors d’une diminution de V3; de 0,4V & 0,1V, le courant de drain du PMOS P5 de la figure
3.19.b chute rapidement & une valeur quasi-nulle, le potentiel appliqué sur la grille de S1 corres-
pondant & la tension d’entrée de I’OTA. Le courant Igs est alors fixé uniquement par le courant
de drain de S2. Pour une variation de Vs de 0,4V 4 0,11V, la valeur maximale du courant I est
d’environ 11 A. De plus, ce courant ne dépendant que du transistor S2, Is diminue rapidement
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au fur et & mesure que la tension de sortie, appliquée sur sa grille, diminue. Par conséquent,
le « slew-rate » du montage & paire « pseudo-differentielle » décroit lui aussi rapidement en
passant par une valeur d’environ —2,5V/us lorsque la tension de sortie V; atteint 0,25V. En
considérant & présent 'amplificateur IDGMOS 3.19.a, le courant de drain du PMOS P3 ne s’an-
nule pas mais il est compensé par le courant d’interface avant de M2. Le courant de sortie I,
est alors fixé non seulement par le courant traversant l'interface arriére de M2 mais aussi par
le surplus de courant traversant l'interface avant de ce transistor résultant de la dissymétrie du
miroir de courant composé par M1 et M2. Pour une variation de Vg de 0,4V 4 0,11V, la valeur
maximale du courant I, est d’environ 15uA, soit un peu moins de 50% de plus que 'OTA a
paire « pseudo-differentielle ». Le « slew-rate » du montage IDGMOS reste stable sur toute la
plage de variations de la tension V; et sa valeur est d’environ —25V/us autour de Vi = 0,25V,
Le

« slew-rate » (resp. le temps d’établissement) du montage IDGMOS reste donc supérieur (resp.
inférieur) a celui de Pamplificateur & paire « pseudo-differentielle » sur une grande plage de
variation de V.

Tant en termes de plage de fonctionnement d’entrée qu’en ce qui concerne la stabilité des
paramétres du montage, cette étude montre que le miroir différentiel IDGMOS met & profit le cou-
plage d’interface inhérent & la technologie double grille afin de maintenir de bonnes performances
méme lorsqu’il est alimenté par une tension de 0,5V. Il se révéle étre ainsi une alternative aux
structures différentielles standard, notamment au sein des applications fonctionnant sous tension
d’alimentation faible.

3.3 Apports combinés

Le chapitre précédent montre combien le miroir de courant différentiel est intéressant lors de
la conception d’amplificateurs différentiels alimentés sous trés basse tension d’alimentation. En
effet, la compensation de mode commun qui lui est intrinséque permet de réaliser un étage d’en-
trée performant. De plus, sa structure de base reste celle d’'un miroir de courant. Or, les miroirs
de courant sont largement utilisés comme charge active des étages amplificateurs. Il est donc
envisageable de concevoir un amplificateur différentiel avec d’une part, une entrée différentielle
standard et d’autre part, une entrée différentielle située au niveau d’une charge active. L’ampli-
ficateur ainsi réalisé dispose de quatre entrées. Néanmoins, il n’est pas possible de dissocier les
deux paires d’entrée afin d’obtenir deux amplificateurs en un. En effet, chaque entrée modifie le
fonctionnement de 'autre entrée. Cependant, les amplificateurs différentiels disposent de deux
modes de fonctionnement : 'un dit de mode commun, 'autre de mode différentiel. Ces deux
modes de fonctionnement peuvent étre séparés I'un de 'autre.

De plus, le fonctionnement des amplificateurs « fully-differential » nécessite un controéle de
la tension de mode commun de sortie afin d’optimiser la plage d’excursion des signaux. Ce fait
est illustré sur la figure 3.24 pour un méme amplificateur alimenté sous 0,5V avec deux valeurs
différentes de tension de mode commun de sortie.
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-5 5
Tension différentielle d’entrée (mV)

Fic. 3.24 -
Impact de la valeur du mode commun de sortie sur 'amplitude maximale des signaux de sortie
d’un amplificateur différentiel en entrée et en sortie.

Fixer la valeur du mode commun de sortie & un potentiel de référence nécessite 1'utilisation
d’un amplificateur différentiel supplémentaire. L’intérét du miroir différentiel IDGMOS est dans
ce cas d’éviter I'ajout de cet amplificateur. Puisque amplificateur « fully-differential » IDGMOS
présente lui-méme deux paires d’entrée différentielles, 'une d’entre elles peut étre utilisée afin de
contréler le mode commun de sortie. Une structure IDGMOS « fully-differential » basse tension
est présentée & la figure 3.25. Cette application est inspirée de 'amplificateur présentée dans
[Cha04]. Dans cet article, "amplificateur dispose d’une compensation de mode commun et d’un
systéme d’optimisation du gain différentiel. Ces deux fonctions y sont réalisées en utilisant les
acceés substrat de transistors MOS standard. L’amplificateur « Gate input OTA » présenté dans
[Cha04] servira de base de comparaison & amplificateur IDGMOS.
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FiG. 3.25 -
Schéma de 'amplificateur « fully-differential » IDGMOS fonctionnant sous faible tension
d’alimentation.

Le circuit présenté ici est alimenté sous 0,5V et les courants de polarisation Ipjasn et Ipiasp
sont de 30 A. Les dimensions des transistors de 'amplificateur sont données dans le tableau 3.1.
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Transistors Dimensions
en uym (W/L)
MB8a, M83b, M8c 50/0, 36
MT7a, M7b, MT7c 100/0, 36
M&8d, MS3e 100/0, 36
M7d, M7e, MT7f 200/0, 36
TAB. 3.1 —

Dimensions des transistors de 'amplificateur de la figure 3.25.

Les capacités et les résistances de compensation sont de 1,3pF et 17kQ). Enfin, chaque sortie
de Pamplificateur est chargée par une capacité de 20pF'. Cet amplificateur se compose de deux
étages. Ceux-ci sont congus afin de fonctionner sous tension d’alimentation faible puisque les
sources de polarisation des paires ont été retirées. L’amplificateur est donc trés sensible aux
variations de mode commun d’entrée. Afin de compenser ces variations, une structure de miroir
différentiel IDGMOS M8a, M8b et M8c est utilisée dans la réalisation de la paire d’entrée du
montage.

3.3.1 Compensation du mode commun d’entrée

En comparaison au miroir différentiel présenté dans le chapitre précédent, cette structure
correspond & une sortie de type différentielle. La compensation de mode commun est illustrée
sur la figure 3.26. Celle-ci est réalisée en mesurant la tension moyenne de Vg, et V. Cette valeur
moyenne Veomp est ensuite appliquée sur la grille du transistor M8a. Le fonctionnement de la
compensation est similaire & celui du miroir différentiel « single » présenté dans le chapitre

précédent.
Eag) S
L, Capteur

de mode
commun

Mz
e

Veomp

FiG. 3.26 -
Schéma de principe de la compensation de mode commun d’entrée.
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Le capteur générant la tension moyenne d’entrée Viypp doit préserver une forte impédance
aux entrées de 'amplificateur mais il doit également étre le plus linéaire possible. Un exemple
de réalisation simple consiste & utiliser deux résistances connectées sur les entrées. Dans ce cas,
leur valeur devra étre élevée afin de maintenir I'impédance d’entrée. Cette solution ne peut
étre utilisée dans le cas d’une technologie avancée car les oxydes de grille sont trés minces, de
lordre de quelques nanométres d’épaisseur. Les fuites de grille sont donc relativement élevées
et le courant traversant alors les résistances géneére un offset entre V,y,), et la valeur moyenne
réelle des tensions d’entrée. Il est donc avantageux d’utiliser un montage de type suiveur entre
les tensions d’entrée et les résistances de mesure. Dans ce cas, la valeur des résistances peut
étre diminuée sans changer 'impédance d’entrée de 'amplificateur. La structure du capteur est
reprise du circuit IDGMOS présenté dans [RA05]. Le schéma électrique du capteur est illustré
sur la figure 3.27. Lorsqu’'un OTA fonctionnent dans son régime linéaire, les tensions a ses entrées
sont trés proches I'une de lautre. Etant donnée la faible plage différentielle d’entrée requise, le
courant de polarisation est fixé & 1uA. La valeur des résistances de mesure est 25k().

Transistors Dimensions en ym (W /L)
MTa, M1b, Mic 270, 36
Pibiaspi M?2a, M2b 10/0, 36
M3a, M3b 2/0, 36

FiG. 3.27 -
Schéma électrique du capteur de mode commun d’entrée.

L’intérét du circuit de la figure 3.27 est qu’il présente une plage admissible d’entrée s’éten-
dant d’un rail d’alimentation & l'autre (cf. §3.2.2.1). Néanmoins, la tension moyenne extraite ne
correspond pas & celle des tensions appliquées en entrée du capteur. Un offset apparait di a la
tension grille-source de ses transistors d’entrée. Puisque la tension Vignm du circuit 3.25 doit re-
présenter la tension moyenne des tensions appliquées sur Ve’p et V de Pamplificateur, le capteur
doit donc étre intercalé en entrée de 'amplificateur 3.25. Les courbes de la figure 3.28 présentent
la valeur du mode commun extrait en fonction de celle appliquée sur les entrées Ve, et Ve, du
capteur.
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Fia. 3.28 —
Simulation de la sortie Viomp du capteur de mode commun d’entrée en fonction de la tension de
mode commun d’entrée.

Comme cela a été montré lors de I’étude sur ce type de montage suiveur, les courbes de la
figure 3.28 rappellent que le gain en tension du capteur est inférieur & I'unité. Cette atténuation
représente un atout en termes de rejet du mode commun mais elle dégrade le gain en mode diffé-
rentiel et 'offset ramené en entrée. Le reste du circuit d’amplification devra donc rattraper cette
perte de gain différentiel. Enfin, la simulation de ce circuit en fonction de la tension différentielle
d’entrée montre que la variation de Viom reste inférieure & 0,2mV sur la plage différentielle de
+0, 1V pour une tension commune d’entrée de 0,25V appliquée sur Vep et Vey,.

Les résultats de simulation de 'amplificateur global en fonction du mode commun d’entrée
sont présentés a la figure 3.29. Dans cette simulation, les circuits de mesure et de contre-réaction
de mode commun de sortie y sont ajoutés. La contre-réaction de mode commun de sortie sera
détaillée ultérieurement dans ce chapitre.
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Tension de mode commun d’entrée (V)
Fic. 3.29 -

Simulation du courant de polarisation du premier étage, de la tension de sortie de
I'amplificateur et de sa dérivée en fonction de la tension de mode commun d’entrée.
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Si rien n’était fait pour compenser les variations de mode commun d’entrée, le courant de
polarisation du premier étage varierait largement sur la plage de mode commun d’entrée. Les
paramétres ainsi que les performances de cet étage seraient difficilement contrdlés et la boucle
de contre-réaction de mode commun de sortie ne pourrait maintenir le contréle de la tension
moyenne en sortie de 'amplificateur. Grace a la compensation d’entrée, les courbes de la figure
3.29 montrent que le courant de polarisation du premier étage varie au maximum de 5% par
rapport & sa valeur pour une tension commune d’entrée de 0,25V . La tension de mode commun
de sortie, asservie par la boucle de contre-réaction, varie quant & elle de moins de 4%. Le gain
de Pamplificateur pour le mode commun est de 18mV/V autour d'un mode commun d’entrée de
0,25V et il reste inférieur & 0,1V /V sur la pleine plage de mode commun d’entrée.

3.3.2 Contre-réaction de mode commun de sortie

Le principe de la contre-réaction de mode commun de sortie consiste a régler le courant de
drain des transistors PMOS MT7b et M7c¢ par rapport & celui imposé par les NMOS d’entrée
MS8b et M8c afin de fixer la valeur de la tension de mode commun de sortie. Celle-ci reste ainsi
constante en fonction du mode commun d’entrée. Comme cela a été mentionné auparavant, la
contre-réaction de mode commun de sortie est réalisée de fagon compacte. En effet, les transistors
IDGMOS permettent de concevoir cette fonction en réemployant I’amplificateur lui-méme afin de
générer le gain de boucle nécessaire. Cela est possible car le mode commun et le mode différentiel
peuvent étre dissociés I'un de 'autre. Le schéma de principe de la contre-réaction de mode
commun de sortie est représenté sur la figure 3.30.

Capteur
de
mode commun
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Vsp
e
I—' Ven'
)

Vetrl

Ibiasn
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Vecomp ’—1

Ibiasp
b
v AL

!

Fic. 3.30 -
Schéma de principe de la contre-réaction de mode commun de sortie.

L’entrée différentielle de la boucle est constituée du miroir de charge active M7a, M7b et
MTec. Les grilles avant et arriére des transistors M 7b et M7c¢ étant communes aux deux IDGMOS,
les effets de cette structure sur le reste de 'amplificateur concerne donc le fonctionnement en
mode commun. Compte tenu de la phase du gain de boucle, le retour est effectué sur le transistor
MT7a. La mesure du mode commun de sortie est effectuée de facon similaire & celle concernant
le mode commun d’entrée. Néanmoins, la contre-réaction de sortie nécessite une comparaison a
un potentiel de référence. Le capteur, illustré sur la figure 3.31, présente une troisiéme entrée
sur laquelle est appliquée cette tension de référence. La sortie Vi correspondant a la référence
est appliquée sur les accés des transistors M7b et M7c. Enfin, la plage différentielle d’entrée
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du capteur est ici plus grande que dans le cas du mode commun d’entrée. Pour cette raison, le
courant de polarisation du circuit est fixé & 10uA. La valeur des résistances de mesure est 25k€2.

Fic. 3

Transistors

Dimensions en um (W /L)

M4a, M4b, Mic 10/0, 36
Mb5a, M5b, M5c 50/0, 36
M6a, M6b 40/0, 36

31—

Schéma, électrique du capteur de mode commun de sortie.

Les remarques concernant le fonctionnement de ce circuit sont similaires a celles du capteur
de mode commun d’entrée. Ainsi les courbes de la figure 3.32 montrent que le gain du capteur
est inférieur & I'unité mais sa plage de fonctionnement s’étend sur la pleine plage de variation de

mode commun d’entrée.
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Simulation de la sortie Vj, du capteur de mode commun de sortie en fonction de la tension de
mode commun sur ses entrées Vg, et V.

Néanmoins, la polarisation plus forte ainsi que I'adaptation des dimensions des transistors
permet d’obtenir une variation inférieure & 6mV sur une plage différentielle d’entrée couvrant
cette fois-ci £0,5V pour une valeur de tension commune d’entrée de 0,25V appliquée sur Vi, et

Vin.
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En considérant a présent ’ensemble du circuit d’amplification, les résultats de simulation
statique de la boucle de controle du mode commun de sortie en fonction de la tension de référence

sont présentés a la figure 3.33. Les tensions d’entrée de 'amplificateur V,, et V,, sont fixées a
0,25V.
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FiG. 3.33 -
Simulation statique de la variation du mode commun de sortie de ’amplificateur complet en
fonction de la tension de référence.

La boucle de contréle compacte permet un réglage précis du mode commun de sortie. Puisque
la contre-réaction réutilise 'amplificateur, le gain en boucle ouverte du systéme de controle est
du méme ordre de grandeur que celle de 'amplificateur. Plus précisément, la différence entre
les deux gains provient du ratio entre les transconductances des transistors d’entrée M8b, M8c
et celle des transistors de la charge active M7b, M7c. D’une part, les courbes de la figure 3.33
montrent que la précision du controle permet d’obtenir une erreur relative entre le mode commun
de sortie et la référence inférieure a 1,5% sur la plage de controle [0,1V;0,5V]. D’autre part,
la figure 3.33 permet également de vérifier le fonctionnement quasiment rail-d-rail du systéme
de controle. Ceci est rendu possible non seulement grace & 1’étage de sortie de I'amplificateur
mais aussi par le fonctionnement pleine plage d’entrée du capteur IDGMOS du schéma 3.31. La
stabilité de la boucle est assurée en partie par la compensation propre & ’amplificateur. Si une
instabilité persiste dans la boucle de controle, il est possible d’ajouter une compensation active
uniquement pour le mode commun. Un exemple consiste & mettre une capacité en paralléle a
chaque résistance Ry du capteur. Dans le cas de 'amplificateur présenté dans ce chapitre, cela
n’est pas nécessaire. Les réponses fréquentielles et transitoires relatives & la boucle de contre-
réaction de mode commun de sortie sont illustrées sur la figure 3.34 et 3.35. Les tensions d’entrée
de 'amplificateur Vg, et Vo, sont fixées a 0,25V. La réponse fréquentielle est tracée pour une
tension de référence V,.y de 0,25V, La réponse transitoire correspond a un échelon appliqué sur
Vyep entre 0,15V et 0,35V avec un temps de montée et de descente d’'une nanoseconde.
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Simulation de la réponse fréquentielle de la boucle de contrdle du mode commun de sortie.

La compensation fréquentielle d’'un amplificateur consiste en général & rendre son compor-
tement semblable & un systéme du premier ordre jusqu’a une fréquence située autour de celle
au gain unité. L’amplificateur de ce chapitre est ainsi compensé et la réponse fréquentielle de
la boucle de controle présente donc un comportement similaire. La réponse fréquentielle de la
figure 3.34 montre que la contre-réaction dispose d’une marge de phase d’environ 64° pour une
fréquence au gain unité de 14,8 M Hz. Le gain basse fréquence du systéme est d’environ 69dB.
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Simulation de la réponse transitoire & un créneau de la boucle de contréle du mode commun de
sortie.

Enfin, la réponse transitoire illustrée sur la figure 3.35 permet de visualiser la forme temporelle
du mode commun de sortie lorsqu’un échelon de tension est appliqué sur la référence de mode
commun de sortie et ainsi de déterminer les différents temps de réponse du systéme. La simulation
de la réponse transitoire du systéme montre ainsi que la boucle présente un temps d’établissement
a 5% de 0,22us en montée et de 0,17us en descente.
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3.3.3 Circuit amplificateur complet

Les simulations suivantes présentent les performances de ’ensemble du circuit. Dans un pre-
mier temps, il est intéressant de caractériser la fonction d’amplification du circuit. Les tensions
de mode commun d’entrée et de sortie sont fixées & 0,25V. La réponse fréquentielle de I’OTA en
mode différentiel d’entrée est présentée a la figure 3.36.
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Simulation de la réponse fréquentielle de I’OTA en mode différentiel.

Les courbes fréquentielles de la figure 3.36 montrent que I’ensemble d’amplification présente
un gain différentiel basse fréquence de 68,9dB. Ce gain comprend également celui du montage
de mesure de mode commun d’entrée qui présente & lui seul une atténuation de 11,3dB. La
compensation fréquentielle du circuit permet d’obtenir une marge de phase globale de 78,5°
pour une fréquence au gain unité de 15,6M Hz. Les performances concernant le rejet du mode
commun d’entrée ont déja été illustrées sur la figure 3.29. Grace & la contre-réaction de mode
commun de sortie ainsi qu’a la compensation de mode commun d’entrée, le circuit atténue les
variations en tension dues au mode commun d’entrée de 35, 1dB autour d’une tension de mode
commun d’entrée de 0,25V. Néanmoins, la compensation de mode commun diminue pour les
fortes valeurs de la tension commune d’entrée. L’atténuation du mode commun a donc tendance
& diminuer pour ces valeurs.

La stabilité de I'amplificateur peut étre vérifiée en connectant celui-ci en montage suiveur de
tension « fully-differential » & l'aide de quatre résistances de 50k€). Les capacités de charge de
20pF sont maintenues connectées aux sorties de I’OTA. Dans un premier temps, la simulation
statique concernant le suivi de tension est illustrée sur la figure 3.37.
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Fia. 3.37 -
Tension différentielle statique en fonction de la tension différentielle d’entrée de I'amplificateur
monté en suiveur de tension.

L’amplificateur montre de bonnes performances statiques lorsqu’il est connecté en montage
suiveur. En effet, les courbes de la figure 3.37 font apparaitre la quasi-pleine plage de fonction-
nement du circuit. L’erreur relative sur le signal de sortie reste inférieure a 0,5% sur la plage
40,4V. L’erreur augmente en dehors de cette plage principalement & cause de la saturation de
I’étage de sortie.

La stabilité du montage suiveur est assurée par la réponse fréquentielle de I’OTA en boucle
ouverte présentée sur la figure 3.36. Néanmoins, le comportement de la boucle fermée du mon-
tage suiveur peut étre analysé & l'aide des courbes présentées aux figures 3.38 et 3.39. Dans un

premier temps, la réponse fréquentielle lorsque celui-ci est connecté en suiveur est illustrée sur
la figure 3.38.
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Simulation de la réponse fréquentielle du montage suiveur en boucle fermée.

Du point de vue de la stabilité d’un amplificateur rebouclé, le pire cas correspond au montage
suiveur, c’est-a-dire lorsque le gain est unitaire. En effet, c’est dans cette configuration que le
pble dominant et les poles non-dominants sont les plus rapprochés par la contre-réaction. Les
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courbes de la figure 3.38 montrent néanmoins que la gain reste bien plat jusqu’a la fréquence
de coupure, sans présenter de dépassement. La valeur du gain basse fréquence du suiveur est de
—0,02dB et la fréquence de coupure 4 —3dB se situe autour de 9,5M Hz. La phase est alors
égale & —55°, ce qui correspond assez bien & un systéme du premier ordre.

Dans un second temps, la réponse du systéme a un échelon de tension différentiel 0,1V
avec des temps de montée et de descente d’'une nanoseconde est présenté & la figure 3.39.
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Fic. 3.39 —

Simulation de la réponse transitoire & un échelon du montage suiveur en boucle fermée.

La figure 3.39 montre que la réponse du suiveur est trés stable. Les temps de réponse a
5% sont d’environ 160ns en montée et en descente. Enfin, les performances du montage sont
comparées dans le tableau suivant & celles du circuit « gate input OTA » présenté dans [Cha04].

OTA oTA

Paramétre « Gate-input » | IDGMOS
[Cha04]

Tension d’alimentation (V') 0,5 0,5
Puissance (uW) 100 127
Gain DC de boucle ouverte (dB) 72 x —46 69
Fréquence au gain unitaire en boucle ouverte (M H z) 15,0 15,6
« slew-rate » (V/us) (différentiel) 2,7 2,9
Fréquence au gain unitaire en boucle fermée (M H z) 6,5 9,5
CMRR @ 5kHz (dB) 85 104
Capacité de charge (pF') (« single ») 20 20

*Optimisation du gain activé

TaB. 3.2 -
Comparaison de performances entre I’OTA IDGMOS et celui présenté dans [Cha04]

Ce tableau montre que plusieurs caractéristiques des montages sont similaires, notamment
en termes de tension d’alimentation, de gain et de fréquence de fonctionnement. Néanmoins,
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I’apport de la structure IDGMOS se révéle en considérant le taux de rejet du mode commun
(CMRR). En effet, la compensation d’entrée ainsi que la contre-réaction de sortie permettent
d’améliorer le CMRR d’environ 20dB. Au-deld de ce nombre, la capacité de 'OTA IDGMOS a
maintenir les courants de polarisation stables en fonction du mode commun, et par conséquent
la bande passante de 'amplificateur, donne un réel degré de liberté supplémentaire par rapport
a la structure présentée dans [Cha04]. L’application IDGMOS décrite ici permet donc dillustrer
au moins trois avantages de cette technologie sur un procédé bulk standard, & savoir 'adapta-
tion du circuit au fonctionnement sous tension d’alimentation faible, la création de nouvelles
structures performantes, et la réalisation compacte de fonctions demandant habituellement une
surconsommation en courant ainsi qu’en surface de silicium.

3.4 Reéalisations

Ce chapitre présente les circuits ayant été intégrés sur un jeu de masques en vue d’une réa-
lisation sur silicium. Etant donné le caractére innovant de cette technologie IDGMOS, certains
problémes sont apparus lors de la fabrication et ce silicium n’a pas pu étre réalisé. La descrip-
tion des circuits suivants ne pourra donc pas inclure de résultats de mesures. Néanmoins, une
bréve explication sur la topologie et 'intérét de ces circuits est donnée ici. Il est a noter que
le but principal n’était pas de caractériser les performances intrinséques de la technologie mais
bien de mettre en valeur 'apport fonctionnel de la seconde grille pour la conception de circuits
analogiques.

Au vu de la maturité de la technologie, il aurait été trés risqué d’intégrer des circuits com-
portant un nombre trés élevé d’éléments. Les structures choisies représentent donc des briques
élémentaires de la conception. Toujours dans la méme optique, la longueur des grilles des tran-
sistors n’a pas été choisie & sa valeur minimale afin d’éviter tout risque de défaillances dans le
composant mais aussi d’assurer un bon appariement, sans que les données statistiques n’aient
été disponibles.

3.4.1 Miroir de courant cascode régulé

Ce circuit est fortement inspiré de I'étude présentée dans [Kum0O4a|. Il est constitué d’un
miroir cascode régulé incluant le miroir, le circuit de contre-réaction ainsi que d’un ensemble
d’interrupteurs permettant d’ouvrir la boucle. Grace & la contre-réaction, le potentiel de drain
V¢ du transistor de sortie M1b est fixé par la tension appliquée sur la broche V;. Le potentiel de
drain peut étre régulé soit au potentiel de drain du transistor d’entrée du miroir M la accessible
par la broche V; (amélioration de la symétrie), soit & un potentiel égal au V g ¢q¢ du transistor
de sortie du miroir (optimisation de la plage de tension de sortie). L’apport des IDGMOS réside
dans la réalisation compacte du montage différentiel M3a, M 3b inclus dans le circuit de contre-
réaction.
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Transistors | Dimensions
en um (W/L)
Mla, M1b 0,5/0,1
M?2a, M2b 10/0,1
M3a, M3b 2/0,1
M4a, M4b 10/0,1
Mb5a, M5b 10/0,1
Mb5c
M6a, M6b 1/0,1
P Mee
— M8, M7 2/0,1
Fic. 3.40 —

Miroir de courant cascode régulé.

Le circuit présente deux configurations : I’'une permet de caractériser 'amplificateur de régu-
lation (boucle ouverte), 'autre permet de caractériser le miroir régulé (boucle fermée). Lorsque
le potentiel appliqué sur la broche OL est & I'état logique 0, la boucle est fermée et le miroir de
courant régulé peut étre caractérisé. Dans le cas contraire, il est possible de caractériser I’am-
plificateur de contre-réaction. Ses entrées sont alors Vy et I (la grille de M2b étant polarisée &
Vdd par le transistor M8) et la sortie peut étre mesurée sur la broche V. Quelques résultats de
simulation du miroir régulé sont présentés & la figure 3.41 lorsque le potentiel de drain de M1b
est régulé & celui du transistor d’entrée M1a. Ces résultats ont été obtenus pour Vdd = 1V et
ITbiasp = 10uA.
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g
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210 3
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0 : : : : Z f i ‘ P i i
0 10 20 ’30 40 50 2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
Courant d’entrée (uA) Tension de sortie Vs (V)
(a) (b)
Fic. 3.41 -

Simulation du miroir régulé. (a) Courant de sortie en fonction du courant d’entrée a V; = 1V
(b) Courant de sortie en fonction de la tension de sortie pour I, = 10uA
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La figure 3.41.a montre que la recopie de courant est d’excellente qualité lorsque la symétrie
du miroir est forcée par la régulation. En effet, 'erreur relative reste inférieure a +0,5% sur une
gamme allant de OuA & 50puA. Néanmoins, U'optimisation de la symétrie se fait au détriment de la
plage de tension de sortie. Celle-ci, présentée a la figure 3.41.b, montre que le miroir de courant
n’est opérationnel que pour une tension de sortie supérieure & environ 150mV.

3.4.2 Paire croisée

Ve3 Ved

Transistors Dimensions
en um (W/L)
Vel Ve2 Mla, M1b 5/0,2
M2a, M2b 5/0,2

Fic. 3.42 -
Ensemble de caractérisation d’un montage en paire croisée.

Les paires croisées sont de plus en plus utilisées comme charges & impédance négative pour
les étages amplificateurs. Leur impédance étant négative, elles permettent en effet d’augmenter
le gain de ces étages par compensation d’impédance. Le circuit de la figure 3.42 est constitué
d’une paire croisée ainsi que d’un circuit « réplique » servant a caractériser les transistors avant
connexion. Les quatre transistors ont été intégrés de fagon & optimiser leur appariement. Néan-
moins, le manque de données d’appariement n’a pas permis de simuler ce circuit au préalable. Le
but est uniquement de mesurer les performances de ce type de montage réalisé de facon compacte
grace & la technologie IDGMOS et de vérifier s'il présente naturellement une impédance négative.

3.4.3 Capteur de mode commun

Ce circuit est inspiré du montage suiveur de tension présenté dans le chapitre 3.2.2.1. Son but
est d’extraire une image de la valeur moyenne entre les deux tensions Vg1 et V. La technologie
IDGMOS est utilisée dans ce circuit en mettant deux IDGMOS en paralléle et en connectant
leur grille arriére au rail d’alimentation Vgg4. De ce fait, le gain de chaque transistor d’entrée n’est
plus unitaire et la plage fonctionnelle d’entrée devient plus grande. Le couplage entre grilles est
ainsi mis & profit afin de linéariser la tension de sortie obtenue.
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M4a M4b
J M3a M3b
Transistors Dimensions
en um (W/L)
VDD - Ibiasp M1 1/1
ver ] sz | ] |- ve2 M2a, M2b 1/0,1
| M3a, M3b 10/0,1
M4a, M4b 2/0,1
+—MH Vs
ﬁ ? l—VbQ_
FiGc. 3.43 —

Capteur de mode commun compact.

Les résultats de simulation en modes commun et différentiel sont illustrés sur la figure 3.44
pour une tension d’alimentation de 1V et Ibiasp = 10uA.
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% 0,45 % : : : :
] L : : = :
2 : : B : : 2 :
% 041 o Veom = 0,1V | ARt T S B %
= =& Veom = 0,3V : i — = :
0.35 Veom=0,5V | 0
7|l & Veom =0,7V : : : :
Veom=09V )] | i L i i i i i
0.3 -0,4 -0,2 0 0,2 0,4 0’30 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Tension différentielle d’entrée (V) Tension de mode commun d’entrée (V)
(a) ()
Fic. 3.44 —

Simulation du capteur de mode commun. (a) Entrées en mode différentiel pour un mode
commun variant de 0,1V & 0,9V (b) Entrées en mode commun

Les courbes de la figure 3.44.a montrent que le capteur de mode commun demeure relati-
vement sensible au mode différentiel appliqué en entrée, tout du moins comparativement & un
capteur purement résistif. Néanmoins, le capteur conserve ’avantage de présenter un résistance
d’entrée infinie et sa caractéristique en mode commun, présentée a la figure 3.44.b montre que
la plage d’entrée relative au mode commun s’étend de la masse & Vyg. C’est principalement en
ce qui concerne la plage de fonctionnement que 'apport des IDGMOS est mis en valeur au sein
de ce circuit.
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3.4.4 Structure différentielle avec accessibilité a toutes les grilles

VDD

oo [ LEA——

VDD

T
p-m

Vbgpo

- o Transistors Dimensions
o, Vib  vab en pym (W/L)
Mla, M1b 100/0,1
vif .—| ) |—. v2f ) s
Ibiasn M2a, M2b 200/0,1
M3a, M3b, M3c 123/0,1
ngni.—| ia | |—.\/bgno

F1G. 3.45 —
Structure différentielle avec accessibilité & toutes les grilles.

Ce circuit est constitué d’un étage amplificateur différentiel conventionnel dans lequel tous les
accés de grille sont indépendants les uns des autres et accessibles de 'extérieur. Cette structure
permet donc d’une part, de monter le circuit sous différentes configurations et, d’autre part, de
caractériser I'impact des différents accés sur le fonctionnement de la configuration choisie. Ce
montage a été dimensionné afin de fonctionner sous une tension d’alimentation de 1V pour un
courant de polarisation Ibiasn de 700uA

Entre autres, les configurations possibles sont :
e un amplificateur différentiel standard

e un amplificateur différentiel standard « fully-differential » objet d’une contre-réaction qui
peut étre externe ou interne (cf. §3.3)

e un amplificateur différentiel & dynamique d’entrée élevée (cf . §3.2.2.2)

e un miroir de courant différentiel NMOS (cf. §3.2.3)

3.4.5 Comparaison des structures différentielles

Ce circuit est constitué de quatre structures d’amplificateur différentiel en entrée et en sortie,
d’un capteur de mode commun d’entrée, d’une boucle de contre-réaction de mode commun de
sortie ainsi que de la logique de commande des différentes configurations. Ce circuit est destiné
a comparer les performances des amplificateurs entre eux en utilisant la méme boucle de contre-
réaction intégrée. De plus, les IDGMOS sont mis a profit grace & la réalisation compacte de la
boucle de contre-réaction (cf. §3.3). Néanmoins, le circuit complet a été congu de fagon a ce que
la contre-réaction puisse étre réalisée de maniére conventionnelle, en utilisant un amplificateur
opérationnel et un capteur de mode commun externes. Les sorties des amplificateurs sont chargées
par des capacités intégrées de 1pF'.
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{ )fg Q : 1
T 25 N
& = — | |5 Amplificateurs
Capteur .Boucle
de mode commun intégrée
dentrée ~q

ot

FiG. 3.46 —
Comparaison des quatre montages amplificateurs « fully-differential ».

La logique de commande des configurations se compose d’interrupteurs MOS ainsi que d’un
décodeur 2 vers 4 standard. Son but est de sélectionner 'amplificateur & caractériser d’une part,
et de choisir entre une contre-réaction intégrée ou externe d’autre part.

Les résistances n’existent pas dans le la bibliothéque actuelle de la technologie et il est néces-
saire d’utiliser des transistors MOS dans leur zone ohmique afin de réaliser la mesure du mode
commun de sortie des amplificateurs. Ces résistances MOS ne permettant pas d’obtenir des ré-
sistances de forte valeur, un suiveur de tension est intercalé entre les sorties des amplificateurs
et le capteur de mode commun & résistance MOS. Celui-ci a donc pour fonction premiére de
maintenir une impédance élevée vue par la sortie des amplificateurs. Son schéma électrique est
illustré sur la figure 3.47.

Ce circuit est inspiré du montage suiveur de tension présenté dans le chapitre 3.2.2.1. Celui
présenté ici a cependant été dimensionné en considérant la plage d’excursion élevée des signaux
appliqués sur ses entrées. De plus, il comporte une troisiéme branche servant & décaler la tension
de référence V¢ de la contre-réaction de mode commun de la méme facon que les deux premiéres
branches décalent les tensions & mesurer.
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Vout1

—|— —|— . an Transistors | Dimensions
pm (W /L)
L{ '. o ] pmveas Mla, M1b 1/0,1
Voutref M]_C y Mld
Ibiasnf Mle
Ve1 M2b Ve2 M2c Vref
= Flp-ave | df]p-m M2a, M2b 10/0,1
M1b Mic M1d Mite M2C
| | | M3a, M3b 0,5/0,1
J:J J:J M3c, M3d

Fic. 3.47 —
Suiveur de tension de la boucle de contre-réaction de mode commun de sortie.

Les résultats de simulation de ce circuit en modes commun et différentiel sont présentés a la
figure 3.48.
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FiGc. 3.48 —

Simulation du suiveur de tension pour Vyy = 1V et Ibiasnf = 50uA. (a) Entrées en mode

commun (b) Entrées en mode différentiel

Ici encore, les courbes de la figure 3.48.a montrent que le suiveur de tension IDGMOS permet
d’obtenir une plage fonctionnelle d’entrée étendue jusqu’aux rails d’alimentation. La caractéris-

tique

en mode différentiel présentée a la figure 3.48.b montre quant & elle que le suiveur est

relativement insensible au mode différentiel d’entrée.

Les amplificateurs pouvant étre caractérisés dans ce circuit sont :

un amplificateur différentiel a charge cascode (fig. 3.49)

un amplificateur différentiel a charge cascode et entrée repliée (fig. 3.50)

un amplificateur différentiel & étage d’entrée de type miroir de courant différentiel (fig.
3.51)

un amplificateur différentiel & charge cascode et dont I'entrée est de type miroir de courant
différentiel (fig. 3.52)
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V1b V2b

FiG. 3.49 -
Amplificateur « fully-differential » 1.
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Fic. 3.50 —

111
Transistors | Dimensions
pm (W/L)
M1la, M1b 1,3/0,2
M2a, M2b 10/0,2
M3a, M3b 10/0,2
M4a, M4b 10/0,2
Mic
Mb5a, M5b 0,6/0,2
Mbc
Transistors | Dimensions
pm (W/L)
Mla, M1b 1,3/0,2
Mlec
M2a, M2b 10/0,2
M2c
M4a, M4b 10/0,2
M4c, M4d
Mb5a, M5b 0,6/0,2
Mb5c, Mb5d
M6a, M6b 10/0,2

Amplificateur « fully-differential » 2.
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g rﬁ g Transistors | Dimensions
Voo .ﬁF_ i) el > ﬁ W um (W /L)

I Mla, M1b 1,3/0,2
f Mle
bias Vet HEZHI > . _EHE‘EH Ve2 M2(1, M2b 1/3
* . M3a, M3b 0,6/0,2
- M3c, M3d
Ly % ' [f I ? L M3e
| Vbanot Vbgno2 g M4a, M4b 0, 5/1
Fic. 3.51 —
Amplificateur « fully-differential » 3.
Transistors | Dimensions
oo oo oo voo EI; wm (W/L)
voap ngpoﬁ Mla, M1b 1,3/0,2
.ﬁp— lﬁh ] I —q [t ﬁMW Mle
u; s ] ERIER i M?2a, M2b 1/3
5 R M3a, M3b 0,6/0,2
M3c , M3d
| R e M3e
v it M4a, M4b 0,5/1
Mb5a, M5b 10/0,2
—& £ L, Mbe, M5d
e b ——E— A Mbe
T \LFTH ! M6a, M6b 10/0,2
| Vbanot Vbgno2 g MGC, M6d
Mé6e
FiGc. 3.52 —

Amplificateur « fully-differential » 4.

Les amplificateurs des figures 3.49 et 3.50 sont des structures standard. Les amplificateurs
3.51 et 3.52 fonctionnent sous basse tension d’alimentation grace & la suppression de la polarisa-
tion de pied. Ces deux derniers circuits souffrent donc d’une forte dépendance au mode commun
d’entrée et il devient nécessaire de compenser ces variations. Une compensation de mode com-
mun d’entrée est donc réalisée au niveau des grilles arriére des transistors de la paire différentielle
d’entrée de ces amplificateurs. Des étages atténuateurs IDGMOS sont intercalés & l'entrée des
amplificateurs 3.51 et 3.52 afin de diminuer 'impact du mode commun d’entrée sur le fonction-
nement de la paire différentielle. Le gain différentiel est également diminué mais celui-ci peut
étre augmenté par la suite & ’aide d’un autre étage amplificateur.

La contre-réaction de mode commun de sortie est quant & elle nécessaire pour tous les circuits
des figures 3.49 a 3.52. Celle-ci est effectuée sur la polarisation « de téte » des étages amplifica-
teurs. Les grilles avant et arriére des transistors de polarisation PMOS peuvent étre déconnectées
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afin de réaliser une contre-réaction de type compacte (cf. §3.3).

Les résultats de simulation de ces circuits en modes commun et différentiel sont présentés a
la figure 3.53.

: G Paire diff. 1
: =& Paire diff. 2
=< Paire diff. 3 | |

Tensions de sortie (V)
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Q
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z : 10°
8 > : E
2] B
: 3
: N . o
0.2 A NN UUNN TR SRS SN M-t i A : i : ;
0 02 04 o6 08 ! 1075 200 20 0
Tension de mode commun d’entrée (V) Tension différentielle d’entrée (mV)
(a) (b)
Fic. 3.53 —

Simulation des amplificateurs avec Vyq = 1V et Ibiasn = 20puA et une tension de référence Vs
fixée & 0,5V. (a) Entrées en mode différentiel (b) Entrées en mode commun

Les courbes illustrées sur la figure 3.53.a montrent que seuls les amplificateurs 3 et 4 offrent
un fonctionnement pleine plage de variation en ce qui concerne le mode commun d’entrée. En
effet, leurs tensions de sortie restent fixées & la tension de référence 0,5V. Les amplificateurs 1
et 2 ne fonctionnent que sur une partie de la plage en fonction du type, NMOS ou PMOS, de
leur étage d’entrée. Comme cela a été dit précédemment, ’adaptation du circuit au fonctionne-
ment sous faible tension d’alimentation se fait au détriment du gain des amplificateurs. Ainsi, les

courbes de la figure 3.53.b montrent que les amplificateurs 1 et 2 disposent de gains différentiels
plus élevés que ceux des amplificateurs 3 et 4.

La figure 3.54 montre le layout de ’ensemble de comparaison des quatre montages amplifi-
cateurs « fully-differential ».
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commande
Boucle
intégrée
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Amplificateurs Extracteur

de mode commun

Fic. 3.54 -
Layout de ’ensemble de comparaison des quatre montages amplificateurs « fully-differential ».

3.4.6 Sigma-Delta d’ordre 1

Ce circuit est constitué d’un convertisseur Sigma-Delta différentiel du premier ordre a capa-
cités commutées. Bien qu’aucune mesure de bruit ne soit disponible dans le kit de conception,
I'intérét de ce circuit réside dans le fait qu’il est constitué de peu de parties actives. Au vu de la
maturité relativement faible de la technologie et compte tenu du risque de défaillances, il est donc
intéressant de disposer d’'un circuit élémentaire et réalisant néanmoins une fonction compléte.
Il est & noter que ce circuit permet de caractériser la technologie et non de mettre en avant les
apports de la déconnexion des grilles des transistors. Tous les transistors de ce circuit sont donc
des transistors & grilles interconnectées.

Les caractéristiques typiques du convertisseur sont :
e tension d’alimentation : 1V a 1,2V
e dynamique d’entrée : 0,5V},
e fréquence d’échantillonnage : 3SMHz & 4MHz
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l OTA Comparateur

Phi2 c1 c1
|| |
Al 1

Phi2 ct ct
|
1

T Phi2 Phi1

Fi1G. 3.55 -
Schéma de la chaine de conversion du Sigma-Delta d’ordre 1.

Les éléments du circuit complet sont :
e un OTA
e un comparateur
un circuit d’adaptation de la tension de retour & la dynamique du signal d’entrée
un générateur d’horloges & non-recouvrement de phase (non représenté)
un générateur de masse flottante (non représenté)
un circuit de polarisation de ’'OTA et du comparateur (non représenté)
un circuit d’extraction du mode commun de sortie de ’OTA A capacités commutées (non
représenté).

L’OTA est un amplificateur différentiel de type « cascode replié » différentiel en entrée et en
sortie. Ce type d’amplificateur permet d’obtenir un gain en tension relativement important avec
un minimum d’étages. Le schéma de I’OTA 3.56 montre que celui-ci n’est constitué que d’un seul
étage d’amplification ainsi que de transistors montés en diode permettant d’une part, de générer
la tension de grille des transistors cascode et, d’autre part, de fournir la tension de référence au
capteur de mode commun comme valeur & fixer sur les sorties Vi1 et Vyo de ’OTA.
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Transistors | Dimensions

wsa Msb Msc Msd mee st pm (W/L)
I 4= 4= 4= 4= q Mla, M1b 1/0,2
Mle, M1d
o - e | e g M2a, M2b 10/0,2
Ik = = T = M2¢, M2d
L - a = M3a, M3b 10/0, 1
Mhsso ver V| Mda, M4b 10/0,2

H Msa b |o_.
Mdc, M4d
L‘ ;’_‘[: Mde, M4f
B Mba, M5b 2/0,2
P VetrlOTA

Mbc, Mb5d
Mbe, M5f

Fia. 3.56 —
Schéma de I’OTA utilisé dans le convertisseur Sigma-Delta.

Le capteur de mode commun de ’OTA étant intégré au sein d’un systéme commuté, il utilise
lui-méme un principe basé sur les capacités commutées. Son schéma est représenté sur la figure
3.57.

Phit Phi2 Phi2 Phit
Vel Ve2
VetrlOTA — r VctrlOTA
c c2 c2 c1
VrefOTA __ T ) T S~ VrefOTA
FiGc. 3.57 —

Schéma électrique du capteur de mode commun de 'OTA « fully-differential ».

Sur le schéma de la figure 3.57, les entrées Vg1 et Vo du capteur sont connectées aux sorties Vg
et Vo de’OTA. La tension V,.rora correspond a la tension & laquelle le mode commun de sortie
de 'OTA doit étre régulé, la tension Vi 0714 représente la tension de grille de la polarisation de
pied.

Le comparateur est de type échantillonné et il est cadencé par un signal d’horloge. Dans un
premier temps, I’étage d’entrée du comparateur prend en compte la valeur des tensions appliquées
sur ses entrées. Le basculement de la tension de sortie est effectué dans un second temps lorsqu’un
front apparait sur le signal d’horloge. L’information est alors transmise et mémorisée par les
portes logiques de sortie.

Le circuit d’adaptation du niveau de la tension de retour par rapport au niveau du signal
d’entrée est simplement constitué d’interrupteurs.
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Vrefp Vrefn
Q \
Vrefctrlp Vrefctrin
QB \
W
Vrefn Vrefp
Fic. 3.58 -

Schéma du circuit d’adaptation des niveaux de sortie aux tensions d’entrée du convertisseur.

En fonction des niveaux logiques en sortie du comparateur, ce circuit transforme ces infor-
mations logiques en tensions analogiques adaptées a la dynamique d’entrée du convertisseur. Les
potentiels Vit et Vier, sont fixés de 'extérieur du convertisseur par I'utilisateur.

En plus des éléments représentés sur la figure 3.55, le circuit global comprend les parties
permettant aux circuits décrits précédemment de fonctionner. Ainsi, le générateur d’horloges a
non-recouvrement de phase crée deux signaux rectangulaires non recouvrant a partir d’'un signal
d’horloge externe. Il se compose essentiellement de portes logiques dont les temps de passage
permettent de créer un délai entre le passage au niveau logique «0» d’une horloge et le passage
& «1» de l'autre horloge. Les deux signaux ainsi générés sont utilisés pour commander les inter-
rupteurs du convertisseur et assurer une bonne isolation entre les phases de fonctionnement du
circuit. Le générateur de masse flottante se compose quant & lui de deux transistors identiques
placés entre les rails d’alimentation. Son réle est de fournir une tension moyenne entre les deux
rails d’alimentation. Le circuit de polarisation en courant est constitué de miroirs de courant de
type cascode, recopiant simplement un courant de référence injecté depuis I'extérieur du circuit
et adaptant & la polarisation de 10uA nécessaire & chaque étage de I’OTA et du comparateur.

3.4.7 Sigma-Delta d’ordre 2

Ce circuit est constitué d’un convertisseur Sigma-Delta différentiel du second ordre a ca-
pacités commutées. Les caractéristiques typiques du convertisseur sont identiques a celles du
convertisseur du premier ordre décrit précédemment. Néanmoins, le convertisseur d’ordre deux
est intrinséquement plus performant en termes de bruit que celui d’ordre un, si bien que la ca-
ractérisation de la technologie est plus facile sur ce circuit. La contrepartie est qu’il demande
un second OTA et le convertisseur présente donc davantage de risques de défaillance. Hormis
cela, les éléments du circuits sont similaires pour les deux convertisseurs. Le schéma global de la
chaine de conversion est représenté sur la figure 3.59
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Schéma de la chaine de conversion du Sigma-Delta d’ordre 2.

Seuls les circuits de polarisation et d’adaptation des tensions de retour sont différents de ceux
du Sigma-Delta du premier ordre. Le circuit de polarisation dispose de sorties supplémentaires
afin de polariser le second OTA. De la méme fagon, le circuit d’adaptation des tensions de sortie
du comparateur comprend les quatre sorties destinées au retour sur les deux entrées de chaque
étage du convertisseur.

3.5 Conclusion

Dans les chapitres précédents, le comportement du transistor IDGMOS a été analysé afin de
révéler les caractéristiques intrinséques du composant pouvant représenter des apports potentiels
pour les circuits au sein desquels 'I/DGMOS sera intégré. Chacun de ses apports potentiels est
repris dans ce chapitre mais, cette fois, en replacant le transistor dans un environnement plus réa-
liste, & savoir un circuit analogique simulé sous des conditions proches de celles que rencontrera
probablement 'IDGMOS dans le futur, notamment en ce qui concerne la valeur de la tension
d’alimentation. Les circuits analogiques les plus complexes peuvent généralement se décomposer
en éléments simples. Ceux-ci sont, par exemple, le miroir de courant, la paire différentielle, le
suiveur de tension, etc...

Utilisé dans le miroir de courant, le transistor IDGMOS offre la possibilité d’ajuster sa tension
de seuil afin de s’adapter au fonctionnement sous faible tension d’alimentation. Contrairement &
une technologie MOS standard, cet ajustement se fait électroniquement, en fixant un potentiel
convenablement choisi sur 'une des deux grilles des transistors formant le miroir de courant. A
I'avenir, les technologies ne proposeront peut étre plus une multitude de transistors ayant des
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tensions de seuil fixées mais peut étre bien un unique transistor adaptable. Cependant, le principe
du controle de la tension de seuil au sein du miroir de courant présente une limite fonctionnelle
liée au besoin du miroir d’étre symétrique afin de fournir une recopie correcte du courant. Si la
symétrie n’est pas maintenue de ’extérieur, la tension de seuil ne peut étre diminuée indéfiniment
et, selon les dimensions des transistors du miroir et la valeur du courant a recopier, cette limite
peut étre atteinte avant méme que soit atteinte la valeur minimale intrinséque de la tension de
seuil de 'IDGMOS.

La symétrie du miroir est importante pour le bon fonctionnement de la structure mais encore
faut-il que la recopie de courant se doive d’étre unitaire. En effet, dans le cas o le «miroir» est
employé afin d’amplifier le courant, la dissymétrie est recherchée. Dans cette optique, le miroir
de courant IDGMOS peut également étre intéressant en regard a l'utilisation des accés supplé-
mentaires de ses transistors. En déséquilibrant les potentiels appliqués sur les grilles arriére des
transistors d’entrée et de sortie, il est en effet possible de modifier le gain en courant du miroir.
En utilisant les accés supplémentaires des transistors et la fagon dont les deux faces influent 'une
sur 'autre, il devient alors possible de créer des points de réglage des caractéristiques des circuits
et de rendre ces derniers paramétrables.

Un autre intérét majeur de 'IDGMOS avait été révélé dans les chapitres précédents. Celui-
ci concerne sa plage de controle du courant de drain par les grilles. Cette plage s’étendant de
la masse & la tension d’alimentation, il devient possible de controle efficacement le courant de
drain quand bien méme la polarisation du transistor ne le permettrait pas en ce qui concerne
un transistor standard. L’étendue de la plage de controle peut étre transposée dans une certaine
mesure aux circuits réalisés a base de transistors IDGMOS. Il en va ainsi de la paire différentielle
standard et du suiveur de tension mais aussi d’une nouvelle structure appelée dans ce manuscrit
le miroir de courant différentiel. Ce miroir de courant, plutot atypique en regard & son utilisation,
consiste simplement en un miroir basic dans lequel les accés supplémentaires des transistors du
miroir sont utilisés en mode différentiel. Il est montré dans ce chapitre que le courant de sortie
d’un tel circuit présente bel et bien un fonctionnement différentiel en ce qui concerne les tensions
appliquées sur les accés supplémentaires. Ce chapitre va plus loin en montrant également que
ce circuit dispose non seulement d’une compensation intrinséque de mode commun mais égale-
ment d’un fonctionnement trés adapté a la faible tension d’alimentation. Ce nouveau circuit est
simulé et comparé & ses homologues bulk sous une tension d’alimentation de 0,5V Il ressort de
cette étude que le miroir de courant différentiel est un excellent candidat pour le remplacement
des paires différentielles standard, celles-ci présentant quelques difficultés a fonctionner sous une
tension d’alimentation trop faible.

Un dernier aspect réside dans la possibilité de réaliser des fonctions analogiques de maniére
plus compacte. Cet aspect n’est en fait qu’'une extension fonctionnelle des apports de I'IDGMOS
cités précédemment, notamment 1’étendue de plage de contréle du courant et l'existence du
couplage dés lors qu'une des faces du transistor est polarisée en inversion faible. Cependant, cet
aspect a été intégré avec les autres apports du transistor double grille au sein d’un amplificateur «
fully-differential » complet. Cet amplificateur se compose de deux étages, d’une paire différentielle
d’entrée formée du miroir de courant différentiel, et d’une boucle de contre-réaction compacte de
mode commun de sortie. Les performances de 'amplificateur IDGMOS sont comparées a celles
d’une architecture similaire réalisée sur le principe de I'utilisation des accés substrat de transistors
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MOS standard, toutes deux fonctionnant sous une tension d’alimentation de 0,5V. Alors que
les performances majeures des deux amplificateurs sont similaires, la structure IDGMOS offre
de plus un contréle réel du mode commun de sortie ainsi qu'un degré de liberté supplémentaire
quant au choix du mode commun d’entrée. Il est entendu que les performances comparées ici
sont issues de la simulation des deux circuits.

L’étape suivante consiste & intégrer sur silicium certains de ces circuits réalisés & base de
transistors IDGMOS. A cette fin, des structures ont été réalisées mais elles n’ont pu étre mesurées
suite & la détérioration du jeu de wafer sur lesquels elles ont été intégrées. Les circuits prévus
en vue de leur réalisation physique sur silicium sont présentées en fin de chapitre. Le but de ces
circuits était de permettre la caractérisation des apports tels qu’il apparaissent dans les circuits
cités tout au long de ce chapitre.
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Ce travail de thése traite du fonctionnement et de 'application du transistor MOS double
grille & grilles indépendantes au sein de circuits analogiques opérant & basses fréquences. La mise
en production de ce composant est prévue pour le noeud technologique 22nm, ce qui corres-
pond & une utilisation industrielle d’ici 2016. Parmi toutes les technologies émergentes, celle-ci
présente 'avantage important de ne pas trop s’éloigner de la technologie bulk, bien maitrisée et
connue de l'industrie du semiconducteur, tout en apportant les améliorations physiques permet-
tant de prolonger la réduction géométrique des transistors. De plus, la technologie DGMOS &
grilles planaires dispose naturellement de deux grilles physiquement séparées. Par conséquent,
un second avantage inhérent & cette technologie est qu’elle rend possible le controle électrique
du courant de drain par deux accés, offrant ainsi un degré de liberté supplémentaire par rapport
a une technologie standard.

L’étude décrite dans ce manuscrit a débuté par la présentation du transistor IDGMOS, des
raisons de son développement et de son fonctionnement général. Un accent particulier a été mis
ensuite sur les différences fonctionnelles statiques qui apparaissent entre ce type de composants et
ceux réalisés a base d’une technologie standard. Ainsi, le couplage intercanal, existant seulement
dans ce type de structures, a été illustré par les variations paramétriques des caractéristiques
d’entrée et de sortie du composant. Dans un second temps, le modéle du transistor & grilles indé-
pendantes élaboré par Marina Reyboz a été présenté puis simplifié dans le but d’en extraire des
équations simples décrivant le fonctionnement non plus statique mais dynamique « petits signauz
» de 'IDGMOS. Le transistor étant physiquement symétrique, disposant de deux accés de grille
et son courant de drain global étant la somme des deux courants d’interface, la transconductance
d’un transistor IDGMOS se présente sous la forme de trois matrices, chacune correspondant a
une combinaison possible des états d’inversion des interfaces.

Le fonctionnement du transistor ayant été explicité, il était également nécessaire de com-
prendre les impacts qu’auront ’environnement futur et la réduction géométrique du transistor
sur ses performances. Bien que la maturité de la technologie DGMOS soit trés faible, le second
chapitre a présenté un premier état de l'art permettant de prédire certains de ces impacts de
fagon assez stire. Ainsi, le verrou majeur pour la conception de circuits analogiques apparait étre
la réduction de la tension d’alimentation. Ce verrou est d’autant plus important qu’il devient
nécessaire de diminuer la tension d’alimentation afin de réduire la puissance consommeée par les
circuits mais également pour tenir compte des limitations physique des transistors. La tension
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d’alimentation diminuant, la polarisation des dispositifs actifs dans les circuits futurs sera alors
I'un des problémes les plus importants rencontrés lors de la conception. Suite & ce constat, un
second état de I'art a été présenté dans le but de répertorier les solutions existantes pour adapter
les circuits au fonctionnement sous tension d’alimentation faible. Néanmoins, les différentes tech-
niques élaborées a cette fin concernent principalement la conception employant des transistors
bulk. En effet, trés peu de centres de recherche disposent d’un accés & une technologie avancée.
Certaines solutions existent pourtant, notamment lorsque 1’accés substrat des transistors bulk
est utilisé pour contrdler la tension de seuil des transistors. Cette configuration du dispositif se
rapproche du transistor IDGMOS mais elle demeure bien plus difficile & mettre en oeuvre et
les solutions ne restent que partielles. Puisque les premiéres études ont conservé I’emploi d’une
technologie standard, une deuxiéme partie de ce chapitre tente de comparer les performances
d’une technologie IDGMOS & celles d’une technologie bulk avancée actuelle. Bien que purement
qualitative, cette étude n’a pas permis de conclure réellement tant certains aspects physiques
différent en ce qui concerne les matériaux employés et les structures des composants. Cependant,
la derniére partie de ce chapitre a pu donner quelques éléments de réponse & propos de ’apport
des structures IDGMOS a la conception analogique en s’appuyant sur I’étude fonctionnelle pré-
sentée lors du premier chapitre. En plus du simple controéle de la tension de seuil d’une interface
par la grille de la face opposée, il apparait également que le couplage intercanal du transistor
permet de maintenir un fonctionnement « petits signaux » effectif lors de I’accés aux deux grilles,
notamment dans le cas ol seule 'une des interfaces est en régime d’inversion forte. Dans cette
configuration, la transconductance du transistor par rapport & l'accés faiblement polarisé reste
importante et les paramétres « petits signaux » dépendent principalement de l'interface en in-
version forte. La plage de controle du courant de drain par les accés des deux grilles se trouve
donc étendue d’un rail d’alimentation & ’autre. Ce fonctionnement pleine plage et cette capacité
du transistor IDGMOS a séparer sa polarisation d’une part, la stabilité des paramétres et le
maintien du contrdle du courant d’autre part, représentent potentiellement des solutions a la
réduction de la tension d’alimentation.

L’application des principes présentés dans le deuxiéme chapitre a été 'objet de la derniére
partie de ce manuscrit. Celle-ci reprend donc chaque particularité fonctionnelle du transistor
IDGMOS en utilisant celui-ci au sein de structures plus ou moins complexes. Du miroir de cou-
rant & la paire différentielle en passant par le suiveur de tension, plusieurs blocs élémentaires de la
conception analogique sont revus en mettant en avant les apports et les limitations fonctionnels
du transistor IDGMOS.

Le troisiéme chapitre a montré que le contréle statique de la tension de seuil se révéle étre un
bon moyen d’adapter le miroir de courant au fonctionnement sous tension d’alimentation faible.
En effet, le transistor permet de réaliser électriquement le controdle de la tension de seuil alors
qu’une technologie standard ne peut que proposer des transistors & tensions de seuil différentes
fixées par le procédé technologique. Néanmoins, une limitation importante apparait en termes de
symétrie du miroir dés lors que la tension grille-source du transistor d’entrée devient inférieure a
sa tension V gs sq¢- Cette frontiére apparaissant rapidement lorsque 'interface servant au contrdle
de la tension de seuil rentre en régime d’inversion forte, il n’est possible de diminuer la tension
de seuil effective que d’une centaine de millivolts. Au deld, un contre-réaction est nécessaire afin
de maintenir la symétrie électrique du miroir. Le contrdle statique de la tension de seuil permet
également de rendre le miroir paramétrable. En jouant cette fois-ci sur la dissymétrie du miroir,
il est alors possible de régler son gain en courant. Ce principe peut étre par exemple mis en
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oeuvre afin de créer des amplificateurs & gain variable, l'intérét de '/DGMOS résidant dans la
réalisation compacte du réglage du gain.

Dans un second temps, I’apport du fonctionnement pleine plage du transistor IDGMOS a été
mis en valeur pour le suiveur de tension et les paires différentielles. Dans les deux cas, il apparait
que cette propriété inhérente au composant peut étre aisément élargie au fonctionnement du cir-
cuit employant le transistor. Bien que I'augmentation de la plage de fonctionnement se fasse au
détriment notamment du gain des circuits, celle-ci représente une solution générale aux impacts
de la diminution de la tension d’alimentation. En combinant cette propriété avec une structure
innovante, le miroir de courant différentiel, I’efficacité du principe a été démontrée par la concep-
tion d'un OTA « fully-differential » complet fonctionnant sous une alimentation de 0,5V . Cet
amplificateur met également en oeuvre une nouvelle technique de contréle de la tension de mode
commun de sortie réalisée de facon compacte. C’est ici un autre apport du couplage intercanal
qui est illustré, permettant d’économiser non seulement de la surface de silicium mais également
de la puissance consommée. Au final, les simulations de I’OTA montrent que celui-ci présente de
meilleures performances que celles issues de la simulation d’un amplificateur réalisé en utilisant
les accés substrat des transistors bulk.

Controle de la tension de seuil, réglage des paramétres du circuit, réalisation compacte des
fonctions, structures innovantes, fonctionnement pleine plage, les apports du transistor IDGMOS
sont nombreuses en vue de son intégration au sein de circuits analogiques. L’apport majeur reste
celui de I'adaptation au fonctionnement sous tension d’alimentation faible puisque cette difficulté
semble étre le point bloquant pour la conception des circuits futurs. De plus, certains aspects
fonctionnels de 'IDGMOS présentés dans de manuscrit peuvent étre mis en oeuvre astucieuse-
ment dans d’autres domaines de conception tels que les conceptions de type numérique et RF'.
Pour le moment, c’est principalement en termes de gain en surface de silicium et de puissance
consommée que le transistor double grille se révéle étre intéressant. De nombreux travaux doivent
néanmoins étre poursuivis afin de pouvoir conclure. En effet, et cela quel que soit le domaine de
conception, les réalisations sur silicium manquent. En ce qui concerne le domaine analogique, le
manque de données statistiques d’appariement et de mesures de bruit font grandement défaut
& ce qui peut étre dit sur PIDGMOS. Une fois ces données disponibles, il sera alors possible
de conforter les travaux de recherche présentés ici mais également d’étendre cette étude a la
conception de circuits fortement dépendant du bruit dont, notamment, les convertisseurs et les
systémes de communication RF'.

Néanmoins, les travaux théoriques effectués sur le transistor ont d’ores et déja permis de
publier bien des résultats intéressants sur l'utilisation du transistor double grille dans tous les
domaines de conception. Plusieurs brevets ont été déposés et des réalisations verront le jour assez
rapidement a partir du moment ot la technologie atteindra une maturité suffisante. Technologie,
modélisation, conception, tous les acteurs travaillent dans ce but. Cependant, ces efforts reposent
sur la confiance portée aux prévisions de 'ITRS et ces travaux ne sont pas effectués sans une
certaine prise de risque. Or, le secteur des semiconducteurs est fortement dépendant des facteurs
économiques mondiaux et ceux-ci ne sont pas pris en compte par '/TRS. Ainsi, il reste possible
de voir un glissement dans le temps des prévisions faites il y a quelques années. Il est également
possible que l'industrie décide de prolonger I'utilisation de technologies bulk avancées plus long-
temps que prévu. Cela se fera au prix de performances moins bonnes mais aussi & moindre cot.
Enfin, la technologie double grille demeure une technologie innovante parmi d’autres. Il se peut
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donc qu’une autre technologie voit le jour et remette tout en question. Quoi qu’il en soit, et si les
différents facteurs le permettent, les recherches actuelles montrent bel et bien que la technologie
double grille est 'une des meilleures alternatives dans la poursuite de la réduction géométrique

des composants.
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Annexes

Modéle « petits signaux » du transistor
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Résumé

L’objectif de cette thése est d’étudier les apports et les limitations des dispositifs double grille & grilles
indépendantes (IDGMOS) dans la conception de circuits analogiques fonctionnant a basses fréquences.
Ce dispositif compte parmi les structures a ’étude pour le remplacement des transistors MOS & substrat
massif. Ce remplacement deviendra nécessaire dés lors que ceux-ci auront atteint leurs limites physiques
suite & la diminution géométrique dictée par les besoins de 'industrie du semiconducteur. Bien que cette
technologie soit congue pour ses potentialités quant & la réalisation de circuits numériques et RF, le
fait de pouvoir déconnecter les deux grilles et de les controler séparément ouvre également la voie & de
nouvelles solutions pour la conception des systémes analogiques futurs.

Ce travail se focalise tout d’abord sur I’étude du comportement de 'IDGMOS et notamment sur les
effets du couplage existant entre les deux interfaces du composant. Cette étude s’appuie sur les carac-
téristiques du transistor ainsi que sur son modéle. Celui-ci est ensuite simplifié afin d’extraire des lois
élémentaires régissant le fonctionnement dynamique de I'IDGMOS. Dans un second temps, ce manuscrit
précise I'environnement futur du transistor ainsi que les solutions existantes, congues & base de disposi-
tifs & substrat massif et permettant de palier les détériorations fonctionnelles futures. Une bréve étude
comparative est présentée ensuite entre une technologie MOS standard avancée et un modéle IDGMOS
ajusté sur les prévisions de I'ITRS. Néanmoins, les parameétres ajustés sont a ce point idéaux qu’il est
difficile de conclure. Il reste donc préférable de se cantonner aux considérations analogiques données par
la suite du chapitre, celles-ci se basant principalement sur les équations du modéle de 'IDGMOS ainsi
que sur sa structure. La troisiéme partie de se chapitre met en ceuvre le transistor IDGMOS au sein
de circuits représentant les blocs de base de ’électronique analogique. Chacun de ces blocs est étudié
afin de mettre en valeur un apport fonctionnel particulier du composant. Cette étude se termine par une
comparaison entre les résultats simulés d’un amplificateur complet IDGMOS et ceux d’un autre circuit
réalisé quant & lui en utilisant ’accés substrat de transistors MOS standard, tous deux fonctionnant sous
une tension d’alimentation de 0,5V.

Summary

The aim of this thesis is to study the contributions and the limitations of Independently Driven
Double Gate MOS transistors in regard of the low frequency analog design. This device is one of the
candidates for the replacement of the current bulk MOS technology since the gate length of the tran-
sistors cannot be efficiently decreased under 30nm. Even if the IDGMOS technology is mainly designed
for digital and radio frequency applications, the independent drive of the gates should also improve the
design of analog circuits ant it would provide solutions to the future circuits issues.

First, this work focuses upon the IDGMOS’s behaviour, going a little deeper into the effects of the
coupling that exists between its interfaces. Using the electrical characteristics of the transistor and sim-
plifying its model, this report then reviews the static and dynamic laws of the component in order to
extract a simple description of its operation modes. Secondly, a state of the art concerning both the future
environment and issues is presented, followed by the solutions which currently exist using the standard
MOS technology. A brief comparison between an advanced MOS technology and an IDGMOS model
fitted on the ITRS parameters is given. However, these ideal parameters prevent this work from establi-
shing a practical conclusion whereas the aforementionned theoretical studies can be used for providing a
better understanding of the IDGMOS contributions. Those are reviewed just before the last part of the
report which presents some basic analog circuits and their enhancement using double gate transistors.
This chapter first emphasises each important aspect of the device operating within the circuits and it
thus concludes on an interesting comparison between two complete low supply voltage amplifiers, the
first one designed using IDGMOS transistors and the other one based on bulk driven MOS devices.



