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RESUME

Le traitement de signal numérique évolue rapidement. Grice a cette évolution
grandissante des circuits intégrés dans I’industrie, les circuits analogiques ont un rdle tout
aussi important que celui qu’occupent les circuits numériques. Les circuits analogiques
doivent assurer efficacement I'interface avec le monde extérieur qui est de nature
analogique. Bref, les circuits analogiques doivent fonctionner efficacement selon des
standards numériques sévéres exigés par une technologie qui est fondamentalement opti-
misée pour les applications numériques. Cette situation a créé des nouveaux défis, aux-

quels les concepteurs de circuits analogiques ont a faire face.

Cette theése traite le probléme selon deux axes. Dans la partie A, une méthode pour
réduire la tension de décalage dans les amplificateurs opérationnels a réaction en courant
CFOA («Current Feedback Operational Amplifier») en technologie CMOS («Comple-
mentary Metal Oxide Semiconductor») est proposée. Cette méthode est basée sur deux
techniques fréquemment utilisées par les concepteurs des circuits analogiques dans
plusieurs applications différentes. Ces deux techniques sont: I’intégration de I’erreur et la
rétroaction de courant. De plus, cette méthode permet d’annuler I’erreur de gain qui
provient de I’étage d’entrée du CFOA. Une discussion sur les architectures récentes des
CFOAs en technologie CMOS sera donnée, suivie de la proposition d’une nouvelle archi-
tecture d’un CFOA en technologie CMOS 0.8-micron. Le CFOA proposé posséde un cir-
cuit interne pour réduire la tension de décalage et I’erreur de gain. Les mesures effectuées

sur les prototypes réalisés du CFOA démontrent le succés de cette méthode dans la réali-
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sation des CFOAs, en technologie CMOS, a large bande passante, avec des tensions de

décalage réduites et sans erreur de gain.

Dans la partie B, on propose une nouvelle architecture d’un circuit de transconduc-
tance pour les applications a haute fréquence. Une large bande passante avec une bonne
linéarité est obtenue par I’éliminantion des noeuds internes dans le circuit et par I’utilisa-
tion d’une structure différentielle: entrée différentielle et sortie différentielle. Le circuit de
transconductance qui a été fabriqué, ainsi que deux applications (filtre passe-bande et
amplificateur opérationnel mode courant) sont démontrées pour confirmer I'efficacité de
cette méthode. Les mesures sur les prototypes du circuit sont trés satisfaisantes et sont

prometteuses quant a I’ utilisation dans les applications a haute fréquence.
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Abstract

The increased penetration of digital signal processing in integrated circuit (IC)
technology has relegated analog circuits to the role of interfacing with the analog ‘outside
world’. This situation has created new challenges since the analog circuit frequently has to

perform to higher standards with an IC process optimised for digital applications.

This thesis addresses this dilemma in two ways. In part A, an offset-reduction
method for CMOS Current Feedback Operational Amplifier (CFOA) is presented which
uses two techniques frequently exploited by analog designers in different applications.
These techniques are the error-integration and the current-feedback. An additional benefit
of using this method is the cancelation of the CFOA gain-error. After discussing CMOS
CFOA practical design considerations, a CFOA is designed and integrated in 0.8 CMOS
process. The measured results demonstrate a fully functioning method with promise of

extremely low-offset and gain-error freedom for wideband CMOS CFOA.

In part B, a new transconductance circuit for high-frequency applications is pre-
sented. A wideband characteristic with good linearity is obtained by eliminating internal
nodes from the circuit and adopting a fully differential structure: differential-in differen-
tial-out. The transconductor is developed and applications (bandpass filter and current-
mode opamp) are illustrated. An IC implementation demonstrates performances and con-

firms theoretical analyses.
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INTRODUCTION GENERALE

L’évolution rapide des technologies de fabrication des circuits intégrés a largement
influencé le développement des fonctions de traitement de signal. Au début des années 70,
I’électronique analogique qui utilisait la technologie hybride (assemblement d’éléments
discrets sur PCB «Printed Circuit Boards»), a subi une évolution marquante avec 1’intro-
duction des amplificateurs opérationnels réalisés sur des circuits monolithiques. Les fonc-
tions réalisées avec des amplificateurs opérationnels intégrés occupent une moins grande
superficie. L’avénement de I’intégration & grande échelle, que nous appellerons par son
acronyme anglais, LSI («Large Scale Integration»), a rendu possible la réalisation de plus-
ieurs fonctions analogiques intégrées. L'évolution vers des niveaux d’intégration plus
élevés a donné naissance a I’intégration a trés grande échelle, VLSI («Very Large Scale
Integration»), pour ensuite progresser vers l’intégration a I’ultra grande échelle, ou ULSI
(«Ultra Large Scale Integration»). Cette évolution sans cesse croissante, apporte avec elle
de nouvelles régles de conception, et tend a modifier les techniques de conception de cir-

cuits analogiques d’aujourd’hui.

Dans les années 70, le désir de développer a faibles cofits des mémoires de plus
grande capacité a stimuler I’énergie de la technologie L.SI, alors basée sur des transistors
MOS a canal-N (NMOS). Les procédés de fabrication utilisés devaient suivre toutefois la
complexité grandissante des circuits LSI. La réduction de I’échelle, un facteur de progreés
important, a permi aussi la réalisation de circuits de grande complexité (grand nombre de

transistors). Cependant, I’accroissement de la complexité entraina des problémes de con-



sommation de puissance.

Méme si le concept de la technologie CMOS a vu le jour en 1963 dans «/EEE
International Solid State Circuits Conference» [WANG63], elle est restée peu moins utilisée
dans le milieu industriel jusqu’aux années 70. Au départ, sa faible consommation de puis-
sance et son excellente immunité au bruit ont justifié son utilisation dans les applications
numériques. Ces deux caracténistiques, constituaient des avantages majeurs par rapport
aux autres technologies existantes. Des applications telles que les calculatrices a batteries
et les montres a affichage numérique furent commercialisées. La popularité du CMOS et
son succes ont rendu possible I’étendue vers des nouveaux champs d’applications, tels que
les microprocesseurs, les circuits prédiffusés («gate arrays») et enfin, d’autres circuits
intégrés dédiés. Dans le domaine des mémoires, des complexités trés élevés ont été

atteintes et la fiabilité a pu étre améliorée grace a I'immunité aux radiations.

La disponibilité en CMOS de deux types de transistors MOS: canal-N et canal-P, a
donné 2 cette technologie des possibilités de conception similaires a celles offertes par la
technologie bipolaire. En CMOS, nous avons eu droit 2 des commutateurs analogiques et
des condensateurs de haute qualité, ainsi qu’a des amplificateurs opérationnels a hautes
performances (gain trés €levé et bande passante large) [HODS80]. Des amplificateurs
opérationnels avec des gains et des bandes passantes dépassant 100 dB et 100 MHz
respectivement ont été rapportés [RIB85]. Des fonctions continues dans le temps, ainsi
que des fonctions a échantillonnage de données (condensateurs commutés) ont pu étre

réalisées grice a la technologie CMOS. Cette technologie simplifie I’intégration des fonc-



tions analogiques et mixtes (analogique-numérique) sur la méme puce. Les circuits mixtes
permettent la réalisation de fonctions dédiées & des nombreuses applications (biomédi-
cales, télécommunication) et leur usage s’est grandement répondu dans les années 80

[CHES6] [DAVS3].

Le désir d’obtenir des circuits numériques de haute densité d’intégration a été et
sera, dans un avenir pévisible, la force qui dirige le progres grandissant du VLSI. De plus
en plus, le traitement de signal se réalise dans le domaine numérique et plusieurs applica-
tions traditionnelles de 1’analogique sont maintenant dominées par 1’approche numérique,
surtout quand il s’agit des applications oil la précision et la programmabilité sont exigées.
En plus, la simplicité et la régularité des blocs numériques de base (portes logiques, bas-
cules, etc) ont simplifié la tiche de tester et vérifier avec les outils de conception CAD
(«Computer Aided Designs»). L’approche numérique est donc devenue, pour plusieurs
concepteurs, la voie la plus aisée a suivre pour qu’un nouveau produit accéde rapidement
au marché, si toutefois cela s’avére possible. Les circuits numériques sont beaucoup plus
faciles & manipuler lors d’une réduction éventuelle des dimensions dans un procédé de
fabrication donné. Il n’est pas nécessaire de refaire la conception, il suffit d’appliquer des
regles simples de réduction, ce qui restreint énormément le temps de mise au point d’un

nouveau produit.

Avec tous les avantages offerts par I'approche numérique, on peut se demander
pourquoi les circuits analogiques attirent toujours autant I’attention des concepteurs! Une

des principales raisons demeure que de nombreuses applications ont des meilleures per-



formances avec |’approche analogique (basse consommation de puissance et opération
des plus hautes fréquences) ou encore 1’adoption de I’approche numérique est trop ris-
quée. Une autre raison provient du fait que le monde est de nature analogique et que tous
les processeurs ont besoin d’une interface analogique pour pouvoir communiquer leurs
fonctions. Ces interfaces analogiques doivent coexister sur lJa méme puce a coté des proc-
esseurs numériques. Considérant ce besoin inévitable de I’électronique analogique, les
concepteurs de circuits analogiques en technologie CMOS doivent faire face aux diffi-

cultés qui découlent de I’utilisation d’une technologie développée a I’origine pour le VLSI

numérique.

Dans I’évolution des technologies VLSI, les circuits analogiques ont tiré profit de
I’aspect numérique. Notons par exemple, la possibilité d’obtenir des dimensions de plus
en plus réduites, qui découle d’un meilleur contrdle des procédés de fabrication et d’une
meilleure cohérence entre les composants de base (transistors). Tous ces facteurs con-

tribuent a avoir des circuits analogiques d’une haute précision.

L’inconvénient dans I'évolution de la technologie VLSI provient du fait qu’elle est
optimisée pour les applications numériques qui nécessitent des circuits de trés grande
complexité avec un bon rendement et une consommation de puissance raisonnable. Pour
une complexité de circuit donnée, méme en CMOS, les niveaux de dissipation peuvent
dépasser les limites souhaitées, surtout quand il s’agit de circuits opérant & haute
fréquence. L'augmentation de la température dans les puces dégrade leur fiabilité, ce qui

nécessite le design de circuits fonctionnant a des tensions d’alimentation basses. Dans ce



contexte, la situation pour les circuits analogiques est beaucoup plus délicate qu’avant,
puisque les circuits numériques nécessitent des tensions de seuil élevées pour avoir une
meilleure marge de bruit et une faible consommation de puissance statique. La combinai-
son entre la tension d’alimentation réduite et la tension de seuil relativement élevée,
diminue la tension de sortie maximale dans les circuits analogiques, ce qui dégrade leur
gamme dynamique. Un rendement adéquat et un faible colt avec des complexités
numériques trés €levées, peuvent étre atteints en simplifiant les procédés de fabrication.
De plus, ceci s’ajoute aux problémes des circuits analogiques, auxquels le concepteur
devra penser en ayant recours a des tels procédés. Il n’est pas étonnant que les options
ajoutés aux procédés d’aujourd’hui, afin de supporter spécialement les circuits
analogiques (une deuxiéme couche de silicium cristallin pour I’implantation de capacités
flottantes lin€aires), soient souvent percues comme un luxe. Les performances des inter-
faces analogiques (plage dynamique, linéarité, etc) doivent s’harmoniser avec celles des
processeurs numériques qui cohabitent avec eux sur la méme puce, ce qui constitue un
grand défi pour les concepteurs des circuits analogiques, car les performances des proces-
seurs numeériques ne cessent de croitre avec I’évolution des technologies. L’ amélioration
des performances des interfaces analogiques doit se faire dans I'environnement bruité des
circuits numériques. Bref, les futurs circuits analogiques congus pour la technologie
CMOS devront fonctionner dans des conditions difficiles en exploitant des technologies

orientées vers le numérique.

Des solutions possibles pour pallier 2 ce dilemme utilisent des techniques
numériques au profit des performances analogiques [TSI87]. Les erreurs traditionnelle-

ment associées aux circuiteries analogiques (la tension de décalage et la précision) sont



traitées par des méthodes autocorrectives, en utilisant soit les techniques analogiques
[POU73] ou soit une combinaison des techniques analogiques et numériques [ARMS87].
Alternativement, la précision a été sacrifiée au profit de la vitesse dans les convertisseurs
analogique a numérique (CAN) utilisant les techniques de suréchantillonnage [HAUS86]
pour avoir des degrés de performance meilleurs que ceux traditionnellement associés aux
limitations analogiques. Des nouveaux champs d’applications ont été proposés pour le
traitement analogique de signal par le biais de techniques de programmation numérique
[TSI82]. Le défi est bien clair et les profits sont considérables pour le concepteur qui saura
satisfaire les exigences des hautes performances analogiques avec des ressources tech-
niques qui continuent de s’accroitre dans un environnement VLSI numérique. C’est dans
ce cadre d’activités de recherche que cette thése s’intégre et traite de deux problémes com-

plémentaires.

Dans la premiére partie, le travail se situe au niveau de la catégorie des techniques
de réduction de la tension de décalage dans les amplificateurs opérationnels a réaction en
courant (CFOA). Une nouvelle architecture d’un CFOA avec une tension de décalage

réduite en technologie CMOS y est proposée.

Dans la seconde partie, une nouvelle architecture en technologie CMOS sera pro-
posée pour les applications & haute fréquence. Il s’agit d’un bloc analogique de base, le
convertisseur tension-courant («Voltage-to-Current-Transducer» VCT), aussi appelé

amplificateur de transconductance.



A travers les articles inclus dans les différents chapitres, nous verrons I’originalité
des travaux présentés. La structure du travail présenté dans cette thése se résume comme
suit. Au chapitre 1, il sera question des notions de base et d’une revue de littérature sur les
CFOAs et les circuits de transconductance en technologie CMOS. Nous analysons les
avantages et les inconvénients des circuits existants, nous nous attardons particuliérement
sur les problémes de la tension de décalage et I’erreur de gain dans les CFOAs. En ce qui
concerne les circuits de transconductance, les architectures de hautes performances, en
particulier celles qui donnent des circuits opérant a haute fréquence, sont ciblées. Au
chapitre 2, nous proposons une technique de réduction de la tension de décalage dans les
CFOAs en technologie CMOS. Au chapitre 3, la méthode de réduction de la tension de
décalage est améliorée pour réduire aussi I’erreur de gain dans les CFOAs. Au chapitre 4,
une nouvelle architecture d’un circuit de transconductance en technologie CMOS, pour les
applications a haute fréquence est proposée. Nous terminerons avec une conclusion géné-

rale sur I’ensemble de travaux de cette thése.



CHAPITRE 1

AMPLIFICATEURS OPERATIONNELS A REACTION EN
COURANT ET CIRCUITS DE TRANSCONDUCTANCE A
HAUTE FREQUENCE EN TECHNOLOGIE CMOS

1.1 Introduction

L’amplificateur opérationnel (op.amp.) est un bloc fondamental pour un grand
nombre de circuits électroniques de base. Malgré qu’il soit lui-méme composé d’un cer-
tain nombre de transistors, ’op.amp. est habituellement considéré comme un élément
connu sous le nom op.amp. idéal. La possibilité de le considérer comme un élément idéal
simplifie beaucoup son utilisation dans des circuits plus complexes, tels que les amplifica-
teurs, les filtres et les convertisseurs de données. Avec autant de possibilités d’utilisation,

I’op.amp. a €té réalisé sous plusieurs formes différentes.

D’abord, I'op.amp. est un amplificateur a gain élevé. Malgré qu’il puisse étre uti-
lisé tout seul, la plupart des op.amp. font partie de circuits plus complexes, dans lesquels
la rétroaction est utilisée pour déterminer la fonction de transfert du circuit. Pour simpli-
fier I’analyse préliminaire du circuit, une abstraction pratique d’un op.amp., connue sous

le nom d’op.amp. idéal est toujours utilisée.



Chapitre 1 9

L’amplificateur opérationnel idéal, qui a une entrée différentielle comme le montre

la figure 1, peut avoir une sortie simple ou différentielle.

in- O— -  in-o—t. out+
ou

in+ O— + in+ O——
(a)

out-

Fig. 1.1: Symbole d’un amplificateur opérationnel (a) une sortie (b) deux sorties.

Pour produire du gain, I’op.amp. a besoin d’une source d’alimentation externe.
Pour ’op.amp. idéal, la source d’alimentation n’a pas d’effet sur les performances de
I’amplificateur et c’est pourquoi, cette source n’est pas indiquée sur le symbole du circuit

de la figure 1.1.

En se basant sur la description donnée plus-haut, I’entrée de I’op.amp. peut étre
une tension ou un courant. La sortie peut également Etre une tension ou un courant. Par
conséquent, on retrouve quatre types possibles d’op.amp. idéal: I’op.amp. de tension,
I’op.amp. de transrésistance, I’op.amp. de courant et I’op.amp. de transconductance,
comme le montrent la table 1.1 et la figure 1.2. L’op.amp. idéal de tension est caractérisé

par les quatre parameétres suivants [ALL 87]:

- gain infini,

- bande passante infinie,
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- impédance d’entrée infinie,

- impédance de sortie nulle.

Malgré que ces spécifications ne soient pas atteintes en pratique, des grandes

plages de décalages peuvent étre ignorées dans la plupart des applications.

Dans la plupart des applications, I’op.amp. est utilisé en boucle fermée avec une
rétroaction négative. Avec cette rétroaction, les quatre types d’op.amp. produisent la
méme fonction. Quand les limitations des op.amp. réels sont considérées, ceux qui sont
adéquats pour une application ne le sont pas nécessairement pour d’autres. Dans cette
thése, les op.amp. de transconductance ainsi qu’une catégorie d’op.amp. mode courant
connue sous le nom d’amplificateur opérationnel a réaction en courant («<CFOA»), seront

considérés .

Tableau 1.1: Les types d’amplificateurs opérationnels idéaux.

Entrée Sortie Gain Type
A% \" Av Tension
\% I Gm Transconductance
I I Ai Courant

I \% Rm Transimpédance
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n in
Oo—-"—0- o—-+——0-
out out
ln+ Vd Avvd in+ Vd va
O O+ O—0+
(a) (b)

(d)

Fig. 1.2:Les quatre configurations possibles de I’amplificateur opérationnel:

(a) tension (b) transconductance (c) courant (d) transimpédance.

1.2 Amplificateur opérationnel a réaction en courant (CFOA)

Les amplificateurs opérationnels mode courant, communément appelés amplifica-
teur opérationnel a réaction en courant («<CFOA»), ont ét€ décrits par plusieurs chercheurs
[HARS88] [WONBS89][FRA93]. Dans cette section, nous rappelons les équations qui se rat-

tachent 2 la conception de ce genre d’amplificateurs opérationnels.

Les réalisations pratiques des amplificateurs opérationnels de transimpédance

montrent typiquement des performances en fréquence beaucoup plus élevées que celles
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connues avec les amplificateurs opérationnels de tension. Pour des considérations pra-
tiques, I’op.amp. mode courant posséde typiquement un tampon de gain unitaire entre

I’entrée négative et I’entrée positive comme le montre la figure 1.3.

Fig. 1.3: L’ amplificateur opérationnel mode courant.

Le tampon ajouté entre I’entrée négative et I’entrée positive, augmente la résist-
ance de I’entrée négative, et comme nous le verrons plus tard, diminue les performances
de I’amplificateur opérationnel. Pour cela, il s’avére nécessaire d’avoir recours a des tech-

niques qui réduiront cet effet.

1.2.1 Considérations fréquentielles et temporelles

Une des limitations les plus importantes des op.amp. réels est la diminution du
gain lorsque la fréquence augmente. Cette limitation a un effet sur le comportement
fréquentiel ainsi que sur le comportement temporel du circuit formé d’un ou plusieurs de
ces op.amp. Nous avons des effets linéaires, tels qu’une bande passante finie et un temps
de montée non nul. Aux effets linéaires s’ajoutent les effets non lin€aires tels que la limita-

tion de la pente du signal de sortie. Des effets additionnels peuvent survenir, tels le temps
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de réponse et les couplages électriques.

Les op.amp. mode courant utilisent une topologie de circuit assez particuliére,
jumelée a une technologie bipolaire, pouvant atteindre des gammes dynamiques beaucoup
plus élevées que celles des op.amp. mode tension. Le nom mode courant découle du fait
que la stabilité de I’étage d’entrée de ces op.amp. est de type courant et le signal qui se
propage autour de la boucle de rétroaction se présente alors sous forme de courant et non
pas de tension. La figure 1.4 montre une configuration possible d’un op.amp. mode cour-
ant en technologie bipolaire dans laquelle les transistors Q;-Q;¢ forment trois (3) blocs

fonctionnels. Ces blocs sont montrés a la figure 1.5.

Q"’w] .AI e
Ql2

Qn
—<Q| —(Qs
[¢3)
L
vﬂl
vpv—{ l:vn _E—-s— —0
*c
Q Qg
— @ Qs
Q5 {
Q »

R

Fig. 1.4: Amplificateur opérationnel mode courant en technologie bipolaire.

Vee




Chapitre 1 14

1) Le premier bloc fonctionnel est un tampon de gain unitaire, constitué des tran-
sistors Q; a Q4. Q; et Q, forment un étage «push-pull» de faible impédance de sortie,
tandis que Qs et Q4 fournissent une compensation de Vgg ainsi qu’une fonction Darling-
ton pour augmenter I'impédance d’entrée. Ce tampon force V;, a suivre V|, exactement
comime le fait I’amplificateur opérationnel mode tension, soit par le biais d’une rétroaction
négative. Le courant peut facilement circuler a travers I’entrée négative de I’amplificateur
opérationnel. Le tampon a comme fonction la détection du courant de déséquilibre (I,)

entre les courants I; et I, des transistors Q; et Q, respectivement (Fig. 1.5), tel que:

I, -1, =1 (1.1)

11*

P Tampon

LY

Tampon

--¢

Fig 1.5: Schéma bloc d’un amplificateur opérationnel mode courant.
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2) Le deuxiéme bloc est une paire de miroir de courants Qg-Qq; et Qy3-Q;s, qui
reflétent les courants I; et I, et les additionnent 2 un noeud commun. La figure 1.5 illustre

le courant I, a travers ce noeud.
3) Finalement, un tampon de sortie avec un gain unitaire constitué des transistors
Qs 2 Qg, transmet la tension du noeud de sommation des courants vers I’extérieur et pro-

duit une faible impédance de sortie pour I’amplificateur opérationnel.

Si nous désignons Req et C., la résistance et la capacitance équivalente du noeud

de sommation des courants, nous pouvons écrire:

Vo = Z(s)ln, (1.2)

ol Z(s), appelé le gain de transimpédance en boucle ouverte, est I’impédance résultante de

la combinaison paralléle de Req et Ceq. Cette impédance peut €tre exprimée par:

Z
Z(s) =Z(f) = m (1.3)
ol ZO = Req
_ 1
e‘ I\ = =R_c_ (9
eq eq

Nous observons une similitude avec les amplificateurs opérationnels mode tension,
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a I’exception du fait que maintenant I’erreur de signal I, est un courant et non pas une ten-
sion et que le gain Z(s) est V/A et non pas V/V. Le gain Z(s) de ce type d’op.amp. est
approximativement constant dans un intervalle de fréquence allant de 0 (dc) a f,, aprés

cette fréquence, il diminue au fur et 2 mesure que la fréquence augmente.

1.2.2 Caractéristiques en boucle fermée

La figure 6 montre un modéle simplifi€ d’amplificateur opérationnel mode courant
avec deux résistances de rétroaction (R1 et R2) pour le configurer en amplificateur non
inverseur. Un déséquilibre entre les entrées Vet V, produit un courant de déséquilibre I,
fourni par le tampon d’entrée vers le circuit de rétroaction et vice versa. D’apreés I’équa-
tion (1.2), ce déséquilibre laisse V, varier négativement ou positivernent jusqu’a ce que le

déséquilibre de courant soit neutralisé par la boucle de rétroaction négative.

Fig. 1.6: Configuration non inverseur.
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Tenant compte du fait que le tampon d’entrée garde Vp=V;=V;, nous pouvons

appliquer le principe de superposition et écrire:

v, v,
I = - (L.5)
n R/IR, R,
VO
11 est clair que le signal de rétroaction r ot maintenant un courant et le facteur
2
de rétroaction - (1.6)
Ry

est maintenant de la forme A/V. En utilisant I’équation (1.2) nous trouvons:

A (i21tf)-v—0- L2 1 a7
CL B v, B R )1+ 1/T(2wf) '

ou AC I (j2rf) estle gain en boucle fermée du circuit et

TG = Z(’—,'fz"fl (18)
Cette notation, est due, encore une fois au fait que le courant qui se propage autour
de la boucle de rétroaction est d’abord multipli€ par Z (j2rtf) pour étre ensuite converti
en tension, et divisé par R, pour étre converti & nouveau en courant, d’ol le gain total de
I’amplificateur opérationnel donné par T (j2xrf) = Z(j2nf) / R2 . Pour faire en sorte que
A CL (J2xf) soit le plus proche possible de sa valeur idéale 1 + Rz/ R1 , il est nécessaire
que T (j2&f) soit le plus grand possible. Pour assurer un gain de boucle assez important,

les concepteurs tendent 2 maximiser Z (j2nf) parrapporta R,
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1.2.3 Plage dynamique
En substituant I’équation (1.3) a (1.8) et puis a I’équation (1.2) et tenant compte du
Z
fait que =2 » 1, nous obtenons:
R2
A
.~ _ CLO
ol
Ry
Acro = I+R—l (1.10)
est le gain dc en boucle fermée, et
/- Zh 1 (1D
2 R2 21tR2 Ceq ’

est la bande passante en boucle fermée. Avec R, del’ordre de quelques kQ et Ceq de

I’ordre de quelques pF, f2 est typiquement de I’ordre de quelques centaines de MHz.

Nous sommes maintenant en mesure d’énoncer deux observations importantes:

1) ’équation (1.11) montre que pour un amplificateur donné, la bande passante en
boucle fermée dépend seulement de R2‘ Nous pouvons donc utiliser R2 pour ajuster la
bande passante f2 par le biais de I’équation (1.11), et Rl regle le gaindc A cLo Par le

biais de I'équation (1.10). La possibilité de fixer le gain indépendamment de la bande pas-
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sante, et I’absence du compromis gain-bande passante constituent le premier avantage
majeur offert par les amplificateurs opérationnels mode courant par rapport aux amplifica-

teurs opérationnels mode tension (voir figure 1.7).

2) La deuxieéme observation provient de I’absence d’une limitation en termes de
taux de changement du signal de sortie («slew rate»), ce qui est un autre avantage majeur
des op.amp. mode courant. Par exemple, supposons que nous appliquons une entrée
Vi=Vp, au circuit de la figure 1.6 et tenant compte aussi de la figure 1.5, le courant de

déséquilibre I, qui en résulte produit une tension de sortie V,, tel que:

dVo Vo
In = Ceq_dt_*-lt (112)

Gain [VIV] Gai;[ww
100L 100
10 \ 10 \
: \ logof ) \ log;of
1 —> >
fioo fi0 fi f.3d8

Fig. 1.7: Comparaison des caractéristiques des amplificateurs opérationnels

mode tension (gauche) et mode courant (droite).
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R
En substituant dans I'équation (1.5) et tenant compte du fait que Zg« 1, nous
o
obtenons:

dv

o
R.C —&t—+V

2Ceq o =Acro¥m (1.13)

qui indique une sortie transitoire exponentielle quel que soit V. La constante de temps de
cette transitoire est

T=R (1.14)

2Ceq
que nous pouvons fixer avec R, , quel que soit A CLO"

1.2.4 Effets de second ordre

L’analyse ci-haut montre qu’une fois R2 fixé, la bande passante ne dépend plus du
facteur qui fixe le gain en boucle fermée. En pratique, il a été trouvé que la bande passante
et le temps de montée varient avec le gain. Au pire cas, cette variation n’est pas aussi
dramatique que celle rencontrée avec les op.amp. mode tension. La cause principale de
cette variation est la résistance de sortie Rinvdu tampon d’entrée, qui est idéalement sup-
posée étre nulle, et dont I’effet est de modifier le gain de boucle et par conséquent la bande

passante de I’op.amp. en boucle fermée. A partir de la figure 1.8, I, peut étre exprimé par

Vi Vo Vo
I - = (1.15)
n Rznv+R1“ R2 RI R2+ACLORinv
R2+ 1+— |R.
R2 iny
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Fig. 1.8: Effet de I'impédance de sortie du tampon d’entrée (Rinv ).

En comparant I’équation (1.15) avec (1.5), nous observons que [’effet de Rinv
consiste a remplacer R2 par Ii’2 +A C LORinv -La fréquence a -3dB, que nous notons par
fCL , est obtenue en remplagant R2 par R2 +A C LORinv dans I’équation (1.11),

2o/ 1

f = = ~ a (116)
CL R2+ACL0Rinv ZnLR +A ., AR )Ceq

2 CLO 'inv

La figure 1.9 montre la réduction de la bande passante due a I’effet produit par
Rinv' Nous notons ici que ces réductions se comparent favorablement avec les op.amp.
mode tension. Les valeurs de Rl et R2 peuvent étre ajustées pour compenser la réduction

de la bande passante. En utilisant I’équation (1.16), nous pouvons déduire R2 pour une

bande passante donnée fCL et un gaindc A CLO donné

z
o1 R (1.17)

R, = —-A .
2 fCL CLOinv
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Gain [V/V]
A
100
10
1
T
0.1 1

Fig. 1.9: Réduction de la bande passante en fonction du gain.

et en utilisant I’équation (1.10), nous pouvons déduire R1 pour un gain dc A CLO donné,

R, = —rr— (1.18)

Nous concluons en soulignant que, maigré la supériorité des op.amp. mode courant
par rapport aux op.amp. mode tension en ce qui concerne la réponse en fréquence, ils ont
I’inconvénient d’avoir des tensions de décalage assez importantes [CHE95]. Il s’avére
important que le concepteur du circuit examine les avantages et les inconvénients avant de

décider quel type d’op.amp. est le plus adéquat pour le type d’application désirée.

1.2.5 Développements récents
La maijorité des amplificateurs opérationnels mode courant (CFOAs) que I’on ret-
rouve sur le marché ou qui sont en plein développement dans le cadre des travaux de

recherche, ont été réalisés a I’aide de la technologie bipolaire. Cependant, la préférence
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que portent les chercheurs 2 la technologie CMOS pour les applications mixtes
analogiques/numeériques les incite 2 examiner les possibilités qu’elle offre pour la réalisa-
tion de CFOAs. A notre connaissance, ces possibilités n’ont été examinées que récement
par Bruun [BRU93]. En effet, il a clairement identifié les problémes des CFOAs réalisés
en CMOS. Ces problémes sont liés 2 la tension de seuil de conduction des transistors
MOS comparée au niveau de la tension d’alimentation utilisée et i la faible valeur de
transconductance des MOS. Dans ce qui suit, nous élaborerons davantage sur ces prob-
Ieémes et discuterons des solutions proposées par des chercheurs qui travaillent activement
dans ce domaine de recherche, tout en introduisant bien sir, les nouveaux points qui n’ont

pas été traités et qui constitueront les chapitres 3 et 4 de cette thése.

Une approche commune pour réaliser un CFOA en technologie CMOS est d’adop-
ter la configuration bipolaire (fig. 1.10), mais de remplacer les transistors bipolaires par

des transistors MOS (fig. 1.11) [BRU93].

Les deux circuits de la figure 1.11 sont des sources-suiveurs. Pour cela, ils ont le
potentiel d’opérer & haute vitesse. Normalement, la bande passante est limitée par
I'impédance de I’entrée négative. La structure complémentaire de ces étages assure de

bonnes performances en ce qui a trait au taux de changement de la sortie («Slew Rate»).
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{(a) Emetteur-suiveur compiémens~ire (b) Ernetteur-suiveur complémentaire cascade
Fig. 1.10: Etages d’entrées d’un CFOA en bipolaire.
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M; M,
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M,
M;
Ly
Vss
(a) Source-suiveur compiémentaire (b) Source-suiveur complémentaire cascade

Fig. 1.11: Etages d’entrées d’'un CFOA en CMOS.

Quand ces étages sont utilisés avec des miroirs de courant MOS, la performance
en terme de fréquence est alors limitée par la constante de temps qui, & son tour, est

imposée par |’entrée du miroir.
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En ce qui concemne les caractéristiques DC, les deux circuits ont des propriétés dif-
férentes. Premiérement, nous examinons I'étage d’entrée source-suiveur de la figure

1.11(a), puis ensuite, I’étage d’entrée cascade de la figure 1.11(b) sera analysé.

1.2.5.1 Etages d’entrée source-suiveur complémentaire
Dans ce circuit, les transistors M3 et M4 produisent la tension de polarisation
nécessaire pour M1 et M1. Le gain de tension entre les noeuds p et n est donné par

g +8 g +g +g +g
Gain = ml m2 < m3  °m4  °mb3 mb4 (1.19)

Emi1 +gm2 +gmb1 +gmb2 E&m3 +gm4

olt g, 41 €t &ppy TEPrEsentent la transconductance du transistor M et de son substrat,
respectivement. Vu que la charge capacitive attaquée est trés petite dans les circuits inté-
grés, les impédances de sortie ropm Sont ignorées. En basses fréquences, I’'impédance de

I’entrée négative du CFOA est donné par:

—1
Rn = (gml +gm2 +gmbl +gme) (1.20)

et celle de I’entrée positive est la combinaison parallele de la résistance de sortie des

sources de courant des transistors M3 et M4, respectivement.

Si le transistor M1 est similaire 2 M4 et de méme pour le couple M2 et M3, nous
obtenons un gain unitaire, soit:Gain = 1, la tension de décalage entre p et n est

théoriquement nulle. N’importe quel incohérence («mismatch») entre M1 et M4 ou M2 et
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M3 a un effet, 2 la fois sur le Gain et sur la tension de décalage entre p et n. Pour une
technologie de fabrication CMOS standard, la tension de décalage peut étre de I’ordre de

quelques millivolts.

Une autre source importante d’erreur est celle provenant de la différence entre les
courants de polarisation de M3 and M4. Normalement, ces deux courants sont générés
avec une seule source de courant, par le biais d’un miroir de courant approprié. Avec une
précision de 95%, une erreur de courant de I’ordre de quelques micro-ampéres peut se pro-
duire pour un courant de polarisation de quelques centaines de micro-ampéres [BRU92).
Bien siir, pour éliminer cette erreur, un ajustement externe qui balance les courants
d’entrée des miroirs de courant M4-M1 et M3-M2 peut étre utilisé. Notons que ce genre

d’ajustement est indésirable dans les réalisations hautes performances des CFOAs.

Malgré les inconvénients décrits ci-haut, le circuit de la figure 1.11(a) peut étre trés

intéressant comme tampon d’entrée pour les CFOAS s rapides en technologie CMOS.

1.2.5.2 Etages d’entrée source-suiveur cascade
La configuration montrée 2 la figure 1.11(b) peut étre analysée comme étant la
connexion paralléle de deux sources-suiveurs cascades M3-M1 et M4-M2 respectivement.

Le gain petit signal Gain entre p et n est

g g g g
m1ém3 _Em2fma )"g 1 (121)

Gain = [
8m3t8mb3 8matEmba) Emi1tEm2tEmb1 Y Emb2
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Dans ce cas, en basse fréquence, I'impédance de I’entrée négative du CFOA est

donnée par:

-1
R, = (3m1 *8m2* Emp1 +gmb2) (1.22)

Pour ce circuit, nous soulignons qu’en basse fréquence, le gain petit signal est plus
petit que 1, ceci est dfi a I’effet de substrat. Une autre propriété de ce circuit est sa tension
de décalage (V¢ entre p et n, due 2 la différence entre les tensions de seuil de conduction

des transistors N et P. Cette tension peut étre représentée par [BRU92]:

I I
v =———’——[ B U—‘hv +V J- (BN( ’i—v -V H (1.23)
off [—BN"' (l"—BPI P| By T2 'T4 IBPI T1I™'T3

ol VTM représente la tension de seuil du transistor M, et ol

N
By, = —K (1.24)
NI, N
Wp
Bp = -Z;KP (1.25)

avec WN‘ WP , LN’ L p K N ©t K P les largeurs des canaux, les longueurs des canaux et
les paramétres de transconductance des transistors canal-N et canal-P respectivement.
Avec B N* |B PI , VTl # IVT3| et an| # VT 4 (dd 2 la différence entre 1a conductance des
transistors a canal-N et a canal-P et aux effets de substrat), nous pouvons avoir des ten-

sions de décalage de quelques centaines de millivolts. En plus, cette tension de décalage
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est sensible aux variations des tensions de seuil de conduction des transistors M 1-M4. Ces
observations sont similaires a celles faites pour I’étage d’entrée de la figure 1.11(a). Un
avantage majeur de l’étage d’entrée cascade est I'erreur de courant négligeable de son

entrée positive p. Ceci est dfi au fait que I’entrée p est connectée seulement a des grilles.

Les deux problémes présentés jusqu’a maintenant (la tension de décalage et
’erreur de gain) n’ont pas été traités dans la littérature sur les CFOAs en technologie
CMOS. Cependant, deux architectures ont été envisagées pour compenser la tension de
décalage dans les CFOAs bipolaires. L’architecture la plus populaire consiste a insérer un
transistor connecté-diode en série avec chaque émetteur-suiveur [KOU89]. Cette tech-
nique dégrade beaucoup la performance du CFOA en terme de fréquence [TOU93], ceci
est dii 3 une augmentation d’impédance de I’entrée négative du CFOA. L’autre technique
consiste en 1’ajustement de Ipnp et Inpy [BRO88] avec un choix judicieux des surfaces
des émetteurs des NPN utilisés. En considérant que les variations des paramétres sont
beaucoup plus prononcées en CMOS qu’en technologie bipolaire, cette derniére méthode

ne s’avere pas efficace pour les CFOA en technologie CMOS.

Dans cette thése, une nouvelle architecture d’'un CFOA en technologie CMOS
avec un circuit de compensation de la tension de décalage est proposée (chapitre 2). Le
CFOA et son circuit de compensation sont réalisés sur une seule puce (compensation inté-
grée). La méthode de compensation proposée repose sur une combinaison de deux tech-
niques fréquemment exploitées par les concepteurs de circuits analogiques dans

différentes applications. Ces deux techniques sont: I’intégration de I’erreur et la rétroac-
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tion de courant. 1l est a noter que, la méthode de compensation proposée en technologie
CMOS peut étre utilisée pour compenser les CFOAs bipolaires. Au chapitre 3, la méthode
de compensation est améliorée pour compenser non seulement la tension de décalage,

mais I’erreur de gain aussi.

1.3 Circuits de transconductance CMOS (VCT)

Dans ce paragraphe nous décrivons quelques circuits de transconductance en tech-
nologie CMOS. Nous soulignons qualitativement les performances de ces circuits et nous
expliquons en détail (avec leurs équations) ceux qui fonctionnent & haute fréquence. Le
circuit de transconductance idéal, aussi appel€ amplificateur opérationnel de transconduc-
tance ou convertisseur tension-courant («Voltage to Currrent Transducer (VCT)»), est une
source de courant contrdlée par une tension avec une transconductance infinie. Les circuits
de transconductance sont largement réalisés en technologie CMOS [POS88]. Le circuit de
transconductance le plus simple et le plus utilisé est la paire différentielle illustrée 2 la
figure 1.12. Ce circuit offre une excellente performance en fréquence, mais sa linéarité

n’est pas trés bonne [ALL87][TOU93a).

yio1 Io2y

M M, ‘—]
Iss

Vss

Fig. 1.12: Paire différentielle.
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Une amélioration importante de la linéarité peut étre obtenue simplement par le
croisement de deux paires différentielles [KHO84] comme le montre la figure 1.13. Ce
circuit est cependant plus bruyant. Il a cependant été montré que 1’amélioration de la
linéarité est beaucoup plus importante que le bruit introduit [TOU93a). Une nette augmen-

tation de la plage dynamique peut donc étre obtenue par cette architecture.

Ml M2
M; M, ,
Vid |
Issi} D lss2
Vss

Fig. 1.13: Paires différentielles croisées [KHO84).

Les circuits de transconductance dont le courant maximal de sortie est plus grand
que le courant de polarisation fonctionnent généralement en mode dit classe-AB. Ce genre
de circuits de transconductance utilise typiquement les caractéristiques du transistor MOS
dans la région de saturation pour avoir une bonne linéarité [BUL87]. Plusieurs variétés du
circuit classe-AB peuvent étre implantés en technologie CMOS [FER8S5]. La figure 1.14
illustre une réalisation qui a eu beaucoup de succés [PAR86]. Ce circuit est trés populaire
a cause de sa simplicité et au fait qu’il nécessite une seule entrée de tension. La valeur de

la transconductance peut Etre variée par le biais de tensions de polarisation VG1 et VG4.
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Vss

Fig. 1.14: Circuit de transconductance avec deux paires CMOS [PAR86].

Un avantage majeur du circuit de la figure 1.14 est que la transconductance est
indépendante de la tension d’alimentation. Malgré sa popularité, ce dernier circuit ne peut
produire que des valeurs négatives de transconductance. En plus, le niveau du signal
d’entrée en mode commun doit étre contr6lé pour éviter des décalages de tensions impor-

tants et des courants de sortie en mode commun.

Une solution pour pallier 2 plusieurs problémes dont souffrent les circuits de
transconductance de classe-AB est montré a la figure 1.15 [SEE87]. Le circuit de
transconductance est parfaitement linéaire et peut étre ajustée par le biais du courant de
polarisation Iz. Comme dans le cas des autres circuits de transconductance de classe-AB,
la linéarité est meilleure que celle obtenue de la paire différentielle [TOU93b]. Le courant
de sortie peut étre obtenu par en haut ou par en bas, ce qui représente une propriété par-

ticuliére caractérisant ce circuit améliorant beaucoup sa versatilité.
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Hi vy
Vi
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Vss

Fig. 1.15: Circuit de transconductance hautement lin€aire [SEE87].

Les cellules composées linéaires («Linear composite cells, composite CMOS-
FETs»), ont été aussi utilisées pour construire des circuits de transconductance linéaire
[CHE91]. La figure 1.16 montre un circuit de transconductance lin€aire réalisé avec des
CMOSFETs composés [HUA93]. Avec cette configuration, la transconductance a une

valeur constante et peut étre ajustée électroniquement en variant la tension V.

Tous les circuits de transconductance considérés jusqu’a maintenant, utilisent le
transistor MOS fonctionnant dans la région de saturation. , les éléments résistifs peuvent
aussi étre utilisés comme circuits de transconductance. Cependant, dans certaines condi-
tions bien déterminées, plusieurs circuits de transconductance, qui utilisent les MOSs dans
la région de non-saturation (résistance commandée) ont été décrits dans la littérature

[BANS3][KHAB89]. IIs possédent certains avantages par rapport aux circuits considérés
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précédemment. En plus de leur simplicité, ces circuits jouissent d’une excellente ajustabil-
ité et une consommation de puissance faible [TOU93b]. Un exemple de cette catégorie de
circuits de transconductance est montré 2 la figure 1.17 [ISM88]. Dans cette configuration,
X1 (=X4) et X2 (=X3) sont les signaux d’entrées (AC), tandis que Y1 et Y2 sont des ten-

sions de polarisation utilisées pour contrdler la transconductance.

Fig. 1.16: Circuit de transconductance linéaire avec des CMOSFETs composés [HUA93].

Il est important de noter que les entrées du circuit de transconductance, que ce
soit X ou Y, n’ont pas a étre balancées. Ce circuit peut étre utilis€ pour développer des fil-
tres continus dans le temps a base de MOSFET et de condensateurs («single ended MOS-
FET-C continuous-time filters») utilisant des op.amp. standards a sortie simple [ISM88],

en évitant 'utilisation des amplificateurs opérationnels 2 deux sorties balancés.
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Fig. 1.17: Circuit de transconductance avec des MOSs dans la région linéaire [ISM88].

De toute fagon, I’utilisation des structures balancées, €limine la non-linéarité de
second ordre, générée par I’effet de dégradation de la mobilité dans les MOSs [RYA87].
Yi et Xj peuvent simultanément étre des signaux AC, tant que tous les transistors fonction-
nent dans la région de non-saturation. Dans ce cas, la transconductance résultante est une
fonction du temps. Ceci a été utilisé entre autres dans le développement des multiplieurs

continus dans le temps [KHAS89].

Dans cette revue de littérature sur les circuits de transconductance en technologie
CMOS, on est trées loin de fournir une revue compléte sur toutes les architectures
existantes. Plusieurs autres techniques existent pour implanter des circuits de transconduc-

tance a haute performance, telles que la dégénération de la source [TSI86][KRU88] et la
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méthode de la fonction inverse [TOR85][KLU89]. Il est important de mentionner égale-
ment que les circuits de transconductance qui peuvent étre utiles pour une application ne
le sont peut étre pas pour une autre, spécifiquement lorsqu’il s’agit d’applications a haute

fréquence.

Les circuits de transconductance considérés ci-haut sont tous limités en terme de
fréquence et ont été€ utilisés dans la réalisation des systémes fonctionnant en bas de 100
MHz. Pour les applications a haute fréquence (> 100 MHz), spécifiquement les filtres,
deux architectures récentes ont été développées [NAU92]J[RAU96]. Chacune de ces
architectures est composée de quelques inverseurs CMOS, configurés pour produire des
circuits de transconductance linéaires et a haute fréquence. Dans ce qui suit, nous explig-
uons en détail ces deux architectures, leurs avantages et leurs inconvénients et nous con-

cluons en soulignant leurs points faibles et un moyen pour remédier a cette situation.

1.3.1 Circuit de transconductance a base d’inverseurs
La base de ce circuit de transconductance est I'inverseur CMOS montré 2 la figure
1.18. Dans la région de saturation, les courants des drains des transistors constituants

I’inverseur de la figure 1.18, sont donnés par:

( VGsn~ Vrn)z (1.26)

K, )
Ipp = 7( Vsp~ VTP) (1.27)
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Fig. 1.18: Inverseur CMOS.

o

2

IDn = —2_( VGSn— VTn)
_ Kp v v 2
Dp ~ T( GSp~ Tp)

Le courant de sortie de I’inverseur est

2
out — IDn"[Dp = a(Vin-'VTn) +bVi e

36

(1.26)

(1.27)

(1.28)

(1.29)
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b= _KnVSS+Kp( VDD-VTn+VTpJ (1.30)

K K
_'n 2 p 2 2
€= T(ZVSSVTn+VSS )+—2-|:VTn _(VDD+VTp) ] (1.31)

Selon I’équation (1.28), si a =0, i.e. Kn = Kp , Ia conversion tension-courant est
linéaire. Cependant, des non-lin€arités peuvent avoir lieu si les différents éléments impli-
qués ne sont pas identiques. La figure 1.19(a) illustre des structures balancées qui doivent
étre utilisées pour réduire la non-linéarité. Vi, est la tension d’entrée différentielle qui
constitue les entrées des deux inverseurs et V¢ est la tension en mode commun. La tension

V est générée par le circuit montré a la figure 19(b).

Vop
VC +Vid/ 2 Io !
Vss

DD

v
Ve -Vig2 __Gé‘l"z Vss
v
(a)

ss
(b)

Fig. 1.19: (a) Deux inverseurs balancés avec des signaux balancés pour obtenir une con-
version linéaire, (b) Le circuit qui génére la tension en mode commun V.

Avec un courant de sortie nul, 1a tension V¢ de la figure 1.19(b) est obtenue en uti-
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lisant (1.28) et Vi,=V¢

+V

DD S5 Tn Tp+(VSS+VTn) (1.32)

C=
n
1+/K
P

Pour Kn = Kp et VTn = —VTp’ VC est tout simplement (VDD+VSS)/1. Le

Van—Vee-V

courant de sortie différentiel de la figure 1.19(a) peut donc étre obtenu comme suit:
Lg=1y=1y = [ Vervyr2-vy Vab(voev, 2 ]
od = ‘01702 = “( ctVid’“™ Tn) * ( c*Via )*"
(o ve-Vigr2-vy, 4o V-V,
- “( c™Vid’*~ Tn) * ( cVia 2)“]
= Vid[b+2a( VC—VTn)]
- v,.d[Kp( Vpp-Ve+ va)+Kn(-VSS+ VC—VTn)] (1.33)
En remplagant VC par (1.32), nous obtenons:

Iod

=V, d( Vop=VYss—Vn* va) /KnKp (1.34)
Donc, le courant de sortie différentiel est linéairement 1ié i la tension d’entrée dif-
férentielle méme avec Kn # Kp. Cependant, pour réduire le courant en mode commun,

Kn et Kp doivent étre identiques.
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La figure 1.20 montre le schéma complet du circuit de transconductance ou les
inverseurs Inv3-Inv6 sont utilisés pour contrdler le niveau mode commun des tensions de

sorties, Vol et Vol.

Les courants des sorties des inverseurs Inv3-Inv6 sont donnés par:

Fot = 1,5+ 1546 (1.35)
To2 =1, 4% ou3 (1.36)
Vop
Loy
VC - idn ) d ' —atio Vol
Invl D [;1 VDD
Vss
Vp
Inv3 Inv4¥ . Inv Inv6
L2
Ve -Vig2 o V52
Inv2 I°2
Vss
Fig. 1.20: Circuit de transconductance a base d’inverseurs [NAU93].
ou / , est le courant de sortie de I’inverseur Invi. En exprimant les tensions des sorties

outi

en fonction de la tension de sortie mode-commun V. et la tension de sortie mode-dif-

férentielle V4, nous obtenons:
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v =v +-24
ol oc
|4
od
Vo2 = Voc__z-

(1.37)

(1.38)

Les transconductances de ces inverseurs sont supposées étre linéaires, i.e.

Kn = Kp = K.L’'équation (1.28) peut étre réduite a:

Iouti = gmi( Vin B VC)

8mi = K VDD~ Vss~V1n*V1p)
et
Ve = (VDD +Vgg+ Vo + VTP)/Z

Les courants sont

o1 = ng(Vol - Vc)*’gms(voz‘vc)

Vv
od
- (ng * gm6)( Voc - VC) + (ng _gm6)—2—

(1.39)

(1.40)

(1.41)

(1.42)
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’ Vad

o2 = (gm4+gm3)(voc—VC)+(gm4-gm3)7 (1.43)

Pour les signaux de sorties en mode commun, les noeuds V,,; et V,, sont virtuelle-
ment chargés par les résistances 1/(gns+gme) €t 1/(gm3+8maq). respectivement. Pour les
signaux de sortie différentiels, les noeuds V,; et V,, sont virtuellement chargés par les
résistances 1/(gm5-8me) €t 1/(8m3-8ma). respectivement. Si les g, des quatre inverseurs
sont similaires, la résistance en mode commun est faible et la résistance en mode différen-

tielle est infinie. Il en résulte des tensions en mode commun des sorties bien controlées.

Le circuit de transconductance de la figure 1.20 est trés adéquat pour les applica-
tions a haute fréquence, ceci est dil a I’absence de connexion avec les noeuds internes du
circuit, i.e. les noeuds qui n’ont pas une connexion directe a I'entrée, 2 la sortie ou 2 une
tension DC. Pour cela, le circuit n’a pas de capacités parasites internes, par conséquent,
n’a pas de pdles et de zéros provenant des noeuds internes. Toutes les capacités parasites
du circuit sont présentes aux noeuds d’entrée et de sortie. Dans un filtre & base de
transconductances et de condensateurs («transconductance-C filter»), qui utilise ce circuit
de transconductance comme bloc de base [NAU93], les capacités parasites sont consid-
érées et calculées dans les condensateurs du filtre. Il a é&té montré [NAU92][NAU93] que
de tels filtres fonctionnent bien jusqu’a 100 MHz, en utilisant une technologie CMOS
3 microns. De plus, ce circuit de transconductance a été utilisé dans la réalisation des

réseaux neuronaux  haute vitesse [MAS93].

Un inconvénient du circuit de transconductance proposé par Nauta provient de la
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maniére de I’ajuster. La valeur de transconductance est ajustée par le biais de la tension
d’alimentation VDD. Pour cette raison, une tension d’alimentation réglable sur la méme

puce ot réside le filtre est nécessaire pour son bon fonctionnement.

1.3.2 Circuit de transconductance a bande passante trés élevée
La figure 1.21 montre le circuit de transconductance a bande passante trés élevée.
Dans Ie cas ou V=V, = 0 (pas de signal), les transistors M ;-M, peuvent étre choisis pour

obtenir des courants résiduels i,; = i,3 = 0. Ceci peut étre obtenu en faisant en sorte que:

Ko 2 Ko 2
= Yy . .—Iv ) = (V VeV ) (1.44)
2L, ( cc|Vrel 2L, \ Bl~'SS”VIN
et
2V 3 2 Ky

VeVl =V ) = (v +V ) (1.45)
2LM3( cc=|Vrel = Va2 2L, \ SS*IN

Vi |V132 VB2

M fa
o M .,_{

Vy

Fig. 1.21: Circuit de transconductance a bande passante trés élevée [RAU96).
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Avec un signal d’entrée différentielle AC (V; = v, V, = -v), les courants aux
noeuds A et B s’annulent si les capacités grille-drain Cggqvpy, Cgama sont égales. Ceci peut
étre obtenu en choisissant Wy;Cgso = WmaCgso, 0t Cgso est 1a capacité par unité de
largeur de la grille et W); est la largeur du transistor M; [GEI90]. Pour !I’opération grand
signal, on considére une entrée différentielle DC (V; =V, V; = -V), on suppose V¢ = -

Vgg et le courant de sortie différentiel est donné par:

I, =1,-Ig= ‘4V[BILVCC_ IVTPU + B4L Veg - VTN)] (1.46)
qui est linéairement li€ a I’entrée.

Comme le circuit de transconductance de Nauta, le circuit proposé par Raut
s’applique aux applications a haute fréquence. II a été montré [RAU96] que la transcon-
ductance obtenue avec cette architecture est constante (198 micro-mhos) jusqu’a 500

MHz, en utilisant une technologie CMOS 1.2 micron.

Tel que discuté plus tét, malgré la linéarité excellente obtenue avec 1’architecture
de la figure 1.21, ce circuit présente un probléme sérieux. Il ne posséde pas un mécanisme
pour ajuster la transconductance, ce qui réduit son champ d’application. En effet, ce cir-
cuit ne peut pas €tre utilisé pour construire des filtres A base de transconductances et de
condensateurs, ol la transconductance doit €tre réglable pour compenser toutes les varia-

tions possibles de la température et des parametres de la technologie de fabrication uti-

lisée.
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Dans cette thése, une nouvelle architecture d’un circuit de transconductance en
technologie CMOS est proposée (chapitre 4). Il s’agit d’une architecture différentielle qui
exploite de nouveau la stratégie de Nauta en ce qui concerne les noeuds internes dans le
circuit, mais avec un meilleur mécanisme pour ajuster la transconductance via la tension

d’alimentation et une architecture plus simple (nombre de transistors plus petit).
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CHAPITRE 2

AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL A REACTION EN
COURANT, DE GAIN ELEVE ET DE TENSION DE
DECALAGE REDUITE

Introduction

Les CFOA, sont des amplificateurs qui se distinguent des autres types d’amplifica-
teurs opérationnels par leur bande passante large et leur temps de montée élevé [FRA93),
[TOU93a], [CHE9S5]. Vers la fin des années 80, ce genre d’amplificateurs a trouvé un grand
nombre d’utilisateurs dans les applications & hautes fréquences [HAR93]. Les architec-
tures des CFOAs sont basées sur la disponibilité d’éléments complémentaires dans les
technologies utilisées, c’est-a-dire des NPN (NMOS) et PNP (PMOS) similaires en tech-
nologie bipolaire (CMOS) [HAR93]. La tension de décalage dans un CFOA dépend prin-
cipalement de la différence des tensions bases-émetteurs (Vggs) dans une technologie
bipolaire, ou des tensions de seuils (V5) dans une technologie CMOS. Cette tension de
décalage peut atteindre 40 mV dans la plupart des implantations bipolaires des CFOAs
[KOU89], [HAR93]. En technologie CMOS, la différence entre les tensions de seuils
(AVr) des transistors MOS est beaucoup plus grande que celle entre les tensions base-
émetteurs (AVB E) des transistors bipolaires. Cette différence (AVT), peut dépasser 100

mYV, méme dans les procédés de fabrication modemes.
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Pour réduire la tension de décalage dans les CFOAs, deux architectures ont été
proposées [KOU89], [TOU93a]. La technique la plus utilisée consiste 2 insérer un transis-
tor connecté-diode en série avec chaque émetteur-suiveur du circuit [TOU93a]. Cette
technique augmente I’impédance de I’entrée négative du CFOA, ce qui dégrade sa per-
formance en fréquence. L’autre technique consiste a €quilibrer les courants Ipyp et Inpy
[KOUB89] avec un choix judicieux des surfaces des émetteurs. Cette derniére méthode, ne
peut pas étre utilisée dans les réalisations CMOS, a cause des variations des paramétres
découlant de cette technologie, qui sont beaucoup plus grandes que celles que 1’on trouve

dans la technologie bipolaire.

Dans [’article qui suit, une méthode pour réduire la tension de décalage dans les
CFOA en technologie CMOS est proposée. Cette méthode utilise deux techniques
fréquemment utilisées par les concepteurs des circuits analogiques dans plusieurs applica-
tions. Ces deux techniques sont: I’intégration de I’erreur et la rétroaction de courant. Une
discussion sur les architectures récentes des CFOAs en technologie CMOS est donnée,
suivie de la proposition d’une nouvelle architecture d’un CFOA en technologie CMOS.
Dans cette architecture, un circuit interne est inclut pour réduire la tension de décalage. Ce
circuit est composé de deux blocs essentiels, un bloc qui détecte I’erreur de tension a
I’entrée (c.a.d. la différence de tension entre les entrées du CFOA) et qui convertit cette
erreur en un courant, le deuxiéme bloc est un intégrateur de courant qui regoit le courant
du premier bloc et dont la sortie est injectée dans le tampon d’entrée du CFOA. L'opéra-
tion de ces deux blocs est continue dans le temps, tant qu’il y a une différence de tension

(Vo) entre les entrées du CFOA.
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ABSTRACT

The present paper describes a new CMOS current-feedback operational-amplifier
(CFOA) with an on-chip continuous-time current-mode input offset voltage compensation
circuit. The proposed compensation method is based on a combination of two techniques:
the error integration and the current feedback. In addition, this method works irrespective
of process and temperature fluctuations, because of its fully symmetrical architecture.
HSPICE simulations of the designed CMOS CFOA layout show that the input offset volt-
age could be reduced to less than 1 mV, a Gain of around 112 dB and a power consump-

tion of less than 3 mW are achievable.

L. INTRODUCTION

CFOA, also called transimpedance amplifier, has been described in [1],[21,[6],[7].
The most important features of CFOAs are wide-band and high slew-rate. CFOAs use a

single-stage amplifier architecture, therefore no compensation capacitance is needed. This
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type of operational amplifier has found wide use in high-frequency applications since the
end of 80’s [3]. CFOAs rely on the availability of complementatry transistors [3], i.e. very
similar NPN and PNP in bipolar or NMOS and PMOS in CMOS technology. The offset
voltage of CFOA depends heavily upon the difference of Vggs or Vys. This ranges from a
few mV to as high as 40 mV in the most BJT CFOA:s as it has been reported in {3],[4]. To
date, most researches of CFOAs are focusing on bipolar technology. In addition to the
consideration of high-frequency, another important reason is that the AVp between
NMOS and PMOS is much bigger than that of Vggs of BITs. The AV, could be more

than 100 mV even in a modern silicon fabrication process.

To overcome input offset voltage in CFOAs, two architectures have been investi-
gated. The most popular one is to insert a diode-connected transistor in series with each
emitter follower in [4], [6]. This technique does degrade the CFOAs bandwidth because of
an increase of the impedance at its negative input (V). The other technique is to scale
Ipnp and Inpy [4] with proper choice of the emitter areas. This last method is not suitable
in CMOS CFOA design because of a much wider dispersion of parameters in CMOS

process than in bipolar.

In this paper, a new CMOS CFOA with an on-chip current-mode input offset volt-
age compensation circuit is proposed. The proposed compensation method is based on a
combination of two techniques frequently exploited by analog designers in different appli-
cations. These techniques are the error integration and the current feedback. However, the

compensation method described in this paper is also suitable for BIT CFOAs.
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In section II current-feedback operational-amplifier is reviewed briefly. Section III
desribes the proposed offset compensation method operating in continuous-time current
mode. In section IV, simulation results of the offset compensated CMOS CFOA are pre-

sented and discussed. Finally, section V contains the conclusion.

II. PRINCIPLE OF CFOA

The detailed analysis of CFOA’s DC and AC performance has been described in
[2],[6]. However, a brief description of CFOA will be given in this section. In figure 2.1,
V,, and V,, are non-inverting inputs of CFOA respectively. The input stage B1 is a unity-
gain buffer forcing V,, to follow V. Under an ideal condition, i.e. a fully symmetrical
input buffer, one can have Vn = Vp. An imbalance at the inputs will cause an imbalance
current I, at V,,. The current I, is then reflected at the common node Vo , designated Inl ,
by current mirror (CM). The output voltage signal, V,, is obtained by a second unity-gain
buffer, B2. Amplification is produced by a transimpedance stage. Generally, the transim-
pedance gain Z is very high, therefore a tiny current I, is needed to obtain a large output

4

voltage magnitude. The Cj, at node Vo is a layout parasitic equivalent capacitance.

A simplified macromodel of the CFOA architecture configured in closed-loop

opamp is shown in figure 2.2.
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Fig. 2.1: Current-feedback op-amp (CFOA): Typical architecture.

R| Rz

— 4¢——> I
—_l:— i

iz

Fig. 2.2: Current-feedback op-amp (CFOA): Closed-loop macromodel.

The output resistance of the input stage buffer Ry, is included since it has a signif-

. icant effect on the bandwidth of the CFOA. The current that flows out from the inverting
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terminal iy, is transferred to the gain node, which is represented by R, and C,, via a current
mirror that has a current gain K. The voltage at the gain node is transferred to the output in

the usual way by a voltage buffer, with voltage gain A. The transfer function is given by:

l+—2
Yo Rl
;; = Rz (1)
RinV l+k— +R2
1 +j@C 1
b4 AK

and the pole frequency is also given by:

@

A full derivation of this transfer function is given in [7].

From the technology point of view, it is simple to manufacture a CFOA design in
CMOS because of the availability of NMOS and PMOS transistors in most popular
CMOS technologies. A CMOS implementation of a CFOA could be easily derived from
an existing bipolar implementation [2], where the PNP and NPN transistors are remplaced
by PMOS and NMOS transistors respectively. This translation yields a CMOS implemen-

tation of CFOA as shown in figure 2.2.
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Fig. 2.3: Current-feedback op-amp (CFOA): CMOS implementation.

In this case, the input offset voltage would be:

Vv -V =1|V I——V
n p gspl  gsn

ZIPL 2InL
Vv =V + |4 =V +
where,  &sp Tp ,Jup c,,W and gsn Tn pu C W
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Vi Vi 1, M, and Cox are process and temperature dependent parameters.
Therefore, they could cause a significant input offset voltage, as high as a few hundreds of
mV. To date, this has limited the use of CFOA in CMOS technology. To overcome the
input offset voltage in CFOA’s in general and in CMOS in particular, we propose in the

following section a current-mode offset compensation circuit based on error integration

and current feedback.

III. OFFSET COMPENSATION METHOD

The block diagram of the proposed CMOS CFOA with its current-mode offset

voltage compensation circuitry is shown in figure 2.4.

OYp \
cvn CFOA g
Vnr ICP
L l»j
lny CIM Ic:l
— Vii L
VC-VIC

Vi L2

_—’

To another

CFOA

-»>

Fig. 2.4: Block diagram of the CFOA with the compensation circuitry.

The compensation circuit consists of a voltage-comparator and voltage-to-current
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converter (VC-VIC) and a current integrator/memory (CIM), all are connected in a closed
loop. Any offset between V, and V, of the CFOA will generate a compensation current I,
or I ;. This current, applied in a negative feedback, forces conversely V; to become close
to V. Thus, any offset caused by process or by temperature parameters would be automat-
ically compensated. In figure 2.3, the addition of one column (pseudo negative input), V.,
is necessary for offset compensation circuit and does not have any effect on CFOA’s per-
formance, as will be seen later on. The V, voltage, which is generated by M9-My,, is
almost equal to V, under the DC operating condition when M;9-M,, are matched with
M;, My, Mg, My, The addition of M7 and M;g as well as their bias current I, and Ip,
respectively makes it possible to reduce the supply voltage of CFOA to 4V, instead of

6Vr [4].

The input offset voltage is essentially the offset of the input buffer (M-My) [5].

From figure 2.3, it is clear that to let V, =V, both the following conditions should be sat-

isfied
Vesp3 = Vgsm1  2d gsnd = "gsp2 (5)
21, L T3
where Vgsnl = VTn+ —_CLIT Vgsp2 = VTP+ C2 3" (6)
Hp%ox™1 > up ox2
2] L 7 L
gsp3 Tp upC o3 o gsn A 7

In the balanced case, I is equal to I (I, = I - I; = 0). The values of I, or I, depend
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upon the difference between the voltages V; and V, because

Vgsnl + lvgsp2| =Vi-" ®)

So V-V, is considered as a floating biasing voltage.

According to equations (7), the best way to satisfy conditions (5) is by adjusting
L, and/or I, respectively to force Vo3 = V,,; and Vesna = Vgsp2 »and conse-
quently V,, = V,,. For this purpose a compensation circuit with accurate differential volt-
age comparator and voltage-to-current converter (VC-VIC) and current integrator/

memory (CIM) are required.

The block diagram of VC-VIC is shown in figure 2.5 [6].

Fig. 2.5: Compensation circuit: Block diagram of the VC-VIC.
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Two fully symmetrical source followers BUF1 and BUF2 are used to detect the
difference between V| and V,, of the CFOA when this diagram is integrated as shown in
figure 2.2. An imbalance current I;;;,;, would be generated if any imbalance caused by an
existing offset on those two inputs. L, is then refiected by two current mirrors to the out-
put forming I;; and I,,. The current outputs L;; and I,; have identical magnitudes but
opposite directions. I, and I, are then used to drive the current integrator/memory block
(CIM). The exploitation of symmetrical architecture in this part makes the intrinsic error

minimal. The detailed schematic of half VC-VIC is shown in figure 2.6.

Fig. 2.6: Compensation circuit: Schematic of half VC-VIC.



Chapitre 2 57

The detailed schematic of CIM is shown in figure 2.7 [6].

M;

' L

Fig. 2.7: Compensation circuit: Schematic of CIM.

This circuit is used to supply an additional biasing current (I, or I;,) to the
CFOA’s input buffer (fig. 2.3) which compensate the CFOA's input offset voltage. In fig-
ure 2.7, I is the integration input current, and Ig..4 is the feedback current. Both of them

are summed into the node A. The integrated output current Icp(t) (or Ih(0)is

Em 9)
1,0 = ?-J"Il.ndt
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where I;;, is the output current of the VC-VIC, i.e. I (or I;5), gy, is the transcon-

ductance of transistors Mg or Mg, C is the equivalent MOS gate capacitances.

From equation (9), we can see that the output currents of CIM depend upon the
magnitude and the direction of I, as well as the time t. C (C; or C,) is used to memorize a

stable current in the case of I;; = 0, therefore its value is not critical to the output current.

The previously discussed CFOA, VC-VIC and CIM were combined in one circuit.
Using this circuit, any small imbalance between V, and V,, would be compensated, conse-
quently reducing the input offset voltage of the CFOA. The addition of V. in figure 2.3
makes it possible to detect an input offset voltage between V|, and V., instead of V, and
V. In practical applications, V, serves as a feedback node connection and any AC varia-
tion of V-V, should not be reflected to the offset compensation circuit. Therefore, the
magnitude of the compensation is entirely dependant upon the dispersion of process
parameters, and independant of CFOA’s operating condition. Once the compensation is

completed, stable output currents I, and I, are maintained on the CIM output.

The accuracy of the compensation technique is only dependent on the error of voit-
age comparison part, not on the absolute value of currents, because the compensation pro-
cedure is executed continuously. So, a high accuracy compensation can be achieved by

using a fully symmetrical architecture in the VC-VIC’s input.
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IV. IMPLEMENTATION AND RESULTS

The proposed CMOS CFOA has been simulated with HSPICE using the 0.8 L m
BiCMOS technology provided by NORTEL. The simulation results of the VC-VIC and
the CIM are shown in figure 8. Even an imbalance of 1mV at the inputs of VC-VIC (Vil-
Vi2) would cause a tiny output current I, or I,;, which drive the CIM to increase one
compensation current, supposing I.;, and to decrease simultaneously the other one, here
called I,. When both the inputs of the CFOA are in balance, the output current of the

CIM, I, and I, would remain as shown in figure 2.8.

v = -
2 - Vit - Vi2 -
T - -
i o = 2
L < -

'0001 E—l——L—-;_ ] ) ' ! ] ] ] | ] ' [} | ' ' t :I
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A : z
M - —_
P - -
L : z
. : 2
N = -
A =N =
N = =
] = =
L : =
! € B
N = as
(a) h a : oul ] ] bl

13.0U

Fig. 2.8: DC performance of the VC-VIC and the CIM.
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The input offset voltage of less than 1 mV with compensation and more than 100
mYV without compensation are shown in figure 2.9. A few micro-seconds is needed to sta-

bilize the compensation circuit at the begining of turn-on CFOA’s power supply.
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Fig. 2.9: Input offset voltage with and without compensation.

In figure 2.10, an open-loop frequency response is shown with load capacitance Cy_
= 1 pF. A max. gain of around 112 dB was obtained without special optimization of the
CFOA AC performance design. The power consumption of the compensated CFOA was
less than 3mW. Figure 2.11, shows the closed-loop gain and the -3dB frequency of the
CFOA. The layout of the CFOA is shown in figure 2.12. The complete design (with pads)
occupy 1340x1500u mZ. The CFOA occupy only 70x100 n m? and the compensation cir-
cuit occupy 50x100 pn m?. The layout is now in fabrication process using the 0.8 1 m BiC-

MOS technology.
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Fig. 2.10: Open-loop gain and GBW of the CFOA.
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Fig. 2.11: Closed-loop gain and -3dB frequency of the CFOA.
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|— Compensation circuit <¢—| ———» CFOA «———| Vdd
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Fig. 2.12. Layout of the CFOA.

V. CONCLUSION

A compensated offset, high gain, CMOS CFOA has been proposed. The offset is

reduced to less than 1 mV with GBW =20 MHz, VDD = 5V and a power consumption of

less than 3 mW. The presented continuous-time current mode offset compensation method

is independent of variations in the fabrication process and temperature parameters.
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Conclusion

Tout au long de cet article, nous avons montré qu’il est possible de réduire la ten-
sion de décalage dans les CFOAs en technologie CMOS. Ceci, en utilisant I’intégration de
I’erreur et la rétroaction de courant. Une attention particuliére a été donnée au circuit qui
réduit la tension de décalage, sans se soucier d’optimiser la performance fréquentielle du
CFOA comme tel. Le résultat est un amplificateur qui posséde les caractéristiques suivan-
tes: une tension de décalage inférieure a 1 mV, un produit gain-bande passante (GBW = 20
MHz) et une consommation de puissance inférieure 2 3 mW avec une seule tension d’ali-

mentationde S V.

Dans le prochain chapitre, nous allons montrer que méme méthode de compensa-
tion peut étre améliorée pour réduire aussi I’erreur de gain produit par le tampon d’entrée

du CFOA.
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CHAPITRE 3

TECHNIQUE DE COMPENSATION POUR REDUIRE LA
TENSION DE DECALAGE ET L’ERREUR DE GAIN DES
AMPLIFICATEURS OPERATIONNELS CMOS
A REACTION EN COURANT : CONCEPTION ET MESURES

Introduction

Nous avons exposé au cours du chapitre 1, deux problémes importants dans les
réalisations CMOS des CFOAs: la tension de décalage et I’erreur de gain. Le probléme de
la tension de décalage a été traité dans le chapitre précédent, et dans la présent chapitre
nous traitons le probléme de I’erreur de gain produit par le tampon d’entrée du CFOA, et
qui résulte généralement de I’effet du substrat. Il s’agit de la méme technique utilisée pour
réduire la tension de décalage avec une modification adéquate de la fagon avec laquelle
nous comparons les entrées du CFOA. Cette modification aura comme effet, la diminution
de I'impédance de I’entrée négative du CFOA, ce qui améliore beaucoup sa réponse en
fréquence (chapitre 2). Aussi I’erreur de gain introduite par le tampon d’entrée est élim-

inée par I’effet continu du processus de la compensation.



Chapitre 3 66
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ABSTRACT

An important aspect of the performance of an amplifier is its low-input offset volt-
age, specially when signals to be amplified are in the range of few hundreds p V. In this
paper, a new CMOS current-feedback operational-amplifier (CFOA) with an on-chip cur-
rent-mode input offset voltage compensation circuit is investigated. The offset voltage
reduction is based on new technique that vary the bias currents of the input buffer as a
function of the detected error (input offset voltage). In addition to reducing the input off-
set voltage, the compensation circuit significantly improves the closed-loop gain by the
current-feedback action which cancels the gain error. The inverting-input impedance of
the opamp is lowered by the negative feedback of the input buffer. Consequently, the
bandwidth roll-off of the opamp is reduced and the closed-loop gain-bandwidth product is
improved. The proposed compensation technique is suitable for both CMOS and BIT
CFOA designs. HSPICE simulations and measurements on silicon show that using this
compensation technique, the input offset voltage can be reduced to less than 1 mV and the

closed-loop gain is substantially improved (almost the ideal value in all the cases) with a
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power consumption of less than 2.2 mW using single power supply voltage of 5 V. The
simulation results as well as the layout of the fabricated and tested chips are based on the

model parameters of a 0.8t m BiCMOS process from NORTEL.

I. INTRODUCTION

Current feedback operational amplifiers (CFOAs), also called transimpedance
amplifiers, are becoming widely available, since they offer analog designers some signifi-
cant advantages over conventional voltage opamps (VFOAs). Ideally, the bandwidth of
the CFOA is independent of the closed-loop gain [1]-[6]. Therefore, the closed-loop gain-
bandwidth product (GBW) of CFOA increases linearly with the closed-loop gain, a major
advantage over the VFOA architecture which has constant GBW. However, the bandwidth
of a practical CFOA starts decreasing with high gain as a result of the finite inverting-
input impedance so that the GBW reaches a maximum value. Furthermore, the magnitude
of the inverting-input impedance is increased when using conventional circuit design tech-

niques [7] [8] that reduce the input offset voltage.

Most of available CFOA designs have been realized in bipolar technology and
their performances and limitations are detailed in [9]-[10]. However, the preference for
CMOS in mixed analog/digital systems raises the question of whether CMOS is a viable
technology for the implementation of CFOA. Bruun has identified problems related to the
application of CMOS technology to CFOAs, and has proposed solutions to some of these

problems [11]-[12]. It has been shown that translations of bipolar CFOAs into CMOS
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have some weak points in terms of inverting-input impedance, gain error, input offset volt-

age, and input-signal range.

To overcome input offset voltage in CFOAs, three main architectures have been
investigated. The well known one is to insert a diode-connected transistor in series with
each emitter follower [8]. This technique does degrade the CFOAs bandwidth because of
an increase of the impedance at its negative input. The other technique is to scale Ipyp and
Inpn [7] with proper choice of the emitter areas. This second method is not suitable in
CMOS CFOA designs because of a much wider dispersion of parameters in CMOS proc-

esses than in bipolar.

A recently introduced compensation method [13] is based on a combination of
two techniques frequently exploited by analog designers in different applications. These
techniques are the error integration and the current-feedback. Using this method, the input
offset voltage is reduced by adjusting the bias currents of the CFOA input buffer (current-

feedback) as a function of the error between the CFOA inputs (error-integration).

In this article, an improved version of the previous CMOS CFOA presented in [13]
with an on-chip current-mode input offset voltage compensation circuit is described. Two
additional benefits of this technique are: the cancelation of the gain error and the reduction
of the inverting-input impedance of the CFOA which improves the closed-loop GBW.
Since the proposed CFOA is mainly dedicated to amplify urodynamic signals in the range

of few tens of {1 V [14], the problem of the input signal range is not addressed in this work.
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In section 2, the basic concept of CMOS CFOA is summarized, input offset voltage, gain
error and limitations related to the inverting-input impedance of this structure are dis-
cussed. The compensation technique is detailed in section 3, the basic building blocks of
the compensation circuit are described, the mechanism of offset compensation and gain
enhancement are discussed. In section 4, measurements of fabricated chips are compared

with the simulation results. Finally, section 5 summarizes our conclusions.

I1. CURRENT-FEEDBACK OPAMPS

The analysis of CFOAs has been detailed in [2], [13], [15], [16]. However, a brief
description will be still given in this section. A simplified macromodel of the CFOA archi-
tecture configured in closed-loop opamp is shown in figure 3.1. The current that flows out
from the inverting terminal i, is transferred to the gain node, which is represented by R,
and C,, via a current mirror that has a current gain K. The voltage at the gain node is trans-
ferred to the output in the usual way by a voltage buffer, with voltage gain A. Analysis of

the circuit shown in figure 3.1 leads to the following transfer function [15]:

R
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The closed-loop gain is given by

The pole frequency

R,
Rinv 1 +R— +,R2

AK +

BW = f_

3dB =

and the gain-bandwidth product

GBW =

z
R,
2nCZ[Rinv 1+§: +R2-|

If we assume that R, is very large , then

R,
Rinv 1 +R—I +R2
R
z

=0
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The transfer function becomes

1+ _2
Yout - Rl
vp R2
Rmv 1+ R—l + R2
147
+ ijz 1K
The closed-loop gain is
R
2
A cL = 1+ R—l
The pole frequency becomes
AK

BW=f

3dB = R,
ZnCZ [Rinv( 1+ R_) + R2:|

and the gain-bandwidth product
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The implementation of CFOAs relies on the use of semiconductor process with
complementary device structures for the input and the output stages [2], [12], i.e. very
similar NPN and PNP transistors in bipolar or NMOS and PMOS transistors in CMOS
technology. From the technology point of view, it is simple to manufacture a CFOA
design in CMOS because of the availability of NMOS and PMOS transistors in most pop-
ular CMOS technologies. A CMOS implementation of CFOA could be easily derived
from the basic bipolar implementation [11], [12], [13], where the PNP and NPN transis-
tors are remplaced by PMOS and NMOS transistors respectively. This translation yields a
CMOS implementation of CFOA as shown in figure 3.2. The substrates of PMOS and
NMOS transistors are connected to Vpp and Gnd respectively, these connections are not

shown on the circuit diagram.

Bandwidth limitation

The circuit of figure 3.2 utilizes a complementary source follower cascade as input
stage. Transistors M3 and M, provide a biasing for the complementary source follower
stage M; and M;. The transimpedance stage is composed of the cascoded current mirrors
Mg, Mg, M;; and M3, M4, M;s. Transistors Ms-Mg form the output buffer. The basic
characteristics obtained from this structure are the transresistance R, and the inverting

input resistance R, given by

8ds14 V84515 8m15 Y Emb15
8451484515

R = %ds10" 8ds1178m11 ¥ Emb11
2
8ds108ds11

(10)
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and
R = N -1 11
inv (gml &m2 +gmb1 +gmb2) (1n

where g4, gmi» and gmp; denote the drain-source output conductance, the gate

transconductance, and the bulk transconductance, respectively, of MOS device number i.

The use of cascoded current mirrors leads to a high value of R,, which justify the
use of equations (5)-(9). The value of Ry, is fairly high, about one order of magnitude
higher than for bipolar implementation operating at a comparable level of quiescent cur-

R
rent [12]. According to equation (8), with high values of closed-loop gain (1 + k_z ), ahigh

value of Ry, leads to a serious limitation to the bandwidth. Another problem \l;vith high
values of R;,, is the error resuiting from the assumption formulated by equation (5), even
with high value of R,, the numerator is increased which gives rise to the expression (5)
and its value becomes far from being negligible, in this case, in addition to the degradation

of the bandwidth, the closed-loop gain is also reduced and given by equation (2) instead of

equation (7).

Gain error

An analysis of the input buffer stage yields the low-frequency gain given by

Sm18m3__Em2%m4 Jx 1

Gainbuffer=( + + + + +
Em3 T 8mb3 EmatEmba) EmiTEm2T Emb1 T Emb2
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(12)

Due to the bulk effect, this gain is smaller than 1, typically in the range of 0.50 to
0.95 [12]. As this gain enters directly as a factor into the closed-loop gain equations of the

CFOA, a gain lower than 0.95 is clearly unacceptable for a general purpose opamp.

Input offset voltage

The input offset voltage of CFOA depends heavily upon the difference of Vggs or
V5. This ranges from a few mV to as high as 40 mV in a conventional BJT CFOA [10].
The difference of Vs (A Vi) between NMOS and PMOS devices could be more than 100
mYV even in a modern silicon fabrication process, and the resulting offset error is typically
some hundreds of mV [12]. In DC amplifier applications, the offset voltage and its drift
with temperature place a lower limit on the magnitude of the DC voltage which can be
detected and amplified. The offset drift (temperature dependence of the offset) tends to
increase with increasing values of offset [17]. Thus, the configuration of figure 3.2 cannot
be applied directly but as we show in the next section, compensation circuits have been

added to the CFOA in order to minimize its input offset voltage.

Referring to figure 3.2, the input offset voltage in a CMOS implementation of

CFOA would be:

Vo~ Vp = Vgsp' - Vgsn (13)
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where,
f 21PL
V =V, + |—£
gsp Tp upcoxw (14)
and

ZInL
| 4 =V, + |————
T
gsn n Juncoxw (15)

Vin Vi 1,5 M, and Cox are process and temperature dependent parameters that
could cause a significant input offset voltage as mentioned earlier. So to date, it is hard to

build a general purpose CFOA design in CMOS technology.

To overcome this input offset voltage, specifically in CMOS CFOA implementa-
tions, we propose in the following section an important version of the current-mode offset

compensation circuit which is based on error integration and current feedback.

III. CURRENT-MODE OFFSET COMPENSATION TECHNIQUE

The block diagram of the proposed CMOS CFOA with its current-mode offset
voltage compensation circuitry is shown in figure 3.3. The compensation circuit consists
of a voltage-comparator and voltage-to-current converter (VC-VIC), and a current integra-
tor (CI), all are connected in a closed loop architecture [13]. Any offset between V, and

V,, of the CFOA will generate a compensation current I, or I,,. This current, applied in a
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negative feedback, forces conversly V,, to become close to V,,. Thus, any offset caused by
process or by temperature parameters would be automatically compensated. Since the
comparison between V, and V,, is made also at the signal level, the gain error due to the

bulk effect on the source follower transistors is also reduced.

The offset voltage of the CFOA is essentially resulting from the offset of the input
buffer (M}-My) [15]-[16]. From figure 3.2, it is clear that to let V= Vp, both the follow-

ing conditions should be satisfied

Vgsp3 = Vg.ml (16)
and Vgsn 4= Vgsp2 an
211L1
where VgS"l =Vt ucC W (18)
n ox 1
21,L
Vesp2 = Vrp* c2 ?v 19
gsp P up oxV2 (19)
21ch3
|4 =V, + |[—F—r
gsp3 Tp ”pcast (20)
2] L
4
vV =V. + _cn &
gsné Tn un CaxW 4 21

In the balanced case, I, is equal to I (I, = I - I; = 0). The values of I; or I, depend

. upon the difference between the voltages V| and V, because
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Vesn1 *[Vesp2l = V1- Y2 (22)

So, V-V, is considered as a floating biasing voltage.

According to equations (20) and (21), the best way to satisfy conditions (16) and
(17) is by adjusting I, and/or I., respectively to force Vgsp3 = Vg sn] and
Vg snd = Vg sp2 and consequently V, = V.. For this purpose a compensation circuit
with accurate differential voltage comparator and voltage-to-current converter (VC-VIC)

and current integrator (CI) are required.

3.1. The voltage comparator and voltage-to-current converter circuit (VC-VIC)

Two fully symmetrical source followers BUF1 and BUF2 are used to detect the
difference between V, and V; of the CFOA when this diagram is integrated as shown in
figure 3.3. An imbalance current I;;;, would be generated if there is any imbalance caused
by an existing offset on those two inputs. I, is then reflected by two current mirrors to
the output forming I;; and L,. These currents which have identical magnitudes but oppo-
site directions, are then used to drive the current integrator block (CI). The exploitation of
symmetrical architecture in this part makes the intrinsic error minimal. The detailed sche-

matic of half VC-VIC is shown in figure 3.3.

3.2. The current integrator (CI)

This circuit is used to supply an additional biasing current (I, or I ;) to the input

buffer of the CFOA. We note here, the modification we have brought to the (CIM) circuit
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introduced recently in [13]. In [13], the compensation circuit was intended to compensate
more than one CFOA in the same compensation process. The idea might be good if we
guarantee that all the CFOAs have the same input offset voltage, and this is not the case in
practical implementations of CFOAs, two different CFOAs might have different input off-
set voltages, and the compensation circuit which is suitable for one might not be good
enough for the other, and since the compensation process works continuousily until reach-
ing a stable feedback current, this might lead to some kind of instability of the CFOAs
during the compensation process. Furthermore, the compensation of more than one CFOA
with the same compensation circuit adds area and power consumption overheads resulting
from the need of larger current sources to drive multiple CFOAs. Consequently we have

simplified the CIM circuit to end up with the CI circuit shown in figure 3.5.

Referring to figure 3.5, Iiy; and I, are the resulting error (offset) from VC-VIC
(Iinl = Iol and Iin2 = I50)- Ifeedl and Ifeed2 are two feedback currents. Both, Iinl (Iinz) and

Iteed1 (Ifeed2) are summed into the node Al (A2). The integrated output current I, and

In are

m8

ICp(t) = -"—C— OIinldt (23)
Em19

Icn (1) = -—C . oIinZdt (24)

where I, and Li; are the output currents of the VC-VICs, g,g and g9 are the

transconductances of transistors Mg and M, g respectively, C is the equivalent MOS gate
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capacitances of transistors M;-Mg (or M;;-M;) [13].

From equations (23) and (24), we can see that the output currents of CI circuit
depend upon the magnitude and the direction of L;; and L, as well as the time t. The DC

functions of VC-VIC and CI circuits are depicted in figure 3.6.

The previously discussed CFOA, VC-VIC and CI blocks were combined in one
circuit. Using this circuit, any small imbalance between V, and V, would be compen-
sated, consequently reducing the input offset voltage of the CFOA. Once the compensa-
tion is completed, stable output currents I, and I, are maintained on the CI output. The
accuracy of the compensation technique is only dependent on the error of the part of volt-
age comparison, not on the absolute value of currents, because the compensation proce-

dure is executed continuously. This makes the compensation temperature independent.

An additional benefit of this technique is the reduction of the inverting-input
impedance (R;,,) by the negative feedback action inside CFOA which makes, in effect,
the input buffer ‘closed loop’ [3]. This is demonstrated in figure 3.7. According to equa-
tions (1)-(9), lowering R;,, improves the gain-bandwidth product of the CFOA, and

reduces the high-gain bandwidth roll-off.

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

The CMOS CFOA has been simulated with HSPICE using the parameters of the
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0.8 m BiCMOS technology provided by NORTEL. Measurements on silicon of four pro-

totypes have been carried out. A single supply voltage Vpp= 5V have been used.

To simulate the offset compensation and the gain error cancelation, input offset
voltages and gain errors were created by changing parameters in the SPICE models of the
transistors. In fact, offsets of more than 100 mV and gain error of very large magnitude
could be generated by changing the temperature parameter between —SSOC and 125°C,
and also by a +20% variations on the threshold voltages (Vp, and V) and the doping

parameters (NSUBs).

Without the generation of any input offset, the CFOA has an intrinsic gain error
due to the bulk effect on the source follower transistors of the input buffer, which causes
the gain of each of the source followers to be less than 1. Figure 3.8 shows the ability of
the compensation circuit to cancel this error and let V, to be very close to V.. The com-

pensation of a random generated offset and gain error is shown in figure 3.9.

Figure 3.10 shows the frequency responses of the non-compensated and the com-
pensated CFOA for different variations (+20%) on process parameters and temperature.
We can see that, in all the cases, the compensation circuit acts as expected, the gain error is
canceled and the gain is maintained as close as possible to the ideal value (here 40 dB, i.e.

R;=1kQ, Ry,=99kQ), in addition, the bandwidth is substantialy improved.

Figure 3.11 shows a comparison between the performances of the non-compen-
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sated and the compensated CFOA in terms of input offset voltage, gain and bandwidth for
different variations on process parameters and temperature. With the compensation cir-
cuit, the input offset voltage was reduced to less than I mV in most of the cases (less than

5 mV in the worst case), and the gain is maintained as close as possible to its ideal value.

Simulations of the closed-loop gain for different values 10, 50 and 100, i.e
R2=9kQ, 49kQ and 99kQ with R1=1kQ, have been carried out for both the non-com-
pensated and the compensated CFOA. Figure 3.12 compares the frequency responses
obtained. For the non-compensated CFOA, the bandwidth roll-off with increasing gain is
clear. At a gain of 100, the bandwidth has fallen to 600 KHz, from a value of 6.2 MHz
when the gain is 10. For the compensated CFOA, a peaking at lower value of gain can be
seen, this is due to the value of R2 which has to be greater than some minimum value [3]
R2min (this peaking can be eliminated for any value of gain by increasing R2 and R1).
The bandwidth roll-off with increasing gain is clearly reduced. Figure 3.13 shows the
measured frequency responses of the compensated CFOA prototype for different values of
gains 10, 50 and 100. We can see a clear reduction in the bandwidths and a slight gain
reduction for all values of gain compared to the simulated results, this is due to the layout
parasitic capacitances, the capacitance load (oscilloscope probes) which is 20 pF instead
of 1 pF (simulation), the test wiring and the external resistors used for the test. The band-
width versus closed-loop gain of the compensated CFOA is shown in figure 3.14, and
Table 3.1 summarizes the performances obtained with the various simulated and measured

CFOAs.
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Test of five (5) CFOA prototypes has been carried out. One prototype is not work-
ing (completly dead) due to a fabrication defect. The remaining four (4) prototypes are
working as predicted, and the measured values reported in Table 3.1 are the average of

what have been recorded as measurements.

The power consumption of the compensated CFOA was less than 2.3 mW. The

consumption of the compensation circuit is iower than 0.5 mW.

The photomicrograph of the compensated CFOA is shown in figure 3.15. The
complete design (with pads) occupies 1340x1500p m?. The CFOA layout occupies only
70x100p m? while the compensation circuit occupies 50x100p m?. Table 3.2 summarizes

the main characteristics of the presented CFOA.

V. CONCLUSION

A low-offset, wide-band, and improved-gain CMOS CFOA has been proposed,
fabricated and tested. The offset is reduced to less than 1 mV (5 mV in the worst case). In
addition to reducing the offset, gain errors introduced by the input buffer are canceled. The
difference between measurement and simulation results can be reduced by enhancing the
layout to reduce the parasitic capacitances. One problem not dealt with in the present arti-
cle is the input signal range. The proposed configuration of the CFOA uses a source fol-
lower output stage. The maximum output voltage swing achievable with this structure is

from V to Vpp+Vp where threshold voltages Vyy and Vpp are subjected to the maxi-
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mum bulk effect, implying that they assume values in the range of +1V to £2V. This puts
a limitation on the minimum supply voltage to be used. For our application, 1 Vpp output
voltage is sufficient. However, a larger output voltage can be achieved by the use of com-
mon source output stage [12]. The presented continuous-time current mode offset com-
pensation technique is suitable for offset reduction of BJT and BiCMOS CFOAs. Our next
step of this work will be the implementation of low-offset instrumentation amplifier based
on two CFOAs interconnected in a manner to produce a VFOA [11]. Also, we are plan-
ning the implementation of the compensated CFOA with bipolar and MOS transistors tak-

ing full advantages of the BiCMOS technology in term of achievable bandwidths.
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Table 3.1. The performances of the CMOS CFOA
Simulated Measured
Gain Resistances Non-Compensated Compensated Compensated

RIKQL.R2 Q) BW(MHz) Gain(dB) BW(MHz) Gain(dB) BW(MHz) Gain(dB)

1 99 0.6 37.17 4 39.69 1.9 39
1 49 1.2 31.22 85 33.68 38 33
l 9 6.2 1731 23 19.71 124 19

Table 3.2. The characteristics of the compensated CMOS CFOA

Parameters Simulated Measured
VDD +5V +5V
Power dissipation 2.17 mW 23 mW
Input offset voltage <lmV <1ImV
Slew rate 20V/us 14 V/US
Single output swing 2V 15V
Active design area 0.012 mm? —
Load capacitance 1 pF 20 pF
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons essentiellement présenté un article soumis 2 I’ («IEEE
Trans. Circuits Syst. II.»). Cet article présente la technique de réduction de la tension de
décalage qui a été améliorée pour pouvoir éliminer |’erreur de gain inhérent dans les réali-
sations CMOS des CFOAs. L’amélioration se trouve au niveau de la comparaison entre les
entrées du CFOA. Contrairement 3 la méthode de comparaison utilisée au chapitre
précédent, dans ce chapitre I'entrée positive du CFOA est comparée directement a I’entrée
négative, ce qui résulte en une diminution de I’impédance de I'entrée négative qui a son
tour améliore le produit gain-bande passante et diminue la dégradation de la bande pas-
sante en fonction du gain. Vu que la réduction du décalage entre les tensions d’entrées se
fait tant qu’au niveau DC qu’au niveau signal AC, I’erreur de gain produit par le tampon

d’entrée, qui résulte généralement de I’effet du substrat, est aussi réduit.
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CHAPITRE 4

CIRCUIT DE TRANSCONDUCTANCE A HAUTES
PERFORMANCES EN TECHNOLOGIE CMOS POUR LES
APPLICATIONS MIXTES ANALOGIQUES-NUMERIQUES

Introduction

Les circuits analogiques et mixtes (analogique-numérique) sont de préférence réal-
isés avec la technologie CMOS. La demande grandissante de ces circuits pour réaliser des
systémes opérants a des trés hautes fréquences est une des préoccupations importantes qui
marquent le monde de la micro-€électronique d’aujourd’hui. Les circuits analogiques sont
généralement utilisés comme interfaces entre les signaux numériques d’une part et les sig-
naux réels qui doivent étre échangés. Le circuit de transconductance, aussi appelé conver-
tisseur tension-courant («VCT»), est un circuit analogique de base pour plusieurs
fonctions (intégration, amplification, filtrage, etc...). Plusieurs architectures de circuits de
transconductance ont été proposé par plusieurs chercheurs dans le domaine, et des amélio-
rations ont été apportées aux circuits de transconductance en technologie CMOS
[NED84], [TOR85], [PARS86], [SEE87], [NAU93], [ISM94], [SZC95], [PAN96],

[RAU96bD], [SZC97].

Pour les applications a des hautes fréquences, plusieurs architectures de circuits de

transconductance ont été développées [NAU93], [SZC95]. Dans [SZC95], la bande pas-
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sante du circuit est limitée par les noeuds intemnes, qui créent des péles et des zéros indé-
sirables nécessitant des techniques spéciales pour compenser ces effets dans les
applications a hautes fréquences. Le circuit en [NAU93], utilise les caractéristiques du
transistor MOS dans sa région de saturation, dans un circuit ou il n’y a pas des noeuds
internes pour obtenir une large bande passante. Cependant, la fonction de transfert de ce
circuit souffre d’'une dépendance des tensions de seuils des transistors utilisés. En plus,
dans ce circuit, la tension d’alimentation est utilisée pour ajuster la valeur de la transcon-
ductance, cette méthode de régler la transconductance est indésirable (complexité de 1’ali-
mentation réglable) dans les applications ol la tension d’alimentation est supposée &tre

fixe.

Dans cet article, une nouvelle architecture d’un circuit de transconductance dif-
férentielle (entrée différentielle et sortie différentielle) est proposé [ASS96]. Le circuit uti-
lise les caractéristiques du transistor MOS dans sa région de saturation, et ne contient
aucun noeud interne, qui résulte en une large bande passante. La fonction de transfert de
ce circuit ne dépend pas des tensions de seuils des transistors utilisés, et sa plage d’ajuste-
ment est améliorée et la valeur de la transconductance peut étre ajustée sans avoir recours
a des alimentations réglables complexes. En utilisant ce circuit, il a été démontré dans
[ASS97a] qu'un filtre passe-bande & base de transconductances et condensateurs
(fréquence centrale fO =112 MHz) est réalisable. En plus, un amplificateur opérationnel
courant-courant, qui utilise une architecture transrésistance-transconductance peut étre

réalisé [ASS97b].
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ABSTRACT

This paper describes a CMOS building block dedicated to high performance mixed
analog-digital circuits and systems. The circuit consists of six MOS transistors realizing a
new wideband and tunable transconductance. The theory of operation of this device is pre-
sented and the effects of transistor nonidealities on the global performances are investi-
gated. Use of the proposed circuit to realize tunable functions (Gm-C filter and current
opamp) is illustrated. HSPICE simulations show a wide tuning range of the transconduc-
tance value from 40 pS to 950 uS (500 puS) for £2.5V(+£1.5V) supply voltages. The
transconductance value remains constant up to frequencies beyond S00 MHz. The band-
pass filter built with few transconductance blocks and capacitances was simulated with
12.5V supply voltage, the center frequency is tunable in the range of 30 MHz to 110
MHz. The opamp, which is designed with a transresistance-transconductance architecture,
was simulated with £1.5V supply voltage. The gain of the opamp can be tuned between

70 dB and 96 dB and high gain-bandwidth product of 145 MHz has been achieved at
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power consumption of less than 0.5 mW. Experimental results on a fabricated transcon-

ductor chip are provided.

Key Words: CMOS analog design, high-frequency circuits, transconductor, band-pass

filter, current opamp.

L. Introduction

Mixed-signal analog-digital VLSI circuits are widely fabricated in CMOS technol-
ogies. As more microelectronic subsystems will be required in high-frequency systems,
the demand for high-performance analog MOS circuitries will be steadily increased. Ana-
log MOS circuitries on VLSI chips are usually located at the interface between the real
world signals and the digital data processing parts. The transconductor, also called volt-
age-to current transducer (VCT), is a key building block for many analog functions (inte-
grators, OTAs, transconductance-C filters, etc...). Consequently, during the past decade,
various architectures of transconductor have been considered by many researchers and
improvements in the CMOS transconductor performances have been reported [1]-[10].
Major improvements come from the efforts to take advantages of MOS device characteris-
tics (low DC power dissipation, high functional density and high yield) and to offset the
drawbacks (body effect, mobility reduction, transistors mismatches and channel modula-
tion). Increasing the operating speed and/or reducing the power consumption require low
voltage swings across the loads. This is commonly achieved by adopting a differential-

mode operation, wherein the need for exact reference voltages is eliminated, in addition to
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reducing unwanted common-mode signals within the circuit.

For high-frequency applications, two transconductor architectures have been
reported recently [5]-[6]. In [S] the bandwidth of the transconductor is limited by the inter-
nal nodes in the circuit, which results in parasitic poles or zeros and necessitate special
techniques to compensate for these effects in the high-frequency range. The transconduc-
tor presented in [6] made use of the standard square-law model for MOS devices in their
saturation region to achieve a large bandwidth circuit without internal nodes, however, the
transfer function reported suffers from its dependency on the threshold voltages of the
devices, also the tunability of the transconductor is achieved via the supply voltage which
is not suitable for applications where the supply voltage should be fixed. The frequencies
of the filters designed with these transconductors are in the VHF range: around 50 MHz in
(5] and 100 MHz in [6]. On the other hand, Bruun in [11] has used succefully the (Rm-
Gm) technique to build a high-speed CMOS current opamp operating at low-supply volt-
age (1.5V). The current opamp designed by Bruun was intended for low-voltage and low-
power operation in CMOS technology, the performances achieved were a low-frequency
gain of 94 dB and a gain-bandwidth of 65 MHz at a power consumption of 30uW

(excluding the bias circuitry)

In this paper, 2 new CMOS fully differential transconductor using six MOS tran-
sistors is introduced [12]. As in [6], the presented circuit makes use of the square-law prin-
ciple and has no internal nodes resulting in a very wide-band operation. The dependency

of its transfer function on the threshold voltages is eliminated. The tunability is also
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improved and made possible without varying the main supply voltages (V¢ and Vgg).
Using this transconductor, a bandpass filter in the VHF band (112 MHz as center fre-
quency) has been designed [13]. In addition, a current opamp using this transconductor
has been designed [14]. The current opamp uses the transimpedance-transconductance
(Rm-Gm) technique. The use of (Rm-Gm) technique for current opamps eliminates poten-
tial problems arising from conventional approaches such as pole-zero cancellation. We
show also a CMOS implementation of a current opamp based on (Rm-Gm) technique. The
transimpedance block is the differential version of the one used by Bruun in [11] with
fewer biasing voltages. The transconductance stage is our new tunable architecture which
allows the tuning of the proposed amplifier. At the expense of some extra power consump-
tion (less than 0.5SmW which is still considered as low consumption), we have obtained a

tunable current opamp with better performances than what has been reported in [11].

The article is organized as follows. In section II the transconductor circuit is
described: the basic equation for the operation is provided; important features are dis-
cussed; the sizing ratios of the MOS transistors to obtain a desirable common mode range
are derived; linearity characteristics of the circuit are studied by deriving expression for
harmonic distortion components arising out of mobility reduction of the MOS transistors.
Noise performance is discussed and results of AC analysis are provided to establish the
potential of the circuit for applications in very high frequency (VHF) systems. Section III
describes two applications of the proposed transconductor: a bandpass continuous-time
filter and a current opamp. In section IV, HSPICE simulation results are provided. Section
V contains experimental results of the transconductor circuit. The conclusions are pre-

sented in section V1.
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II. Transconductor circuit description
In order to start explaning the basic operation of the transconductor and to do the
nonidealities analysis, definitions for the numerous variables and parameters involved in

our analysis are required. In reference to figure 4.1, we have:

B = ""Cax( %V ) transconductance parameter for MOS devices,

Cox capacitance/unit gate area,
T} mobility of carriers,

w channel width,
L channel length,

VC C power supply voltage,
14 B bias voltage for the n-MOS transistors,
|4 REF reference voltage,

V.-V the differential input voltage
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gate-source voltage,

GS

VT threshold voltage,

I D drain current,
Tl
0,

0= _r coefficient of the effect of the electric field on the mobil-

V.a-V
GS T
ity,
Ho zero-field mobility of carriers,

The additional subscripts (P) and (N} are used to distinguish between PMOS and

NMOS device parameters respectively.

Basic Operation

The proposed differential-in differential-out transconductor circuit is shown in fig.
4.1. This circuit consists of only six MOS devices (4 p-MOS: MP1, MP2, MP3, MP4 and
2 n-MOS: MN1, MN2). Assuming matching among the geometrically identical MOS
devices and using the standard square-law model for MOS devices in their saturation

region and ignoring channel modulation effect, the drain currents of the transistors are

given by

2
P = T(Vcc‘vl ‘VTP) (12)
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Ip,y = 7( Vee—Va- VTP)2 (1b)
Ip3 = ?21,( VREF=V2~ V:rP)2 (1c)
Ipy BTP( Veer~ Vi~ VTP)2 (1d)
Iy =1y = B_zly( Vp—Vss- "’TN)2 (1e)

The intermediate output currents Iol and / o2 can be written as follows

Ior = (Zp1t1p3 )~ 1N (2a)
loa = (IP2+IP4)—1N2 (2b)

and the output current Iau ' is
Lowt = 1027101 = (Ip2*1pa)~(1p1 *1p3 )= (N2~ In1 ) )

Using (1) and (3), the differential output current Iou , can be expressed as

Lous = Bp Vec=VRer | V1= V2) = 8m V1~ V2) )

' with g = B P( VC c- VR E F) is the resulting tunable transconductance.
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The (VC c™ VR EF) factor can be recognized as a tuning voltage VC’ and
the( Vl - V2 ) factor as the differential input voltage Vi d- Thus in the interest of brevity,

(4) can be written as
Lour = BpVcVia = 8mVig )

Nonidealities analysis
As it was shown earlier, using the standard square-law model for MOS devices

results in fully linear transfer characteristics Iou Vi d of the transconductor cir-

t=8m
cuit. Unfortunately, due to second order effects, the actual transfer function differs from

the ideal one defined by equation (4).

There are four kinds of secondary effects: body effect, transistor mismatches,

mobility reduction and channel length modulation.

a. Body effect

Since the substrates are connected to the respective source terminals, the circuit is

free from the body effect.

b. Transistor mismatches

We represent mismatches in transistors by the differences in the Bp and the B,
(i.e. Bp is taken equal to B PiSB p and B N €qual to B N:tSB A)- When the analysis lead-

ing to equation (5) is then repeated, the result is modified to
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Lour = BpVeVig®®BpVeVia (6)

The first term in (6) is the desired output while the second term represents a second
order nonlinearity which creates distortion problem and cannot be eliminated from the cir-
cuit. We note here that the mismatches in n-MOS transistors do not contribute to the dis-
tortion problem, in addition the mismatches in p-MOS transistors do not generate any dc

offset, so no offset control mechanism as reported in [4] is required in the present case.

¢. Mobility reduction

The effect of mobility reduction in MOS transistors can be expressed as follows

M

>

Solving this equation for ( VG s VT) and assuming that /. - g « % (8)
yields the following solution [4]

0
-V +ID'E (9)

v T

GS

il

In equation (9), the term ( [ D --g) can be interpreted as an ohmic voltage drop

. 0 .. . . .
across a resistor ( B ) in series with the transistor source.

The transfer function of the transconductor circuit including the effect of ( / D [93 )
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have been obtained through use of equation (1), which is first modified to include the volt-

age drop across ( g-) as follows

ﬂp 0 2
Ipy = 5 (VecIp B -Vpp) (10D
ﬁP 0 2
Ipy = 2( cc™lp2 BP‘Vz‘VTP) (10b)
BP 0 2
Ipy = 5 Vrer~ps B V2" Vp) (109
bo= B(ve 02y v Y a0
P4 = 2\ VReF~Tpa g V17 VP
By 0 2
= 3 (Ve-In By 'S s=VIn) (10e)

By 8 2 10
Iy, = Z(VB Iny 5 A 7/ L VTN) (10g)

Equations (10) can be rewritten as follows

Bp 2. o 8 )2

Ipy = 5|(Yec V1~ Vrp) '2IPIEJ(VCC_V1_VTP)+[IP1 ' 'B;J
(11a)

Bp 2 8 8 )2

Ipy = 7|(Vecva~Vre) 2’1'>2[3P(Vcc 2 VTP)*[’Pz'g]
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(11b)

Bp 2 0 8 )2
Ipy = “2‘[(VREF‘V2‘VTP) ’21P3EJ(VREF—V2_VTP)+[IP3 ' g] }

(11c)

_ 2 0 8 \2
Ipg = 7‘[ ( VREF‘Vl‘VTP) ‘2’P4E;(VREF‘V1 _VTP)+(1P4'B_P) ]

(11d)

_ 2 ) RS
In = 7[(VB‘VSS‘VTN) '2’N15—‘(VB’VSS‘VTN)*[’N1 'B_} }
N N
By 2 8 8 )2
Iny = ‘2—{( VgVss—Vrw) ‘ZINZ[TA}(V ~Vgs~ VTN)+(1N2 ' E‘V] ]
(11g)
Making the assumption that third terms in equations (11) are negligible, which is

valid for the devices and the technology we use typically, and using these equations in (3)

one can have the following

Lot =BpVeVia* Oy (Vec V1= Vep ) *1ps( VREF V2~ Vrp)
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- P2( Vec ™2 VTP)-I P4( VRer 1~ VTP) (v~ In2)(VB Vs~ Vi) ]

(12)

Using (7) in (12) yields

3 3
vy Bp (Vgc“ﬁ - VTP) . (VgEF‘Vz - VTP) )
Cid 2 |1+ eg Vec V) - VTP) 1+ egVR gFVo - an
(Vgc“vz - VTP) . (VIgEF_VI “Vrp| 13

1+ 9( VCC-V2 - VTP) 1+ 9( VREF_Vl - VTH

Ioutz BP

The second term of equation (13) represents the error resulting from the mobility
reduction effect on the transfer function of the transconductor. This error is of third order
and can be reduced by keeping the operation of the transconductor with

(YecV1~Vrp): (VREF_V2 - VTP)’ (YecVa-Vrp) and (VREF—VI - VTP)

respectively less than unity.

d. Channel modulation

In order to enable the transconductor to operate over a wide frequency band, the
geometrical sizes of the transistors have to be reduced. At this point, the channel modula-
tion effect results in degradation of MOS device output resistance which influences the
basic characteristic of the transconductor. If A N’ A p are the channel modulation factors
of the n and p-MOS transistors shown in fig. 1, one can write the following expression for

the differential output (short circuit) current



Chapitre 4 117

I=1 +I7L (14)

where Iou is as given in equation (4). Il is an additional current component caused

t
by the channel-length modulation.

Incorporating the effect of channel-length modulation requires the modification of
equation (1) to take into account the dependence of / p onthe drain-source voltage Vp S

A widely used relation expressing this dependency is given by

2 A
(VGS-VT) [1+(ZJVD5] (15)
Taking into account equation (15), the output current becomes

App
_ pPp 2 2)
Loue = BpVcVia* 3L [VCC((VCC—VI ‘VTP) ‘(Vcc‘vz“VTP)

2 2
- REF((VREF‘Vl‘VTP) ~(VrRerV2~V7p) )] (16)

Equation (16) is written in a form that show the additional current component

Il resulting from the channel-length modulation effect. IA is given by

ApB
_*pPp 2 2)
h=—= [Vcc((vcc‘vl“’rp) ‘(Vcc“Vz‘VTP)

2

2
- REF((VREF_VI'VTP) ~(VrerY2-V7p) )] 17
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This additional current appears as an offset current when V1 = V2 leading
to Iou ¢ Oand /I = I?«. = IQ ffset = 0. A clear advantage compared to what is reported

in [8]. This offset is nulled here due to a the fully symmetrical structure of the circuit.

e. Noise

Noise performance of a differential pair is given in [14]. The circuit under investi-
gation has the same noise properties as a simple differential pair biased at the same cur-
rent. The reason is the existence of two independent subcircuits (differential pairs) in the
circuit of figure 4.1. Combining the differential pairs to form the transconductor circuit
results in two times as much signal power and also two times as much noise power for

total bias current two times compared to a simple differential pair.

Range of output current
The basic operation of the proposed circuit relies on the transistors operating in
saturation region. This means that all transistors have to satisfy the conditions (for

i=1,2,3,4 and j=1,2)

VS Di> VS Gi~ VTPi for the p-MOS transistors (18a)
and
VD Sj > VG Si™ VTNj for the n-MOS transistors (18b)
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Satisfaction of these conditions implies a minimum value of Vl and V2

Vl’ V2 2 VB— VT - VTP

Thus, the maximum differential input range with outputs at short circuit

(Val = Vo2 = 0)is given by

AVinl = Vl(orvz)l -Vz(orVJl (19)
max max min

For balanced differential input signals

#
VI = ch+—2 s (20a)
Yy

ch and V 4 e respectively, the common mode and differential voltages,

AV, = V, and the maximum signal swing of the output current will be
max
AIoutl = [gm]AVin D)
max max

When the transconductor is cascaded with another network, the condition of short
circuited outputs does not hold any longer. The output current flows through the input

impedance of the following network and voltages ( Vol = V02 = 0 ) are generated at
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the interface. The output dynamic range is the limit of this output current for which the
transistors in the transconductor remain in saturation. The limit can be easily reached in
relation to the dynamic of V1 and V2 as follows. If Ro is the output resistance of the

transconductor, the output current swing for load R L will be

R R

— —©° _ o
AIautl = A"’out R +R, ~ [gm]AVin R +R (22)
RL max o L max o 'L

isthe valuefor R, = 0 .

where Alou L

d
max

Equation (22) reveal the relationship that will exist between the dynamic ranges at

the output current and the input voltage under finite output loading.

AC Analysis
The AC equivalent model of the proposed fully differential transconductor circuit

is shown in fig. 4.2. The short circuit output currents iol and i02 are given by

i = VI(gpl —ngdpl)+v2(gp3—ngdp3) (23a)

‘o2 =V l(gp4 ~*Ceapa) Y 82~ *Cyap2) 239

where

W .
8pi = A[zIDiupCOX(Z)i » (=1.2.34) @9
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is the transconductance, and § ngpi is the gate-drain parasitic capacitances of the

PMOS devices.

Y
2 ’
mode voltage Vem = 0, the output current i, =1,y=i ) can be written as

Assuming a fully differential input signal (v1 = v2 = —%) around a common

+sC

gdpl—sc

1
+5sC gdp2 )

iy = i(gpl + 8527 8p378pa* S gap3 (25)
In the saturation region, the channel of transistors is very narrow at the drain end
and the drain voltage exerts little influence on either the channel or the gate charge [15].
As a consequence, the intrinsic portion of Cg 4 1s essentially zero in the saturation region
and C gd then consists of a constant parasitic oxide-capacitance contribution (1 to 10 fF
for small devices) due to gate overlap of the drain region. Assuming identical p-MOS

transistors, the existing parasitic oxide-capacitance can be considered equals

Cedp1 = Cgdp2 = Cgdp3 = Codpa (26)
this assumption leads to an output current ia expressed as
i =g  +8 o8, - @7
bo T z(gpl 8p2 gp3 gp4)

and an AC transconductance
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=g 4 - 28)
gm - 2(gp1 gpz_gp3 gp4) (

Thus the transconductor exhibits an AC transconductance which is frequency
independent (wideband). The frequency limitation of the proposed transconductor will be
primarily determined by the frequency dependence of the transconductance factors of the
individuals MOS transistors, but these frequencies are normally in the GHz range and

hence this effect will be ignored in the present article.

II1. Application examples

In the following sections we address two main applications of transconductor

which are: a biquad second order bandpass filter and a current opamp.

1. Biquad filter realization

The basic building block of transconductance-C (G,,-C) filter is an integrator
involving a transconductor and a capacitor. The integrator is usually characterized by its
DC gain and its unity gain frequency (mo = Gm/ C). Deviations from the ideal -90°
phase of the integrator are mainly due to finite DC gain and parasitic poles of the transcon-
ductance circuit [16]. For high-frequency filters which use the G,-C approach, the fre-
quency response is very sensitive to the phase shifts in the integrators. Therefore, to avoid
deviations in the filter characteristics, a high-dc-gain integrator is required with parasitic
poles located much higher than the filter cut-off frequency to keep the integrator phase at -

90°.
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Using the transconductance circuit of figure 4.1, the DC gain and the bandwidth of
the derived integrator can be improved with a negative resistance load (NRL) according to
[3]. The resulting integrator block is shown in figure 4.3, where V-, is a variable voltage

used to tune the negative resistance load.

As an example of application of the proposed transconductor and integrator, a sec-
ond-order (biquadratic cell) bandpass filter has been designed [13,17]. The block diagram
of the filter is shown in figure 4.4. According to [17] the circuit realizes the second-order

bandpass function:

m sM ( (00/ Q0 ) 29)

Hpp(s) = v— = 2.2 272
in s + ngm +&,, s + s((oo/QO) +0,
Equation (29) were written in a form that shows explicitly the relevant filter

parameters: the midband gain M of the bandpass, the pole frequency ®g- and the pole

quality factor Q0 .

2. Current opamp realization

As shown in Fig. 4.5, the proposed current opamp is composed of two stages [14]:
the transimpedance which changes the input current to a voltage signal and the transcon-
ductance that converts the voltage to current at the output. Thus, the current amplifier can
be considered as a transimpedance input stage gain er) followed by a transconductance

output stage gain Lgm) . The current gajnLAoJ of the opamp is then equal to the product:
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A =r_-g (30)

A current opamp is basically a circuit with a low input impedance, a high current
gain, and a high output impedance [11],{18]. According to figure 4.5, these characteristics
can be met by a low input impedance of the transimpedance stage and a high output
impedance of the transconductance stage. The high gain characteristic can be obtained by

a high transimpedance value -~ according to equation (30).

A complete circuit corresponding to the architecture of fig. 4.5 is shown in fig.
4.6. The transimpedance block is composed of two common-gate stages. The architecture
of this block is based on the differential configuration of the common-gate stage used by
bruun in [11]. A common-mode feedback (CMFB) circuit must be added. This extra cir-

cuitry is needed to establish the common-mode output voltage.
The input impedance R,, of the transimpedance stage can be approximated by
= = (3D
where Eoms is the MOS input transistor (M, ) source transconductance.
The additional current mirror (M,, M3, M, and Ms) at the output of the common

gate stage is required in order to obtain high transimpedance. With this configuration, the

. resulting differential transimpedance is
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' 14 -V

r = L’E.%__i’f_.l. (32)
m 1. A~—1.
in2 ‘inl

With this configuration, the resulting differential current gain is

ioZ_iol
AO = T = rmgm (33)
in2 inl

where LA given by (32), is the parallel combination of the current mirror output resist-

ance and the current source I; output resistance, and Em is the tranconductance value

given by (28).

The proposed opamp has a single dominant pole (p d) caused by the only high

impedance node in the signal path, i.e. the input to the transconductance stage

1

Pd = 3zr C (34)
m-p

where Cp is the parallel connection of two capacitances: the input of the transconduc-

tance stage and the output of the current mirror stage.
This leads to a gain bandwidth product given by
4
GBW = _;tﬂ_ (35)

. The first higher order pole is most likely caused by the current mirror stage which
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contributes a pole at a frequency of

g

m

p, = (36)
1 2nC,,

where Cm is the current mirror input capacitance in parallel with the output capacitance

of the common gate stage.

IV. Simulation results

SPICE parameters of 0.8 micron BiCMOS process (Northermn Telecom, Canada)
were used for simulation to derive the large signal transfer characteristics and the AC
characteristics of the transconductance circuit as well as the frequency responses of both
described applications: the bandpass filter and the current opamp. For all the simulations,

Analog Artist from Cadence tools was used with HSPICE as simulator.

Simulation results of the transconductor
The dimensions of transistors used in the transconductor circuit are listed in table

4.1. Supply voltages Vo = 1.5V (2.5 V) and Vgg = -1.5 V (-2.5 V) have been used.

a. DC characteristics
The DC simulation results are shown in Figures 4.7(a)- 4.7(b) for +2.5V

and 1.5V supply voltages. These figures show the tuning capability of the transconduc-

tor using Vpgr as tuning voltage.
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b. AC characteristics

Under AC voltage excitation, the i-v characteristics of the transconductor circuit
are shown in Figures 4.7(c)- 4.7(d). For different values of Vggp, the transconductance
value remains constant up to frequencies beyond 500 MHz and can be tuned from 40 uS

to 950 u.S (500 uS) for £2.5V(£1.5V) .

c. Speed characteristics
A differential digital logic signal of 1 Vpp amplitude was applied to the transcon-

ductance circuit and the differential load current through 1 KQ resistance was simulated.
Clock rate of 200 MHz was used. Figure 4.8 shows the output (current) response. The
delay time of one clock cycle (rising edge, falling edge plus settling times at the two

edges) was 300 ps.

Simulation results of the biquad filter

The transistors ratios for the biquad filter are given in Table 4.2. Varying Vggg
from 0.9 V to 1.45 V and consequently adjusting Vg and Vg, the filter center frequency
is tuned in the range of 4 MHz-49 MHz as shown in figure 4.9(a), at power consumption
of S mW and supply voltage of +1.5V. This shows the feasibility of the designed filter in
the low-supply-voltage operation. The filter was simulated also with 2.5V supply volt-
age, the center frequency was tunable in the range of 30 MHz-110 MHz (Fig. 4.9(b)) at

power consumption of 54 mW.

Cascading two biquads, a fourth order bandpass filter has been also simulated in
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order to enhance the quality factor (Figs. 4.9(c)- 4.9(d))

Simulation results of the current opamp

The transistors ratios of the current opamp are given in Table 4.3. Current sources
I 1= I = 12/ 2 = 2.5pA have been used. Fig. 4.10 shows the simulated open loop
gain and phase response of the opamp. Fig. 11 shows its tuning capability. The opamp
gain can be tuned between 70 dB and 96 dB depending on the value of Vygr A high gain-
bandwidth product of 145 MHz has been achieved at power consumption of less than 0.5

mW and power supply voltage of +1.5V.

V. Experimental results

The transcondcutor circuit has been fabricated by the Canadian Microelectronics
Corporation (CMC). Fig. 4.12 shows the microphotograph of the fabricated chip
90umX35um (excluding the pads). Experimental results are shown in Fig. 4.13(a)-
4.13(b). Supply voltages Vc=2.5V, Vper=1.95V, Vgg=-2.5V have been used. Six sam-
ples have been fabricated and tested. All the samples are working properly. For clarity
purpose, results of only three samples of the fabricated IC chip are shown alongside the
Hspice simulation results (id-hsp). Fig. 4.13(b) presents the large signal transcondcutance
values obtained by simulation (gm-hsp) and by measurements on the sample chips. As
expected, the transconductor offers a good linearity, with a transconductance value which
is tunable via Vpgg Deviations of measurements from the simulation results are due

either to process-induced variations, or to error in the model parameters, which are basi-
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cally derived for digital IC applications, or to the measurements and instruments accuracy.

VI. CONCLUSION

A fully differential and tunable transconductance circuit that uses 6 MOS transis-
tors has been introduced as a building block for analog signal processing systems in the
VHF range. The circuit is very simple (less number of devices) compared to the some
reported transconductors in previous works. Both large-signal and small-signal analyses
have been presented. Special attention has been given to the bandwidth and the tunability
of the proposed circuit: the bandwidth is clearly improved (compared to [8]) by the adop-
tion of a fully differential structure and the elimination of internal nodes from the circuit;
the tunability is achieved without any additional circuitry via only one reference voltage.
The potential of the proposed transconductance to realize voltage and current-mode sys-
tem functions has been illustrated. HSPICE simulation results have been presented to con-
firm the results arising out of the theoretical analysis. Experimental results of the proposed

transconductor circuit have been given.
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Table 4.1: Dimensions (um ) of the transistors used in the transconductance circuit.

Transistors W/L
MP1, MP2, MP3, MP4 45/1.4
MN1, MN2 20124

Table 4.2: Dimensions (pm ) of the transistors used in the bandpass biquad filter.

Transistors W/L
MP1, MP2, MP3, MP4 45/1.4
MN1, MN2 20/2.4
MPC1, MPC2, MPC3, MPC4 10/3.4

Table 4.3: Dimensions (um ) of the transistors used in the current opamp.

Transistors W/L
M1, M2, M3, M4, M5 1.4/0.9
M6, M7, M8, M9 480/0.9

M10, M1l 1.4/4.8
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Conclusion

Dans cet article, une nouvelle architecture d’un circuit de transconductance simpli-
fié (6 transistors MOS) a été proposé. La valeur de la transconductance peut étre ajustée a
[’aide d’une reférence de tension sans avoir recours a une alimentation réglable. La bande
passante du circuit est trés large (> S00 MHz) grice a I’élimination des noeuds internes.
Une bonne linéarité est obtenue par 1’adoption d’une architecture différentielle. Le succés
de ce circuit a été démontré par la réalisation d’un filtre passe-bande et d’'un amplificateur
opérationnel mode courant. La fréquence centrale (f0) du filtre est de 112 MHz avec une
tension d’alimentation de 2.5 V et la fréquence de transition (fT) de I’amplificateur est de

145 MHz, avec une tension d’alimentationde 1.5 V.
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CONCLUSION GENERALE

De nos jours, les concepteurs de circuits intégrés tendent a utiliser 1’approche
numérique pour réaliser les multiples fonctions électroniques. L’importance grandissante
de cette approche dans la réalisation des fonctions de traitement de signal, diminue beau-

coup le role de 1I’électronique analogique dans ce domaine.

Dans les années 80, la plupart des circuits intégrés dédié€s au traitement de signal
étaient de type analogique, alors qu’aujourd’hui, ils sont principalement de type
numérique, avec seulement des interfaces analogiques vers le “monde extérieur”. Avec
cette migration vers I’approche numérique, le concepteur de circuits est confronté a des
nouveaux défis tels que, le circuit analogique doit fonctionner dans I’environnement des
circuits numériques, il doit étre a la hauteur de leur performance et étre réalisé avec une

technologie qui est optimisée pour les applications numériques.

Ce dilemme est traité dans cette thése selon deux axes. Dans la partie A, une méth-
ode de réduction de la tension de décalage dans les CFOAs en technologie CMOS a été
développée. L'erreur de gain du CFOA a été annulée avec cette méme méthode. Dans la
partie B, une nouvelle architecture d’un convertisseur tension-courant VCT, a ét€ pro-
posée. Cette architecture offre un bloc analogique de base dédi€ aux applications des cir-

cuits opérants a hautes fréquences.
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Nouvelle architecture d’un CFOA en CMOS

Dans cette partie de la thése, une nouvelle architecture d’un CFOA en technologie
CMOS avec un circuit de compensation de la tension de décalage a été proposée. Le
CFOA et son circuit de compensation sont réalisés sur une seule puce (compensation inté-
grée). La méthode de compensation proposée est une combinaison de deux techniques
fréquemment exploitées par les concepteurs de circuits analogiques dans plusieurs appli-
cations. Ces deux techniques sont: I’intégration de |'erreur et la rétroaction de courant.
Malgré son application en technologie CMOS, la méthode de compensation proposée est
aussi applicable aux CFOAs bipolaires. Cette méthode est aussi améliorée pour pouvoir

compenser 2 la fois, la tension de décalage et I’erreur de gain.

Nous estimons que ce travail sur le CFOA, présente deux solutions a deux prob-
lémes réels et pratiques 2 ce genre d’amplificateurs opérationnels en technologie CMOS.
D’autre part, nous avons pu comprendre les différents aspects de la conception des
CFOAs et les probleémes reliés a ce dernier, et ce travail permet d’élargir nos horizons sur
la réalisation des CFOAs a hautes performances en technologie CMOS, BiCMOS ou

bipolaire.

Nouvelle architecture d’un VCT en CMOS

Dans cette partie, une nouvelle architecture d’un circuit de transconductance 2

haute fréquence en technologie CMOS a ét€ proposée. Cette architecture est basée, encore
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une fois, sur I’absence de noeuds internes dans le circuit. D’autre part, nous donnons dans
cette architecture une trés grande importance au mécanisme d’ajustement du gain, qui
facilite son utilisation dans les applications de filtrage 2 haute fréquence et a base de
transconductances et de condensateurs, ol la transconductance doit étre réglable pour
compenser toutes les variations possibles. En plus de I'utilisation de ce circuit pour réal-
iser des op.amp. mode courant, il est aussi possible de ['utiliser dans la réalisation des
op.amp. mode tension. A vrai dire, le circuit de transconductance proposé dans cette thése
peut étre utilisé dans plusieurs applications a haute fréquence en technologie CMOS tels

que présenté dans le chapitre 2.

Recommandations et développements futurs

Le travail présenté dans cette thése constitue une ouverture vers des activités de
recherche importantes, et tel qu’il a été constaté, nous avons traité deux circuits
analogiques de base: le CFOA et le VCT. Pour la poursuite de travaux de recherche dans
I’axe du CFOA ainsi que celui qui traitera du VCT dans des applications opérant 2 des

hautes fréquences, nos recommandations sont les suivantes:
- appliquer la méthode de la compensation de la tension de décalage sur des architectures
bipolaires et BICMOS du CFOA. Ceci évidemment permet d’avoir des meilleures per-

formances en termes de fréquences.

- ajouter un circuit de rétroaction («Common-Mode Feedback (CMFB)») pour 1’op.amp.
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différentiel basé sur la transconductance. Cette tiche est considérée parmi les plus diffi-

ciles a réaliser dans les architectures différentielles des op.amp.

- ajouter la circuiterie pour améliorer et contrdler le facteur de qualité du filtre basé sur le

VCT.

- automatiser le processus de compensation de variations fréquement survenues aprés la
réalisation de la puce et au cours de son utilisation (température, imprécision de fabrica-

tion, etc.) en ajoutant un bloc de contrdle dédié.
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