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Abstract
The operational amplifier (op-amp) is a fundamental building block in analogue

Integrated circuit design .Two stage op-amp is one of the most commonly used
op-amp architectures .in this project a CMOS two stage operational amplifier

Is presented whose input depends on bias current which is 30uA and designed

with 1 um technology using p-mosand n-mos transistors. The op amp has a loop
gain of 61.58 dB, gain band width product of 1.17 MHZ, phase marginal of 56
degree, CMRR of 84.68dB, PSRR of 164.93 dB.

PSRR and CMRR are most important characteristics that we care to ameliorate
in this project

The designed two stage op-amp is used to build a CMOS instrumentation
amplifier (IA) that operates on low supply voltage and requires less chip area

It is very crucial block of large number of applications since it can amplify

small signals also. Its large gain can amplify smallest possible signals that may
lie in between millivolts to volts.the objective of this project is to use IA with

thermistor application inorder to check its performance.

The project is made up of hand calculations for width to length ratios and
simulation has been carried out in LTspice tools.

Key words: CMOS, Gain, CMRR, PSRR, Gain band width product,

Phase marginal.
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Introduction générale

Le développement de la microélectronique depuis ces 30 dernicres années est véritablement
spectaculaire. Ce succes résulte en grande partie d’un savoir faire et d’une maitrise
technologique de plus en plus poussée de I’élément fondamental de la microélectronique : le
silicium. Le transistor MOS est a la fois le principal acteur et le vecteur de cette évolution
technologique. Il est a la base de la conception des circuits intégrés a trés large et ultra large
échelle (VLSI et ULSI), et a mené la technologie CMOS au rang incontesté de technologie
dominante de I’industrie du semi-conducteur. Au fil des années, la complexité des circuits
intégrés a augmenté de facon continue, principalement grace aux performances accrues des
nouvelles générations de transistors.

En 1973, G. MOORE, I'un des cofondateurs d’Intel avait observé que le nombre de
transistors intégrés sur une méme puce doublait tous les 18 mois. Cette observation 1’avait
alors conduit a prédire que le nombre de transistors intégrés sur une méme puce continuerait a
doubler tous les 18 mois, jusqu’a ce que les limites physiques soient atteintes. La véracité de
sa prédiction durant ces 30 dernieres années a €té telle que 1’on s’y référe maintenant en tant
que “’Loi de Moore™’. [1]

Durant ces dernieres années, beaucoup d’efforts ont été consacrés a la réduction de la tension
d’alimentation et a la réduction de la consommation des systemes CMOS mixtes
analogiques/numériques. Cela est dii principalement a la croissance de I’utilisation des
systemes portables alimentés par des batteries, mais provient aussi de la réduction de la taille
des circuits intégrés. Les conséquences de ces réductions sont différentes selon la nature des
circuits. Les circuits intégrés analogiques a basse tension d’alimentation et a faible
consommation avec de bonnes fonctionnalités sont tres difficiles a réaliser. Par exemple, la
dynamique de sortie d’un amplificateur opérationnel diminue substantiellement en réduisant
la tension d’alimentation [2]. Par ailleurs, les circuits intégrés analogiques ne peuvent pas
étres congus en utilisant des tailles minimales des transistors, pour des raisons de gain de
I’amplificateur, offset, bruit, etc. La surface de la partie analogique ne peut donc pas étre
réduite radicalement avec la minimisation des tailles des fonctions a réaliser.

Bien que plusieurs parties analogiques puissent étre remplacées par des parties numériques, la
nécessité des circuits analogiques reste assez importante. Le monde réel étant analogique, il y
aura en effet toujours besoin de convertisseurs pour convertir les données numériques des
dispositifs ¢€lectroniques en signal analogique (ex: signal audio) perceptible par ’homme.

D’autre part, les circuits intégrés analogiques peuvent réaliser des fonctions a haute fréquence



(Radio Fréquence) contrairement aux circuits numériques. Les senseurs, les transmetteurs, les
Récepteurs sont ainsi souvent des composants analogiques.

Le but de notre travail consiste en 1’étude et la conception d’un amplificateur opérationnel
CMOS a deux étages, dans un but d’une utilisation du modele dans la simulation d’une
mesure de température par un amplificateur d’instrumentation a trois aop. Dans ce contexte,
ce mémoire est subdivisé en trois chapitres :

Le chapitre 1, présentera une description exhaustive des caractéristiques du transistor MOS
pour des applications analogiques. Devant le nombre impressionnant des travaux traitant du
comportement du transistor MOS ou de sa modélisation, il nous a paru utile, Au dela des
aspects physiques, de développer ici une synthése simple et complete sur ce sujet destinée
aux concepteurs de circuits analogiques. En premier lieu, nous rappellerons les bases
physiques qui régissent le fonctionnement du transistor idéal. Nous aborderons alors le calcul
du courant dans les différents régimes de fonctionnement. Les caractéristiques petit signal
seront ensuite détaillés et analysées en termes de performances au sein des circuits. Nous
poursuivrons par une ¢tude du bruit dans le transistor.

Dans le chapitre 2, nous décrirons quelques cellules analogiques primordiales dans la
réalisation de 1’¢électronique pour notre amplificateur d’instrumentation. L’utilisation de
technologie CMOS basse-tension nécessitera d’étudier des circuits de polarisation tels que les
miroirs de courant.

Dans Le chapitre 3 nous utiliserons I’ensemble des cellules analogiques étudices
précédemment pour concevoir notre amplificateur opérationnel a deux étages en technologie
CMOS, ce dernier sera utilisé par la suite dans une application de mesure de température par
un amplificateur d’instrumentation [A.

Nous terminerons notre mémoire par une conclusion générale.






Chapitre 1 Caractéristiques électriques du transistor MOS

I.1.- Introduction [3]

La technologie MOS connait son succes en raison de la haute densité d'intégration a laquelle
elle permet d'accéder a un colt relativement réduit. Les motivations de la course a
l'intégration ont €té, sans aucun doute, liées a la nécessité d'intégrer de gros circuits logiques
ou des mémoires a haute densité, Encore aujourd'’hui, ces domaines sont les moteurs des
développements technologiques les plus pointus. Néanmoins, depuis quelques années, on
observe sur la scéne internationale un intérét croissant pour l'intégration de circuits
analogiques en technologie CMOS. Malheureusement, si les outils mis a disposition des
concepteurs de circuits logiques ont Permis de suivre cette évolution rapide de la technologie,
les outils de simulation de 1™analogicien" sont restés largement en retrait. Des recherches
importantes ont ét¢ menées pour essayer de comprendre les phénomenes qui régissent le
fonctionnement du transistor MOS. Les bases théoriques essentielles sont maintenant bien
connues [4], [5] mais la réduction des géométries a fait apparaitre des phénomenes nouveaux
tres difficiles a analyser et modéliser. Dans ce chapitre nous nous intéressons au

comportement du transistor MOS dans ses différents régimes de fonctionnement.

1.2. Présentation du transistor MOS

Le transistor MOS a effet de champ ou transistor MOSFET dans la conception théorique est
énoncé pour la premiere fois en 1925 par J.E Lilienfeld [6] [7]. Ce n’est qu’en 1947 avec les
travaux de J. Bardeen, W. Brattain et W. Schockly que le premier transistor bipolaire a base
de germanium fut alors fabriqué. Cependant, la difficulté d’obtenir des oxydes de germanium
stables (qui reste encore aujourd’hui un probléme majeur pour le développement des
composants a base des matériaux a forte mobilité), nécessaires au bon fonctionnement des
transistors MOSFET. Alors le développement des composants a base de silicium [8].

En 1960 Kahng et Attala présenté le premier transistor MOS sur Silicium en utilisant une
grille isolée dont le dié¢lectrique de grille était en oxyde de silicium SiO2. Le silicium fut un
choix treés judicieux. Car son oxyde est non seulement un trés bon isolant €lectrique mais il
s’est aussi réveélé parfaitement adapté pour former des couches dites de passivation protégeant
les circuits, accroissant remarquablement leur fiabilité. Ce transistors est plus simples et
moins chers que leurs concurrents bipolaires, mais intrinséquement moins performants a
génération technologique équivalente, ont connu leur essor dans les années 70-80 grace a la
technologie (Complementary Métal Oxide Semi-conducteur) CMOS basée sur ’utilisation de

deux types de transistors complémentaires (n MOSFET et p MOSFET) inventée en 1968 qui



Chapitre 1 Caractéristiques électriques du transistor MOS

consomme tres peu d’énergie [9]. Le transistor MOSFET est utilis¢ dans de multiples
applications. Il est utilis€ comme amplificateur dans certaines applications analogiques.
Il est aussi utilis¢ comme bit pour stocker et lire I’'information sous forme de zéros et uns.

Son utilisation est plus importante dans les applications numériques.

Figure (1.1): Premier transistor MOSFET réalisé par M. Atalla, D. Kahng en 1959[10].

I.2.1. Structure et fonctionnement du transistor NMOS

La structure de base d'un transistor MOS a canal n est constituée d'un substrat de silicium de
type P (impuretés acceptrices), de résistivité élevée dans lequel ont été réalisées, par diffusion
ou implantation ionique, deux zones, appelées drain et source de profondeur Xj, fortement
dopées et de type opposé a celui du substrat. Une capacité¢ MOS de longueur Lg est réalisée
sur le substrat entre la source et le drain ou I’¢lectrode de commande constitue la grille du
transistor. La région entre les deux jonctions de source et drain est appelée la région du canal,
elle est définie par sa longueur L et sa largeur W. Le transistor comprend donc quatre contacts
: le drain, la grille, la source et le substrat. La structure basique d’un transistor nMOS est

présentée a la figure (1.2).
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Vsub

Figure (1.2) : Représentation schématique d’un transistor MOS [11]

La zone active du transistor MOS est la région semi-conductrice (substrat) située entre la
source et le drain prés de I’interface oxyde-semi-conducteur. Donc I’application d’une tension
suffisante entre la grille et le substrat Vgs génére un champ électrique, un canal de conduction
est créé a linterface oxyde-semi-conducteur. Cela permet la circulation des porteurs
minoritaires dans le canal entre la source et le drain.

1.2.2. Diagramme de bandes de la structure MOS

Les propriétés électroniques d’un semi-conducteur étant controlées par la position du niveau
de Fermi dans le gap, nous allons donc nous intéresser a la structure de bandes du MOS. La
plus simple des structures MOS est la capacité MOS qui consiste en un empilement métal-
oxyde-semi-conducteur. Ec et Ev représentent respectivement les niveaux d’énergie de la
bande de conduction et de la bande de valence. Ei représente le niveau de Fermi intrinséque.

Le niveau de Fermi du métal est EFm.
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Supposons tout d’abord que la source et le drain soient a la masse (Vdb=Vsb=0 V). Nous
rappelons le principe des différents modes de fonctionnement du transistor MOS sur la
figure(1.3) [12].

Lorsqu’une tension Vgs est appliquée, la structure de bande, prés de I'interface Semi-
conducteur-Oxyde est modifi¢e. Trois situations peuvent étre considérées (dans la région du
canal) : accumulation, déplétion et inversion. Pour une tension de grille négative, les porteurs
majoritaires (trous) sont attirés a I’interface du semi-conducteur et une trés fine couche de
charges positives (la couche d’accumulation) est alors formée (figure (I.3.a)). Avec
I’augmentation de la tension de grille Vgs, la courbure des bandes devient plus faible, jusqu’a
une certaine valeur ou il n’y a plus de courbure des bandes. Cette valeur particulicre de
tension de grille est appelée la tension des bandes plates VFB (flat-band potential).

Au-dela de ce point, la courbure de bandes est opposée a celle en accumulation, une charge
négative est en train de se former. En fait, la charge positive de la grille repousse les trous de
la surface du semi-conducteur et fait apparaitre une charge négative (due aux ions accepteurs
immobiles), appelée charge de déplétion (figure (1.3.b)). Quand la tension de la grille
augmente encore plus, la courbure des bandes vers le bas devient plus prononcée (figure
(I.3.c)). Dans cette situation, la surface du semi-conducteur se comporte comme un matériau
de type N, d’ou le nom de région d’inversion. On parle d’inversion forte lorsque la
concentration des porteurs minoritaires en surface devient supérieure a la concertation des

majoritaires dans le volume.
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Figure (1.3) : Diagramme schématique des bandes d’énergie d’une structure MOS pour un
Semi-conducteur de type P, pour différents modes de fonctionnement : accumulation,

déplétion et inversion. [12]
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I.3. Régimes de fonctionnement [13]

I.3.1.Le régime statique

Le régime statique du transistor MOS permet de définir son mode d’opération (point de
fonctionnement) ainsi que son équation d’état qui donne I’intensité du courant drain Ip en
fonction des parametres géométriques (W, L) et des tensions appliquées a ses bornes
(VGs,Vbs, Ves). Nous définissons ainsi deux types de régime de fonctionnement en fonction
de la tension grille-source Vgs appliquée aux bornes du transistor :

> Le régime de faible inversion : dés lors que la tension grille-source Vgs est inférieure
ou voisine a la tension de seuil Vi, du transistor : Vgs<Vin.

> Le régime de forte inversion : des lors que la tension grille-source Vgs est supérieure a
la tension de seuil Vi du transistor : Vgs>Vin.

Pour chaque régime de fonctionnement (faible inversion ou forte inversion), nous définissons
deux types de zone de fonctionnement en fonction de la tension drain-source Vps appliquée
aux bornes du transistor :

> La zone de conduction ou zone ohmique : dés lors que la tension drain-source Vps est
inférieure a la tension de saturation du canal avec Vpssat=Vgs-Vin.

> La zone de saturation ou zone « source de courant » : des lors que la tension drain

source Vps est supérieure a la tension de saturation du canal Vpssat.

I11.3.1.1.Régime de faible inversion
L’expression du courant drain ID en régime de faible inversion en zone de saturation est

donnée par I’expression [13] :

Ip =Ipo (%) exp (&) ( 1 )
Ou

n=1+ (qNfs/Cox) + (CB/Cox) représente la pente de la courbe ID(Vgs) en régime de faible
inversion (avec Cox , la capacité surfacique d’oxyde de grille ; Nfs, la densité d’états de
surface ; q, la charge de I’¢lectron ; et CB=0QB/dVgs) et uT représente la tension

thermodynamique.
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I11.3.1.2.Régime de forte inversion

a) Zone de Conduction (ou Ohmique)

L’expression du courant drain ID en régime de forte inversion en zone de conduction est

donnée par :
We VDS
Io-K [ (Vas = Vas = 5°) Vs (1.1)
> K=n0Cox ; (avec p0, la mobilité nominale des porteurs)

> Weff=W-2Wint représente la largeur de grille effective (avec Wint largeur de
recouvrement entre grille et ilots de diffusion)
> Leff=L-2Lint représente la longueur de grille effective (avec Lint longueur de

recouvrement entre grille et ilots de diffusion).

b) Zone de Saturation (ou Source de Courant)

L’expression du courant drain ID en régime de forte inversion en zone de saturation est

donnée par :
In= g‘feffff(vcs “Vas) 2 (1+1Vps) (1.2)

A est un paramétre représentatif de la modulation de la longueur du canal.
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Figure (1.4) : Représentation schématique des différents régimes de fonctionnement d’un

NMOSFET et schéma de bandes d’énergie de la jonction source/substrat/drain [14]
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I.3.2. Le régime dynamique

Par la suite, nous ne modéliserons le transistor MOS qu’en régime de forte inversion, en zone
de conduction et en zone de saturation.

1.3.2.1 Modg¢le petit signal en zone de conduction

Le transistor MOS en régime de forte inversion et en zone de conduction peut étre modélisé
par une simple conductance gps entre drain et source, raison pour laquelle on nomme parfois
cette zone « zone linéaire ». En utilisant I’équation (1-3) donnant le courant drain ID en zone
de conduction, nous pouvons exprimer la conductance équivalente du transistor dans ce mode

de fonctionnement :

1 dID Wess

-1 _db g
gps rDS  dVDS Leff

(Vos—Vw-Vbs) (1-3)

Pour des tensions drain-source VDS<< (VGS-Vth)=VDSsat, I’expression précédente se

simplifie :

1 Wess
e K— _ 1_4
gos= — Lo (Vos—Vm) (1-4)

1.3.2.2.Modg¢le petit signal en zone de saturation

En régime de forte inversion et en zone de saturation, le transistor MOS peut étre modélisé en
fonction de la gamme de fréquences dans laquelle il est utilisé. Nous distinguerons pour cette
raison deux gammes de fréquences : les « moyennes » fréquences et les hautes fréquences.
Dans le domaine des moyennes fréquences, nous négligerons les capacités parasites du

transistor MOS et les résistances d’acces série.

a) Modéle petit signal moyenne fréquence

Le modele petit signal dans la gamme des moyennes fréquences est représenté par la
figure(l.5). Ce modele est simplement composé de deux sources de courants liées
proportionnellement aux transconductances de grille gm et de substrat gmb, et d’une

conductance gps entre les ilots de source et de drain.

11
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Figure (1.5) Modéle petit signal moyenne fréquence du transistor MOS en régime de forte
inversion et en

Zone de saturation [15]

L’expression du courant drain petit signal Ip est donnée par:

_ 61D 5ID SID
ID Vs Vas+ Vs Vbs+ Ve VB(1-5)
VDS > VGS = cte VDS > VBS = cte VGS > VDS = cte

Encore:

ID = gnVGS +gosVDS+gmsVBS (1-6)

— g Wett o vy = weff )
gn=K o (Ves-Vm) = |2k Lo/ f ID (1-7)
ID
gDs=JID =ﬁ (1-8)

12
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ou VA représente la tension d’Early équivalente.

La comparaison des relations (1-4)et (1-7)montre que pour la méme tension (Vgs-Vu), la
transconductance gm en zone de saturation correspond a la conductance gps=1/ron en zone de
conduction au voisinage de 1’origine de la caractéristique ID(Vps) a Vgs=cte.

La transconductance de substrat est exprimée en prenant en compte la modulation de la

tension de seuil Vth par la variation de la tension Vs [15]:

sip §Vin

gmb= 5, L (1-9)
Vs > Vps = cte Ves > Vps = cte

En prenant pour expression de la tension de seuil Vi, :

Vin =Vis+ bp+Kiy/ &p — Vps - Ko (OP-Vas) (1-10)

a. VB : représente la tension de bande plate « flat-band ».

b. ¢r: est le potentiel de surface.

c. Kietk, sont respectivement, les 1° et 2°™paramétre du dopage npn-uniforme.

Nous pouvons alors réécrire 1’équation (2.7) sous la forme simplifiée :

gt =g, = gn [ﬁ - Kz] = ngm )

Ves > Vps = cte
b) Modéle petit signal haute fréquence
Dans la gamme des hautes fréquences, il est nécessaire de prendre en compte les capacités
parasites du transistor. Le mode¢le petit signal en régime de forte inversion est représenté par

la figure(1.6).

13



Chapitre 1 Caractéristiques électriques du transistor MOS

Figure (1.6): Modele petit signal haute fréquence du transistor MOS en régime de forte
inversion et en zone de

Saturation [15]

Nous pouvons distinguer, les capacités inter-électrodes Cop, Cas, Cps et les capacités liées au
substrat Cgs, Cps et Csp.

Capacités inter-¢lectrodes : elles dépendent au ler ordre de la capacité d’oxyde de grille par
unité de surface Cox , de la longueur effective du canal sous la grille Leff, et de la longueur

latérale des ilots de diffusion source et drain sous la grille Lint. Dans la zone de conduction,

CoxLoffW, c
Cgs= CGD=W + Cox Lint Werr= C‘;m” + Cov (2-1)

Dans la zone de saturation,
Cap=Cas Lint Wer = Cov (2-2)

Cgs= gcox LettWesr+ Cox Lint Wesr =§ Ceanal+ Cov (2'3)

Capacités liées au substrat : au ler ordre, les capacités Cpg et Csp sont exprimées a partir de

I’épaisseur de la zone de charge d’espace d’une jonction pn et de la surface latérale [16]:

14
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Cps =CLp wefi;m + Ciat 2( Lp +Weff);mlsw (2-4)
(-] (-]
1 1

Csg = C Ls Wett————77 + Ciat 2( Ls +Wesr )

()

(2-5)

(-fa)™

ou Ls et Lp représente respectivement les longueurs de diffusion des ilots drain et source ; MJ
et MJSW, respectivement les coefficients de gradient surfacique et latérale ; Caire et Clat,
respectivement les capacités surfaciques et latérales. La capacité Cgp est indépendante des

conditions de polarisation :
CcB = Cca Letr

I.4. Transconductance et conductance de sortie

En régime de faible inversion et en zone de saturation, la transconductance est proportionnelle
au courant Ip. Le gain en tension intrinséque d’une source commune avec charge active est
alors quasi-indépendant de la valeur de Ip, comme le montre la figure 1.7. De plus, ce gain est
maximal. Nous retrouvons des caractéristiques analogues a celles du transistor bipolaire.
Cependant, dans ce régime de fonctionnement, les impédances « vues » des drains sont tres
¢levées et le circuit présente un faible produit gain bande passante. Ainsi, 1’utilisation du
transistor MOS dans cette région ne sera pas considérée dans la suite de ce mémoire. Par
conséquent, dans le cadre de cette ¢tude, nous nous intéresserons principalement a son
fonctionnement en régime de saturation sous forte inversion (seul le commutateur analogique
sera considéré en régime de conduction).

Les parametres de conception de premier ordre seront alors le rapport géométrique (W/L) du
transistor, la tension grille-source appliquée VGS (fixant I’intensité du courant drain Ip) ou
I’intensité du courant Ip (fixant la tension grille-source Vgs). La conductance de sortie sera

caractérisée par le terme conductif gps de parametre A.

La transconductance gm sera considérée comme étant directement proportionnelle a la racine
carrée du rapport géométrique du transistor multiplié par le courant de polarisation du
composant. Le gain maximal en tension avO0 d’un simple transistor MOS sera alors

logiquement donné par :
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_ 8m W, 1 _ V2K WL i
IJLvoI—gDS /ZKLIDMD— A (2-6)

Nous pouvons donc remarquer que ce gain av0 augmente en ¥ (W/L) pour un courant de
polarisation donné et varie en 1/VID en régime de forte inversion comme le montre la figure

(1.7).[17].

Figure (1.7) : Gain en tension intrinséque quasi statique av0 du transistor MOS source

commune en fonction du courant drain ID. [17]

L.5. Le Bruit dans les transistors MOS

On distingue différentes sources de bruit dans un transistor MOS [18] ,[19].

I .5.1. Bruit thermique

Le bruit thermique des résistances est le résultat du mouvement brownien des électrons dans
un conducteur. Celui-ci produit aux bornes d'une résistance R une tension erratique v(t) dont
la distribution d'amplitude est gaussienne, de moyenne nulle, et dont la valeur quadratique
moyenne <v2(t)> (ou variance) mesurée dans une bande df est égale a :

< V2>=4KTRdf (2-7)

ou k désigne la constante de Boltzmann (k=1.381 10-23 J/°K),

et T désigne la température de la résistance en °K.

On peut établir en outre que ce résultat est indépendant de la fréquence (tant que celle-ci reste
inférieure a une dizaine de GHz). On en conclut que le bruit thermique est un bruit blanc dont

la densité spectrale bilatérale est uniforme et égale a 2kTR (V2/Hz).
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Dans le cas du canal du transistor en conduction, le bruit thermique peut étre représenté par
une source de tension connectée a la grille d'un transistor sans bruit. Si le composant est en
saturation, l'approximation R=2/ (3*gm) peut étre utilisé pour calculer la tension de bruit du

générateur qui devient:
, 8
\% ne=3 kTgm .df (2-8)

1.5.2. Bruit en 1/f

Le bruit en 1/f (“flicker noise”) est un bruit dont la densité spectrale de puissance varie
comme f-v ou v est proche de 1. C'est donc un bruit trés génant dans les applications basses
fréquences. Il est attribué a des inhomogénéités, des disparités de l'interface Si/Si02, mais son
origine est encore mal cernée. La valeur moyenne de ce bruit est également nulle.

Comme pour le bruit thermique, une mod¢lisation possible de ce phénomene peut se faire par
l'intermédiaire d'une source de tension connectée a la grille dont I'amplitude est donnée par la

formule approximative suivante :

Viye——= (2-9)

Ou K est un parametre qui dépend de la température et du processus de fabrication.

I .5.3.Bruit de grenaille

Le bruit dit "de grenaille" (“shot noise™) est dii a la nature discreéte du flux d'électrons. A tout
courant continu I se superpose des charges individuelles de propagation aléatoire. W.
Schottky a montré que la variance du bruit de grenaille est directement proportionnelle a la
valeur moyenne du courant I. Cependant, lorsque le nombre de porteurs est €levé et que leur
vitesse est faible, les interactions qui existent entre les charges ont tendance a réduire le
caractére aléatoire de la propagation, et donc l'amplitude de ce bruit.

Dans le canal d'un transistor MOS, la densité de charge est généralement €levée et le champ
¢lectrique faible. Le bruit induit par le déplacement aléatoire de porteurs est donc mieux décrit
par l'expression du bruit thermique.

1.5.4. Fluctuations du nombre de porteurs de charge

Cette théorie a été proposée par Mc Worther . Ce bruit est dii au piégeage des porteurs de
charge au-dessous du di¢lectrique au niveau de la grille. La densité spectrale du courant qui

circule au niveau du drain, notée SID et donnée par : [20]:

17



Chapitre 1 Caractéristiques électriques du transistor MOS

Si= o IFZCII;\I:VZLF n (coxl\jrscTss+c,)2 (uuL:)Z (2-10)
Avec
Ho
Merr=1+ (Ves —Vr)
Ou:

KF : constante dépendant de la technologie utilisée

n : concentration des électrons

q : la charge de I’¢lectron

Ip : le courant du drain

K : la constante de Boltzmann

W : la largeur du canal

L : la longueur du canal

T : la température en degré Kelvin

Nst : la densité des porteurs pi€gés en surface

Css : la capacité d’interface

Ci : la capacité d’inversion

Cox : la capacité de l'oxyde

Vs : la tension entre la grille et la source

Vr : la tension de seuil «threshold »

efr : la mobilité effective des porteurs de charge

Lo: 1a mobilité des porteurs de charge a faible champ

0 : le facteur d’atténuation de la mobilité des porteurs de charges dans le canal.

1.6.LA TECHNOLOGIE CMOS |21]

La réalisation d’un circuit intégré a partir d’un schéma ¢électrique consiste, pour le concepteur,
a définir les dimensions physiques ainsi que I’emplacement des divers éléments. Dans une
seconde étape, ces ¢léments sont réalisés par le fondeur, sur la plaquette de silicium. Les
divers procédés

physico-chimiques mis en ceuvre pour cette réalisation font appel a une technique de masques

photo-lithographiques, chaque masque correspondant a une « couche » du circuit intégré. Le
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plan de ces masques est réalisé par le concepteur du circuit qui doit tenir compte de certaines
régles imposés par le fondeur. Le dessin des masques (layouts) revient a dessiner un ensemble
de figures géométriques qui définissent les éléments €lectriques ainsi que leur position.

Pour mener a bien cette tache le concepteur utilise un éditeur de polygones appelé éditeur de
layouts. Cet outil permet en outre d’obtenir un ensemble de plans de masques, sous la forme
d’un fichier informatique directement utilisable par le fondeur.

Lorsque I’on integre un NMOS et un PMOS sur le méme support de silicium, il est nécessaire
de réaliser des régions d’une polarité¢ différente de celle du substrat afin d’isoler le MOS
concerné. Ces régions sont appelées caissons. La figure (I.8)illustre ceci dans le cas d’un

substrat p.

source

NMOS PMOS

Figure (1.8) schéma d’intégration de la structure CMOS [21]

I.7.Conclusion

Ce chapitre nous a permis de fixer les bases théoriques qui régissent le fonctionnement du
transistor MOS. Nous avons choisi une approche simple destinée a mettre 'accent davantage
sur la compréhension des phénomenes et de leurs limitations que sur les multiples approches

de mod¢lisation développées dans la littérature.
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I1.1. Introduction

Un amplificateur opérationnel encore appelé (ampli op, AO, AOP, ALI) est un amplificateur
différentiel, c'est-a-dire un amplificateur qui amplifie une différence de potentiel électrique
présente a ses entrées. Il a été initialement congu pour effectuer des opérations mathématiques
dans les calculs analogiques, il permettait de modéliser les opérations mathématiques de base.
Par la suite, ’amplificateur opérationnel est utilis¢ dans bien d’autres applications tels que la
commande des moteurs, la régulation de tension, les sources de courants ou encore les
oscillateurs. [22]

Un amplificateur opérationnel en technologie CMOS dispose généralement de deux entrées,
deux broches d’alimentation, et une sortie. L’ entrée notée + est dite non inverseuse tandis que
I’entrée notée - est dite inverseuse, ceci en raison de leur rdle respectif dans les relations
entrées/sorties de ’amplificateur.

Un amplificateur opérationnel CMOS se compose d’un circuit de polarisation, d’un
amplificateur différentiel et d’un étage de gain en tension, dans le présent chapitre nous allons

voir en détails les blocs de base de ’amplificateur intégrés.

IT .2. Architecture d’un amplificateur opérationnel.

Le schéma général d’un amplificateur opérationnel est plus ou moins celui indiqué (Figure
[1.1).11 comporte en entrée un €tage différentiel puis un étage de gain ¢élevé et enfin un étage
de sortie capable de délivrer un courant important. Il faut y ajouter un circuit de compensation
et les circuits nécessaires pour générer les tensions et les courants de polarisation.

Deux structures classiques seront détaillées : ’amplificateur a deux étages et le « folded »

cascode.

Circuit de compensation
V1Vs Etage —,| Etage de gain Etage de sortie
vo | différentiel .

A

Génération
Des sources

Figure II.1. Architecture d’un amplificateur opérationnel.[23]
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I1.3. étage d’alimentation- les miroirs de courant

L e miroir de courant, qui est I'une des cellules de base des circuits intégrés analogiques doit

satisfaire les caractéristiques : [24]

>
>
>
>

Un facteur de copie en courant précis et constant,
Une plage en tension admissible en sortie la plus large possible,
Une faible résistance dynamique d’entrée rin,

Une faible conductance dynamique en sortie du miroir gout=1/rout , afin de rendre la

copie en courant indépendante des conditions de la tension de polarisation du noeud de sortie,

>

Une réponse en fréquence €levée du courant de court-circuit en sortie.

I1.3.1 Le miroir de courant simple

Le miroir de courant simple est présenté (figure I1.2).Le transistor M; est cablé en

«transdiode» et opere donc en zone de saturation car Vps=Vags™> (VGs-Vin).

Figure I1.2.: Miroir de courant simple [13]

Afin d’assurer une recopie en courant fidéle, le transistor Mz doit aussi opérer en zone de

saturation, d’ou I’expression du transfert en courant du miroir :

Lout _ (W/L)2 1 + A, Vps;
Lin (W/L); 1+ A4 Vpsy

En prenant en compte la modulation de la longueur du canal, le transfert en courant est

dépendant des tensions de polarisation des nceuds d’entrée et de sortie du miroir (termes

MVbpsi et A.2Vps2) et introduit une non-linéarité en fonction de la tension de sortie Vpsz. Le
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miroir de courant classique présente la plage de tension admissible en sortie la plus grande
possible (seulement limitée par la nécessaire polarisation du transistor M> en zone de
saturation) Vour>Vbssar, mais au détriment de la lin€arité du transfert en courant et avec une
valeur relativement €levée de la conductance de sortie du miroir. Nous devons remarquer que
la résistance dynamique « vue » par la grille de M est relativement faible (1/gml), ce qui fait
que M> est proche, en régime dynamique petit signal, d’une « attaque » en tension. De cette

considération, il en résulte ’expression de la conductance de sortie :

Zout= gps2 = Az2lp2
La (figure I1.3) présente le schéma équivalent petit signal du miroir de courant simple. En
régime petit signal, le transistor M; cablé en transdiode, présente, grace a la contre réaction

paralléle entre drain et grille, une forte valeur de conductance dynamique (gmi+gpsi). Cette

conductance est « vue » par la grille de M.

AR

Figure I1.3.: Schéma petit signal du miroir de courant simple

Avec des technologies submicroniques basse-tension, et avec une longueur de canal L proche
de la valeur minimale, nous recherchons souvent a améliorer les caractéristiques de sortie de
la source de courant, car le parametre A est souvent de trop forte valeur dans ces technologies.
L’une des méthodes consiste a maintenir quasi constante la différence de potentiel Vps du
transistor qui donne le courant de sortie. Pour cela, un second transistor positionné en «série »

recoit la variation de la tension de sortie, alors que le premier impose le courant.

Dans ce type de circuit, nous disposons principalement du miroir de courant Wilsonet des

miroirs de courant cascode.
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I1.3.2 Le miroir de courant Wilson
I1.3.2.1 Principe
Afin de réduire la conductance de sortie du miroir de courant simple, la structure Wilson peut

étre utilisée (figure [1.4).

Figure I1.4.: Miroir de courant Wilson [13]

Le transfert en courant est identique au miroir de courant classique avec une erreur

systématique générée puisque Vpsi=Ves2tVass :

Lout _ ll;z _ (W/L), 1+ 2, Vps,
Lo Ipi  (W/L); 1+ 2A;(Vgsz+Vass)

La plage de tension admissible en sortie est dégradée d’une tension grille-source
supplémentaire en comparaison avec le miroir de courant classique : Vour> Vgs2+Vpssa3
soit Vour™> 2Vbssatt Vi

La conductance de sortie du miroir Wilson est plus faible que celle du simple miroir de

courant :

_ 9m2-9ps3.9ps1
out= —————
Im1-9m3

mais 1’écart de polarisation Vpsi~2Vps2 implique que les performances sont «moyennes ».
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11.3.2.2 Miroir de courant Wilson amélioré

Afin de supprimer I’erreur systématique dans le transfert en courant du miroir et de réduire la
conductance de sortie, il est souhaitable que M; et M présentent les mémes tensions Vps.
Cela peut étre réalis€ avec I’ajout d’un transistor supplémentaire My(figure [1.5).ce qui

constitue le miroir de courant Wilson amélioré.

Figure I1.5: Miroir de courant Wilson amélioré [13]

Ce miroir affranchit I’erreur de recopie en courant car :
Vbsi= Vbs2 = Vasz dés lors que Vgss=Vasa.
La plage de tension admissible en sortie demeure inchangée :
Vour> Vas2tVpssats, s0it Vour™> 2Vpssatt Vin.
La conductance de sortie du miroir est approximativement équivalente a celle du miroir de

courant Wilson classique :

9m2.9ps3.(9ps1+t9ma) _ gps

avec|x,| = 2m

Zout~
9m1-9m3 [xpol 9ps

Ce qui met en évidence que la conductance de sortie gout correspond a celle de M3 divisée par
le gain en tension intrinséque quasi statique av0 d’une source commune avec une conductance

de charge extérieure nulle.
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I1.3.3 Les miroirs de courant cascode

I11.3.3.1 Cascode simple

Le miroir de courant cascode (figure 11.6) est une méthode alternative, plus largement utilisée,
afin de réduire ’admittance de sortie des miroirs de courant. Cette caractéristique est réalisée

grace a une contre-réaction série appliquée sur la source du transistor de sortie.

Figure II.6: Miroir de courant cascode simple [13]

Comme pour le miroir de courant Wilson amélioré, le miroir de courant cascode s’affranchit
de la dépendance entre les deux tensions drain-source de M; et M> : Vgsa+VGsi=Vas3+Vpss
d’ou Vpsi=VGsi=Vbs2 des lors que Vass=Vassa. L’expression du transfert en courant est alors

identique a celle du miroir de courant Wilson amélioré :

Lout _ (W/L)2 1 + A, Vps;
Lin (W/L); 1+ A4 Vpsy

De méme, la plage de tension admissible en sortie est limitée par la nécessaire polarisation du
transistor M3 en zone de saturation :

Vour> Visa+Vpssats, s0it Vour™> 2Vpssat+Vin.
Le transistor M3 est proche d’une configuration dynamique grille commune. La source de M3
subit un quasi attaque en courant par M> dont la conductance de sortie est gpso.
I1.3.3.2.miroirs de courant cascode a large excursion
Afin d’améliorer la plage de tension admissible en sortie du miroir de courant cascode, la
tension de polarisation de la grille de M3 doit étre la plus faible possible mais suffisante pour
assurer le fonctionnement en zone de saturation. En d’autres termes, il est nécessaire d’ajouter

une source de tension AV plus petite que la différence de potentiel Vgss de la (figure 11.7).
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Figure I1.7: Schéma de principe du miroir de courant

Cascode a large excursion [13]

Ces circuits seront alors considérés comme miroir de courant a « large excursion » en raison
de leur plage de tension admissible en sortie (Vour>2Vpssa). Les (figure 11.8)et (figure

11.9)sont des variantes d’implémentation du miroir de courant cascode a large excursion.

Figure I1.8: Miroir de courant cascode a largeFigure II.9: Miroir de courant cascode a large [13]

Excursion(I) Excursion (II)

26



Chapitre2 Amplificateurs opérationnels en technologie CMOS

I1.3.3.3 Le miroir de courant cascode amélioré a grande excursion
Un miroir de courant tres utilis€é dans la conception de circuits intégrés analogiques dans un
environnement basse tension est le miroir de courant cascode a large excursion [24] [25]

(figure 11.10).

Figure I1.10: Miroir de courant cascode amélioré a

Large excursion et a courant injecté [13]

Afin que le circuit possede la plus grande excursion en tension en sortie, ce circuit exploite la
limite de polarisation Vpssa €n zone de saturation des transistors M; et Ma. Les transistors M
et My sont cablés en configuration de « diode composite », dans le sens ou la grille de M1 est
reliée au drain de My. Le rdle du transistor My est alors d’assurer une tension drain-source de
M; plus faible que dans un circuit du type cascode simple (figure [1.6). Il permet surtout de
rendre cette tension équivalente a la tension drain-source du transistor My, et ce, afin d’assurer
une recopie en courant du miroir trés peu dépendante du A. Sans la présence du transistor M

(figure 11.10), la recopie en courant serait alors dépendante du parametre A.
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I1.4. La paire différentielle
I1.4.1. La paire différentielle simple

\L In Ioz\L

Vi k! v K —V;.,

Figure Il.11: Cellule différentielle a base du CMOS.

La premicere classe des cellules différentielles est réalisée par la paire des transistors MOS M;
et M du type N représentée par la (Figure [1.11) [26].

Cette paire de sources couplées est polarisée par une source de courant ISS. Les deux
tensions d'entrées Vin1 et Vinx peuvent €tre appliquées sur les grilles de M; et Ma, ou les
transistors Mjet M» ont la méme caractéristique. Le role de cette cellule est de convertir la
tension d'entrée Vin en un courant Ip; et Ip> donné par les équations (1.2a) et (1.2b) dans la

région de saturation des transistors de la (Figure [1.11).
Ipi=B.(Vi1—Vs—Vr)? (1.2a)
In2=B . (Vinz—Vs—Vr)? (1.2b)
En combinant (1.2a) et (1.2b), on trouve :

Vinl - Vin2 = /"’71— /"’72 (1.3)

La somme des courants sur le nceud des sources des deux transistors est donnée par la formule
suivante :

IpitIpz +ss (1.4)
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En combinant les équations (1.3) et (1.4), on obtient I'expression des courants drains des deux

transistors, ou AV= Vinl-Vin2:

2

Ipi = — B AV /’ZS—;— (3) (1.52)
2

Iy =5 — B AV /’ZS—;— (3) (1.5b)

D'aprés les équations (1.5a) et (1.5b), on trouve les régions de saturations et de blocage de
chaque transistor.

Vinl > VinZ

I
AV > |[—
,’ B

Le transistor M est saturé, et le transistor M est bloquéalors on a : Ip; = Iss
La (figure 11.12).explique ces équations pour les courants de sortie en fonction de la tension
d'entrée [27]. Ces courants de sortic sont limités par le courant de contréle de la cellule

différentielle Iss.

Figure I1.12: Le courant drain de sortie de la paire de sources couplées en fonction de la

Tension d'entrée AV. [27]

29



Chapitre2 Amplificateurs opérationnels en technologie CMOS

Le courant de sortie est donné par la différence des courants drains tel que:

I
pour |AV| < =
B
, __B Ap2
Io=Ip1 —Ip2 = av 1 2ISSAV (1.6)
Isssign(AV)
Iss
pour|AV| > F

Cette équation est représentée par la (figure I1.13) ou la plage de tension d'entrée est limitée par \/%

Figure I1.13: La différence entre les courants de sortie de la paire de sources couplées en

Fonction de la variation de la tension d'entrée AV. [27]

11.4.1.1. La transconductance en DC
La transconductance de la cellule différentielle simple est donnée par la dérivation de la
différence des courants de sortie des drains des transistors M; et M par rapport a la tension

d'entrée, on obtient 1'équation (1.7):

[21ssB|1—-L-av2
— 9Up1-Ip2) _ ZISSB[I v ]

Iss
AV 1 A2
ZISSAV

Gmpc (1.7)
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11.4.1.2 La transconductance en AC

Figure II.14: Le modeéle petit signal équivalent d'une cellule différentielle simple.

_B Ay2
2% 3 ,/21553[1 iV ]

my =—— = = 1.8a
B ovess < oav 1L Ay2 (1.82)
2Igg
2TecB|1-L-AV2
dlpg dlp; ZISSB[I lssAV ]
gm=_—=2_—“"=———2—— (1.8b)
0VGs2 AV 1-_L Ay2
2Igg

On a une méme valeur de transconductance (gmi=gm2) qui est la transconductance en mode

DC, soit dans la demi-cellule de la (Figurell.14) on trouve :

di=— mly (1.8¢)

Pour la résistance drain-source dans la paire de sources couplées et infinie, on trouve la

relation entre la différence des courants de sortie des drains et la tension d'entrée :
io(s) = 1d1(s)-1d2(s)= gml vinl(s)- gm2 vin2(s) (1.9)
a partir de 1'équation (1.8) et (1.9) on trouve:

io(s) =Gm pcAV(s) (1.10)

On remarque que la transconductance en AC c'est la méme en DC, lorsque en élimine 1’effet

interne (la résistance drain-source et les capacités des transistors MOS).
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I1.4.2.La paire différentielle cascode

Le gain en tension d’un amplificateur différentiel peut étre augmenté par I’utilisation de la

configuration cascode montrée dans la (Figure 11.15)

Figure I1.15 : amplificateur diff cascode a) et b) son demi circuit

Le cascodging est appliquée sur les transistors M1 et M1 via les transistors M3 et M4et sur la
source de courant M7 et M8 via les transistors M5 et M6, le gain différentiel est calculé en

utilisant le demi circuit figura :

A= 2% = gui(Ron ||Rop) (1.11)
ou

Ron=(gm3ro3)ro1 (1.12)
et

Rop=(gmsros)ro7 (1.13)
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IL.5. Etage de gain
I1.5.1. Etage de gain simple:

Considérons I'é¢tage de gain CMOS "classique" représenté a la (Figure [1.16) :

Vbp Voo A

I, o> M2

we—[  =c, Vi—{[ M1 ==,

VsY Y Vs ¥ W

Figure I1.16 : Etage de gain simple CMOS.[28]

Détaillons les caractéristiques principales en régime de petits signaux.
Les transistors M; et M étant dans la région de saturation, les paramétres de petit signal

peuvent s’exprimer de la fagon suivante:

’ w
Zm= ZI.lCoxTID (114)

gas=Mbp (1.15)

Pour tout transistor MOS, on peut écrire I’équation suivante:

Id=gm-Vgs+g0-Vds (1.16)

Dans ce circuit (Figure [1.16), la source de courant est connectée au drain du transistor MOS,
donc 14 = 0 et I’équation (1.16) devient:

0=gm.Vgstg0.Vds (1.17)

En substituant aux tensions v et vgs les tensions v; et v, (Vi = vgs €t Vo = Vgs), on obtient :
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|4 m
V_‘1’=A0=—~‘;—0=—gm.rout (1.18)
Avec
1
rout=5 (1.19)
Ou

gm : transconductance du transistor d'entrée M,
Tout = ras(M1) / / ras (M2) : résistance de sortie de 1'é¢tage de gain.

Le gain-dc A, est donc le produit de la transconductance avec I’impédance de sortie du
circuit, ce qui explique que la réalisation de la fonction de transfert du signal se fait en deux
¢tapes: tout d’abord, la tension d’entrée est transformée en courant via la transconductance
gm, puis le courant est transformé en tension de sortie via I’impédance de sortie rou de 1’étage.

Le gain-dc A, peut s’exprimer aussi en fonction du courant de drain Ip et du rapport W/L.

w
Ay = ——fm D (1.20)

Gds1+9dsz VID(Ant+p)

On en déduit que le gain-dc est inversement proportionnel a la racine carré du courant drain,
car la transconductance du transistor dépend de la racine carré du courant drain (Eq. (2.14)),

et la conductance de sortie dépend du courant drain (Eq. (1.15)).

I1.5.2. Etage de gain de circuit cascode:

Une amélioration de ce probléme est proposée en utilisant un circuit cascode (Figure 11.17).
Ce qui permet d'augmenter le gain sans diminuer le produit gain-bande, par la mise en série
de deux transistors. On obtient un étage de gain cascode qui possede une transconductance
effective gmerr similaire a la transconductance gm de I'étage de gain classique. La (Figure

[1.17) explique ce phénomene.
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Voo A
Por>—q[ M4
>4 v

Ford—[ M2
Vi—[ M1

Vs ¥ ¥

Figure I1.17 : Etage de gain cascode CMOS [28].

|

|
(@]

=

Nous allons montrer que le gain-dc peut s’exprimer en fonction de la transconductance
effective, gmer, €t de I'impédance de sortie, Row. Nous allons aussi montrer que pour les
basses fréquences, la structure du circuit cascode a pour effet d’augmenter 1I’impédance de
sortie avec peu d’effet sur la transconductance. Pour les hautes fréquences, I’effet de I’étage
cascode est presque négligeable.

La transconductance effective est donnée par I’équation suivante:

A gmerort g, (1.21)
AV m1 gm2To1 +r01/r02 +1 Emef -
Le gain intrinséque de cet étage est alors :
A0=Zmeff -Rout (1.22)

L’impédance de sortie peut donc étre calculée facilement. Elle est fortement augmentée en

comparaison avec celle d’un étage de gain simple :

[\
(9]
~"

Rout = (8m2Toz+1) rog + oz (1.

Le gain-dc est par conséquent égale a:

Ao = 8m1T01(8m2To2 + 1) (1.24)
Cette expression montre que le gain d’un étage cascode est approximativement égal au carré

du gain d’un étage simple:

~ ~ A2
Aocascode = 8m1Y018mz2To2 = Aosimple (1.25)
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I1.6. Les Amplificateurs opérationnels CMOS

I1.6.1. Amplificateur CMOS a deux étages simple

C’est le plus immédiat, il est formé de 1’étage différentiel étudié dans le paragraphe 7.2 suivi
d’un étage PMOS chargé par une source de courant. Le schéma est donné (Figurell.18). [29]
Les transistors qui constituent la paire différentielle a sources couplées de I’étage d’entrée
influent sur les caractéristiques électriques du circuit. Indépendamment de la technologie
utilisée, ces caractéristiques influencées sont :

» Le gain quasi-statique de I’amplificateur en boucle ouverte, car il dépend en partie de
la transconductance équivalente des transistors d’entrée.

» La tension de décalage de I’amplificateur, car elle dépend de 1’appariement des
transistors de la paire différentielle, mais également des paires de transistors
constituant la charge active.

» Le bruit total de ’amplificateur que nous attribuerons par la suite au bruit généré par
les transistors d’entrée et par leur charge active.

Comparativement aux transistors bipolaires, les transistors MOS présentent de trés bas
courants d’entrée de I’amplificateur en raison de I’impédance quasi-infinie de leur grille. La
tension de décalage résultante, dépendante de leur appariement est améliorée en comparaison
aux transistors bipolaires pour lesquels des dispersions de la valeur finie du gain en courant [
sont sources d’un courant de décalage. Par contre, les transistors MOS possédent des
transconductances équivalentes plus faibles que les transistors bipolaires lorsque I’on cherche

a concevoir des circuits a bande passante ¢levée.

Figure I1.18 : Amplificateur a deux étages [29]
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I1.6.2. Amplificateur a Deux étages dont un cascode
Un moyen simple d’obtenir le gain recherché est de partir d’une structure classique deux
¢tages et de cascode 1I’'un d’entre eux. Deux choix s’offrent a nous : cascode le premier étage

ou bien le deuxiéme (Figure 11.19). [30]

Figure I1.19 : Exemples d’amplificateurs opérationnels a deux étages dont I’un cascode

130

Porter le cascode sur le deuxiéme étage va s’avérer un meilleur choix pour deux raisons :

- Cascode la paire différentielle d’entrée réduit la plage admissible de fonctionnement en
entrée et n’est donc pas compatible avec une technologie basse-tension. Une amélioration
consiste a réaliser une structure repliée. Néanmoins, ce genre de structure ajoute un pdle qui
vient dégrader la réponse fréquentielle de ’amplificateur.

- Avoir un deuxiéme étage a fort gain facilite la compensation de la structure par effet Miller,

comme nous allons le voir dans les sections suivantes.
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I1.6.3. Amplificateur operational Rail to Rail

L’étage d’entrée d’un AOP est souvent constitué d’une seule paire différentielle de type-N ou
de type-P (Jacob Baker et al. 1998). Mais, dans le cas d’une structure rail to rail, on met en
jeu deux paires différentielles complémentaires, une paire différentielle de type-N et une autre
de type-P comme montré sur les (Figure 11.20) et (Figure I11.21). [31]

Une paire différentielle fonctionne avec des tensions d’entrée mode commun positives et
négatives différentes. En effet cette dissymétrie est due principalement a une dégradation de
la transconductance gm de la paire différentielle dans un sens ou un autre selon le type de
I’étage. Cette dégradation est causée par la diminution de la tension de polarisation grille-
source des transistors de la paire différentielle qui a la limite peut entrainer leur blocage.

Ceci correspond respectivement a une diminution de la tension mode commun dans le cas de
la paire différentielle de type- N et une augmentation de cette tension dans le cas d’une paire
différentielle de type- P. Donc pour avoir une étendue dynamique la plus proche des lignes
d’alimentation; rail to rail, on peut combiner les deux paires en les connectant en parall¢le. La
(Figure 3) illustre le schéma de principe d’une structure rail to rail simple. Elle est constituée
d’un étage différentiel complémentaire, un circuit de sommation et un étage de gain source
commune. Cette structure va donc sommer les deux transconductances de chacune des deux

paires différentielles, comme il est montré sur la (Figure 3).

Figure I1.20. Etage différentiel de type-N. et de type P[31]
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Figure I1.21. Etage d’entrée complémentaire simple N-P. [31]

On peut montrer que la transconductance totale de I’étage d’entrée varie entre gm et 2gm, d’o
u une variation de 100%. Ceci constitue un défaut qui peut générer plusieurs anomalies sur le
fonctionnement de la structure. Et pour faire face a ce défaut, on a intérét a réduire au

maximum cette variation, c.a.d. rendre la transconductance constante.

I1.7. Conclusion

Dans ce deuxiéme chapitre nous avons étudié les différents blocs constituants I’amplificateur
opérationnel CMOS. On a commencer par une présentation détaillée de 1’étage
d’alimentation et sa principale composante le miroir de courant, ainsi nous avons traité le
miroir de courant simple puis nous avons abordé¢ les autre types améliorés. Par la suite nous
avons présenté 1’étage différentiel, comme le miroir de courant on a commencé par la paire
différentielle simple et ensuite la paire différentielle cascode. On a terminé ce chapitre par la

présentation de quelque type d’amplificateur CMOS.
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Chapitre3 Simulation d’un amplificateur d’instrumentation a trois AQOP

II1.1.Introduction

L’amplificateur d’instrumentation (IA) est utilisé dans plusieurs applications pour amplifier
les tres faibles signaux issus des capteurs on peut citer comme domaine d’application :
I’instrumentation médicale, 1’acquisition de données et les amplificateurs audio. Ses
caractéristiques les plus importantes sont : une grande impédance d’entrée et un meilleure
rejection de mode commun [32].

L’amplificateur d’instrumentation CMOS a gagné une popularité¢ de nos jours a cause de sa
petite puissance car le transistor MOS utilise une faible puissance par rapport a son concurrent
le traditionnel BJT.

Dans le présent chapitre nous allons étudi¢ par simulation un amplificateur 1A a trois AOP en
se basant sur la conception de son module principal : I’amplificateur opérationnel a deux
¢tages.

I11.2.Présentation de I’amplificateur d’instrumentation

L’amplificateur IA le plus utilisé est composé de trois AOP comme il est montré sur la figure
II.1 [33]. Les deux amplificateurs de 1’étage d’entrée son des amplificateurs non inverseur.
L’¢tage de sortie est un amplificateur différentiel.

En placant une résistance Rgain entre les deux AOP d’entrée permet de régler le gain sans
avoir a changer les autres résistances ; la tension de sortie Vout est I’amplification de la

tension différentielle d’entrée (V2-V1).

Ra R3

\
% Rgaln out
V2 Ro Ry I

Figure 1111 : amplificateur d’instrumentation [31]

Vi

Comme on peut le voir sur la figure II1 .1 ; I’¢lément de base de amplificateur 1A est L’ AOP,
nous allons donc focaliser notre étude sur la conception d’un amplificateur opérationnel qui

répond aux spécifications désirées.
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I11.3. Conception d’un amplificateur opérationnel CMOS a deux étages

I11.3.1. Schéma électrique

La figure II1 .2 montre le schéma électrique de notre amplificateur congu :

Figure 111 .2 : schéma électrique de ’amplificateur CMOS a deux étages par LTSPICE

Le premier étage est une paire différentielle constituée de deux transistors NMOS M1 etM2
chargée par un miroir de courant de type PMOS M3 et M4 et alimenté par le miroir de
courant M5 et M8 ; le deuxiéme étage est un amplificateur source commune M7 chargé par
un transistor PMOS M6 (source de courant).

La capacité CL a ¢été ajoutée pour des questions de stabilité. Elle permet de "compenser en
fréquence" I’amplificateur opérationnel. Pour ce faire, sa valeur doit étre choisie de facon a ce
que le diagramme de Bode ait une décroissance du gain réguliere valant -20 dB/dec sur la

Plage de fréquence située entre la fréquence de coupure et la fréquence de tran
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I11.3.2.Spécifications désirées

Les spécifications de 'amplificateur désiré sont regroupées dans le tableau suivant :

gain DC Av

> 1000V/V
Alimentation

VDD=2.5, VSS=-2.5V
Gain band width

GBW=5MHz
Capacité de charge

Cl=10pf
Slew rate

> 10V/us
ICMR

-1 to 2V
Puissance dissipée

<2Mw
Vout

+2V
La phase

60°

I11.3.3.Procédure de la conception

La conception de I’amplificateur opérationnel consiste a dimensionner les 8 transistors
constituants, pour répondre aux spécifications désirées. La conception suit les étapes
suivantes :

Etape 1 : calcul de la valeur de capacité Cc pour une phase 60°.

Cc>0.22CL=(0.22). (10 pF) =2.2 pF

Nous choisissons Cc=3pf

Etape 2 : calcul de courant I5 d’apres la relation de slew rate et la compensation de capacité
Cec.

I5=SR. Cc=10uA.3pf=30UA
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Etape 3: Calcul de la dimension du transistor M3 a travers ICMR.
(W/L) 3 =I5/K'3[VDD — Vin(max) — [VT03|(max) + VT1(min)]2
(W/L) 3=30 x u/(50x u)[2.5 — 2 — .85 + 0.55]2=15um — (W/L)3 =(W/L)4 =15um

Etape 4 : calcul de la transconductance du transistor M1 selon le gain de
la bande passante produit GBW.
gml=5 x1076x3x10"-12x21=94.25us

Etape 5: Calcul de la dimension du transistor M1.

D’apres gml :

(W/L)1 = (W/L)2 =gm1/2/2K’NI

(W/L)1 = (W/L)2=(94.25)"2/2.110.15=2.79=~ 3.0 = (W/L)1 = (W/L)2 = 3um

Etape 6: Calcul de la tension de saturation VDS du transistor M5 a travers ICMR.
VDS5 = (1) — (-2.5) «(30x10"-6/110x10"-6x3)"0.5 — 0.85 = 0.35V
VDS5=0.35V

Etape 7 : calcul de la dimension du transistor M5 a partir VDSS.
(W/L)5=2.15/k’5(VDS5)"2
(W/L)5=2%30%10"-6/110x10"-6*(0.35)"2

=449=45— (W/L) 5=4.5um

Etape 8: Calcul de transconductance gm6 du transistor M6 a partir gm1
gm6 > 10gml > 942.5uS
gm6 = 942.5uS

Etape 9 : Calcul de la dimension du transistor M6.

(W/L) 6=(W/L)4*gm6/gm4

=15%942.5u/150u

(W/L) 6=94um

Etape 10 : Calcul du courant statique 16 du transistor M6.
16= (gm6)"2/2k’6(W/L)6

= (942.5x10"-6)"2/2*50%10"-6*94=94.5uA
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16=95uA

Etape 11:calcul de la dimension de transistor M7 a partir la dimension de M6 et de courant
Ie, I5.

(W/L)7= (W/L)5*16/15

=4.5%95x10"-6/30x10"-6

=14.25 =14um

(W/L)7=14um

Etape 12 : calcul de la dimension de transistor M8 a partir la dimension de M5 et de courant
Ibias, I5.

(W/L)8= (W/L)5*Ibias/I5

(W/L)8=4.5um

Etape 13: Calcul de la tension de saturation VDS du transistor M7.
Vmin (out) =VDSAT7= [2*]6/k’ (W/L) 7] 0.5
=[2*x10"-6/110x10"-6*14] 0.5

=0.3514V

Etape 14 : calcul de la puissance dissipée
Pdiss= (I5+16)*(VDD+VSS)

= (30x10"-6+95x10"-6)*5

Pdiss =0.625mW

Etape 15:verification de la valeur du différentiel étage.
Av =2gm2gm6/15(A2 + A3)I6(A6 + A7)
Av =(92.45 x 10-6)(942.5 x 10-6)/15 x 10-6(0.04 + 0.05)212 x 10-6(0.04 + 0.05) = 7696V/V

Technologie de parametres est disponible pour faire la conception :
Vth=0.7v

K’p=50 uA/V*2

K’n=110 uA/V"2

An=0.04 v*-1

Ap=0.05 v*-1
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I11.4. Résultats de la simulation

Apres avoir faire les calculs sur notre amplificateurs, nous allons procédé dans ce qui suit a la
simulation du circuit de la figure II1.2 par le simulateur LTSPICE.

I11.4.1.Résultats de I’étude statique de ’AOP

Afin d'évaluer le fonctionnement grossier du circuit, nous avons mis au point un test
fonctionnel statique du circuit. Ce test nous a permis d'évaluer la consommation moyenne du

circuit au point de repos. Les résultats sont résumés ci-dessous:

AT * CAUsers\NTC\Documents\LTspiceXVII\basic op-amp.asc

)

AT * C:\Users\NTC\Documents\LTspiceXVII\basic op-amp.asc

--- Operating Point --- - Is(M3): 1.52703e-005 device:current
Id(M8) : 3e-005 device current
V(n001) 1.60259 voltage Ig(M8): 0 device_current
V (input) 0 voltage Ib(M8) : -1.05112e-012 device current
v (n003) -0.989574 voltage Is(M8B): -3e-005 device current
v (n002) 1.60259 voltage Id(M7): 9.49972e-005 device current
v (vdd) 2.5 voltage Ig(M7): 0 device current
vV (n004) -1.45888 voltage Ib (M7) : -1.51538e-012 device current
V(vss) -2.5 voltage = Is(M7): -9.49972e-005 device current
V (vout) -0.994623 voltage Id(M5) : 3.05406e-005 device current
Id(M6) 9.49973e-005 device current Ig(M5): 0 device current
Ig(M6) -0 device current Ib (M5) : -1.52043e-012 device current
Ib (M6) 3.50462e-012 device:current Is(M5): -3.05406e-005 device current
Is(M6) -9.49973e-005 device current Id(M2) : 1.52703e-005 device current
Id(M4) -1.52703e-005 device current Ig(M2): 0 device current
Ig(M4) -0 devi.ce:current. Ib (M2) : -2.60216e-012 device current
Ib(M4) 9.07414e-013 device_ current Is(M2): -1.52703e-005 device current
Is(M4) 1.52703e-005 device_ current Id(M1) : 1.52703e-005 device current
Id(M3) -1.52703e-005 device current Ig(Ml): 1] device current
Ig(M3) -0 device current Ib(M1) : -2.60216e-012 device current
Ib(M3) 9.07414e-013 device_current Is(M1): -1.52703e-005 device current
Is(M3): 1.52703e-005 device current I(Cload) : -9.94623e-024 device current
Id(M8) 3e-005 device_current I(Cc): -7.79163e-024 device current
Ig(M8) 1] device_ current I(Ibias): 3e-005 device current
Ib (M8) -1.05112e-012 device current I(V3): 1] device current
Is(M8) -3e-005 device_current I(V2): 0.000155538 device current
Id(M7) : 9.49972e-005 device current I(vVl): -0.000155538 device current
Ig(M7) 1] device_current .

m

Figure I11. 3 : caractéristiques statique de I’amplificateur

Sur ces tableaux on peut remarquer le courant de polarisation de I’étage différentiel ID (M5)
qui est de "ordre de 30.5uA, d’autre part les deux courants de drain des transistors M6 et M7

nous ont permis de calculer une puissance dissipée de ’ordre de 0.625 mW.

111.4.2.Analyse temporelle

La figure II1. 4 montre les deux signaux d’entrée différentielle Vin et de sortie (simple) Vout.
Apres une période de transition, le signal de sortie se fixe sur une valeur de 1.2V et ce pour
une tension d’entrée différentielle de 1mV et de fréquence de 1Khz. Le gain différentiel est

alors égale a environ 1200 ce qui est équivalent a 61.58db.
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1.0mV:

0.8mV—
0.6mV—
0.4mV/—
0.2mV—
0.0mV—
-0.2mV—
-0.4mV/—
-0.6mV—

-0.8mV+

-1.0mV. T T T T T T T T
Oms 2ms 4ms 6ms 8ms 10ms 12ms 14ms 16ms 18ms

V{vout)
1.5V

1.2V~
0.9v—
0.6V~
0.3V
0.0v—
0.3V~
0.6V~
0.9V
1.2V~

1.5V T T T T T T T T T T
14ms 16ms 18ms 20ms 22ms 24ms 26ms 28ms 30ms 32ms 34ms 36ms

Figure I1l. 4 : Schéma de I’analyse temporelle de I’AOP

I11.4.3.CMRR et PSRR (cas two ended)
Le CMRR et le PSRR sont deux des caractéristiques les plus importantes pour un
amplificateur en instrumentation. Pour un amplificateur idéal (pas de défaut de construction)

leurs valeurs sont infinies.

Sur les figures III.5 et III.6 nous représentons la tension de sortie Voutl et Vout2 qui
présentent une tension moyenne de mode commun de 70mV et de 69.998mV respectivement,
la différence entre ces deux sorties est représentée sur la figure II1.7. A partir de ces courbes

le CMRR est estimé a 84.68dB et le PSRR a 164.93 dB.
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2.4V
2.0V

eak to peak =2.4v
1.6V P P

1.2V
0.8V
0.4V average=70mv

0.0V """"""""""""""""""
0.4V I
0.8V
1.2V
1.6V

2.0V T T T T T T T T
Oms 2ms Ams Gms 8ms 10ms 12ms 14ms 16ms 18ms

Figure 1115 : tension de sortie Voutl

5 4V V(vout2)

2.0V

1.6V peak to peak =2.4v
1.2V

0.8\Byerage=69.9998
0.4V |
0.4V :

0.8V
1.2V

i
wr
T

1.6V T T T T T T T T
Oms 2ms 4ms bms 8ms 10ms 12ms 14ms 16ms 18ms

Figure I11.6 : tension de sortie Vout2

v(acm)=vout2 - vout1 V(acm|

17.892280V
17.89224pV
17.89220pV
17.89216pV
17.89212pV
17.89208pV+
17.89204pV+
17.89200pV
17.89196pV
17.89192pV

17.89186uV | T T | T | T T |
0.0s 0.25 0.4s 0.6s 0.8s 1.0s 125 1.4s 1.6s 1.8s 2.0s

Figure I11.7 : tension De différence Vout2- Voutl en sortie
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111.4.4.Le Slew rate

Pour calculer le Slew rate nous avons attaqué notre amplificateur par la fonction échelon de la

figure II1.8. En sortie sur la figure II1.9 on peut constater que le SR vaut (1.055V-(-8.33mV))/

(2.527-2.02) =2V/us. 11 faut noter que cette valeur loin de la valeur désirée qui est de 1’ordre

de 10V/us.

1.0V

V(vin)

0.9V~
0.8V~
0.7v+
0.6V~
0.5V
0.4V~
0.3V~
0.2V~
0.1V
0.0v

Ops

1.1V

| | | | | |
28 dps bps Sps 10ps 12ps 14ps 16ps

Figure I11.8. Fonction échelon a I’entrée

V(vout)

|
18ps

1.0V
0.9v+
0.8V
0.7V~
0.6V
0.5V
0.4V
0.3V
0.2V4
0.1V
0.0V

slew rate=2v/us

DAV
Ops

| T T T T T |
2ys dps bps Bps 10ps 12ys 14ps 16ps

Figure I11.9. La réponse en sortie
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I11.4.5.La réponse en fréquence (étude AC)

1. Sans compensation

La réponse en fréquence de notre amplificateur (diagramme de gain et diagramme de phase)
est donnée sure la figure I11.10.

La bande passante a -3db avoisine les 500hz (boucle ouverte) .ces courbes sont simulés avec

une tension d’entrée de mode commun de ’ordre de 1V.

90dB Vivout)
80dB
10dB
60dB
50dB
40dB-
30dB
20dB
10dB
0dB—
-10dB
-20dB
1Hz 10Hz 100Hz fKHz ~ 10KHz  100KHz ~ 1MHz  10MHz  100MHz  1GHz
V{vout
R ».»»”“-x. tVDUJ Du
xxx"xxx 43-degree Basd
xxxxx o '3.»-» O R s et BB B e e s - _B Du
- 120°
--160°
] degree_'2[}':}I1
ST - 240°
- -280°
--320°
T r-360°
1Hz 10Hz 100Hz 1KHz 10KHz  100KHz 1MHz 10MHz  100MHz 1GHz

Figure II1.10. La réponse en fréquence : courbe de gain et courbe de phase

D’apres ces deux courbes on peut constater que: UGB = 1.9 MHz; PM = 12 degré;
Av1=74db dB.
Pour améliorer la réponse en phase une technique de compensation doit étre employer, dans

notre étude nous avons utilisé la fameuse technique de Miller.
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2. compensation avec la technique de Miller
Pour la compensation de Miller nous avons utiliser les deux valeurs de capacité suivante :
Cc=3pF et CI=10pF. Dans ce cas nous pus avoir une nette amélioration de PM qui est passée

a S6degré.

V(vout)

ol db

80dB
60dB—

40dB~

20dB- gain crossover :1.3MHz

0dB—------ e EARRECEEEEEEEEEEEEEE
_gain marginal:-24 db

...... S

-20dB+

40d BT ]
tHz  10Hz  100Hz  1KHz  10KHz 100KHz  1MHz  10MHz 100MHz  1GHz

V({vout) o
Sdb 0
2. A5 degree - -40°

__________________________________________ L 80°
80 degree ... --120°

--160°

-200°
-.240°
--280°
T, --320°
———————S T . V'] U
Tz 10Hz  100Hz  1KHz  10KHz 100KHz  1MHz  10MHz 100MHz  1GHz

Hogy
g
T GG 0 2 D S o 3

Figure IIL.11. La réponse en fréquence avec compensation de Miller
I11.4.6.Représentation spectrale
La représentation spectrale est obtenue par ’analyse FFT (fast Fourier transformation), Sur la

figure I11.12, les deux signaux Vin et Vout sont représentés :

2048 V(vout)

0dB-|

30dB-}

-60dB L

90dB-~ JML'\
—_—

120dB-

-150dB+
-180dB-

-210dB+
-240dB—

270dB Ay e ; T i : T
1Hz 10Hz 100Hz 1KHz 10KHz

Figure II1.12. FFT Vin et Vout
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On peut remarquer que les composantes fréquentielles sont exactement les mémes pour les
deux signaux, ¢a montre que le signal d’entrée n’a pas subit de distorsions. Sur la figure et
avec un axe d’abscisse logarithmique on retrouve le fondamental a 1Khz avec quelque
harmoniques e bruit qui sont nettement améliorés en sortie.

I11.4.7.La tension d’offset

La tension d’offset est le décalage observé sur le signal de sortie de I’amplificateur. Sur la
figure 111.13 et pour une tension différentielle a I’entrée de ImV, la tension de sortie est a
1.2V avec un décalage d’offset de -1V. Cette tension est due aux capacités de compensation

mternes et aux défauts de fabrication des transistors.
V{vout)

1.6V
1.2V-
0.8V-
0.4V-
0.0V,
0.4VA!
0.8V
1.2V
1.6V
2.0V

24V T T T T T T T T T
Oms Jms bms Ims 12ms 15ms 18ms 21ms 24ms 2Tms 30ms

i offset:-1v

Figure I11.13. Tension de sortie avec un offset de -1V
Pour ¢liminer la tension d’offset nous avons procéder a la modification des dimensions des
deux transistors clés : le M6 et le M7. Par I'utilisation des nouvelles valeurs de W6 et W7 qui
sont de I’ordre de : 93um et 14.4793um (difficile a réaliser) , nous avons pu diminuer I’offset

a 17uV seulement.

21V
1.8V
1.5V
1.2V

Vivout)

vof] set:17uy

.5V T T T T I I T T T
Oms 2ms 4ms bms 8ms 10ms 12ms 14ms 16ms 18ms 20ms

Figure I11.14. Tension de sortie avec un offset de 17uV
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I11.4.8.Courbe de puissance
Comme il a ét¢ mentionné avant la puissance dissipée de I’amplificateur est de ’ordre de

0.678mW. sur la figure III.15 on représente la courbe de la puissance :

power supply="2"V(vdd)*(Id(M5)+Id(ME))

T02p\W+
696N
690pW
B8ApWY
B78p\V
672pW
b66pN
B60pWV
654N
648pWN
B42p\V+
b36pW | | | | | | | | |
Oms Ims 6ms Ims 12ms  15ms 18ms 21ms  24ms  2Tms  30ms

Figure I11.15. Tension de sortie avec un offset de 17uV’

111.4.9.Courbe du bruit

Dans les amplificateurs opérationnels la tension de bruit en sortie doit étre prise en
considération. Le résultat de I’analyse du bruit a été¢ effectuée par LTSPICE et est représentée
sur la figure III.16. A partir de la figure, la tension du bruit en sortie avoisine 3uV/ hzl/2,

d’autre part on peut remarquer que le point ou le bruit sature a OV pour notre amplificateur est

vers le IMhz.

V(onoise)
3.3pVIHzY

3.0pVIHzY+
2.TpVHz Y
2ApVIHzYe
2.1pVIHzY%+
1.8pV/HzYe
1.5pV/HzYeH
1.2uV/Hz Y
0.9pV/HzYeH
0.6pV/HzYz+
0.3pVIHzY+
U.GIIUJIHZ% T T T T T L B B T T T T T T T T T T T TTTT

10KHz 100KHz 1MHz 10MHz 100MHz 1GHz

Figure I11.16. Courbe du bruit en sortie
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111.4.10.Influence de la température

La figure III.17 représente I'influence de la température sur la tension de sortie de
I’amplificateur. On peut remarquer que la température agit directement sur le gain en tension

de ’AOP.

2
7.0V temperature effect on output

; 1

1.6V A

.
e \'Il
ol 1

1.4 i L i A
0.80-

0.4V
0.0V
A.4V-
{.8V-
AN+ |

1.6V | | | | | | | | |
Oms ms  Yms  2ims  2ms  3ms 42ms  49ms  S6ms  BIms  T0ms

Figure II1.17. Influence de la température sur la tension de sortie

53



Chapitre3 Simulation d’un amplificateur d’instrumentation a trois AOP

II1.5.Simulation de ’amplificateur d’instrumentation
L’amplificateur opérationnel étudi¢ précédemment est utilis€é pour avoir I’amplificateur

d’instrumentation IA a trois AOP représenté par son schéma électrique de la figure I11.18 :

Figure I11.18. L’amplificateur 1A a trois AOP simulé par LTSPICE
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I1L.5.1.Etude temporelle

Sur la figure II1.19, nous représentons les courbes de la simulation temporelle de notre
amplificateur 1A, on peut remarquer que : pour une tension d’entée de ImV, on aura en sortie
une tension de 540mV ce qui nous donne un gain de 540. D’autre part le gain en tension

théorique peut étre calculé a partir de la relation :

Ad= (I1+2R/rgain).R3/R2. ¢a va donner un gain de 600.

V{vout)

600mV sy
500mV/-
400mV-
J00mV-
200mV+
100mV-
ImV-
A00mV-
-200mV+
-J00mV+
400mV-
500mV-
600mV T | | | T | T T | | T T |

Oms 1ms 2ms 3ms 4ms 5ms 6ms Tms Bms Ims 10ms 1ims 12ms 13ms 1dms

1.0mV

0.8mV— | |
0.6mV+
0.4mV+
0.2mV+
0.0mV+
0.2mV+
-0.4mV+
-0.6mV+

0.8mV+

1.0mV T T T T =T T T T
Oms 2ms 4ms 6ms 3ms 10ms 12ms 14ms 16ms 18ms

Figure II1.19.courbe de I’étude temporelle de 1’14

I1 faut souligner que le CMRR trouvé pour cet amplificateur vaut : 128.87db.
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I11.5.2.Etude AC

La réponse en fréquence de notre amplificateur IA (diagramme de gain et diagramme de
phase) est donnée sure la figure 111.20.

On remarque la bande passante a -3db avoisine les 3Mhz .ces courbes sont simulés avec une
tension d’entrée de mode commun de ’ordre de 1V.

D’autre part I’amplificateur présente un angle d’atténuation de -20db par décade. On peut
remarquer aussi que I’amplificateur IA présente une mauvaise stabilité dans sa bande passante

par rapport a I’amplificateur opérationnel de base.

V(vout)
30dB
-35dB+
40dB+
45dB+
50dB+
55dB+
60dB
65dB+
10dB+
15dB
80dB+
$3dB L I ) A I ) IR AR
1KHz 10KHz 100KHz 1MHz 10MHz 100MHz 1GHz

.......... tvowy 0°

e

~-160°

~-240°

~-320°

~-400°

—-480°

~-560°

~-640°

~-120°

e 00°

1KHz 10KHz 100KHz 1MHz 10MHz 100MHz 1GHz

Figure I11.20.La réponse fréquentielle de I’lA
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I11.6. Application : mesure sur une thermistance

L’AOP de base de amplificateur d’instrumentation IA est le model spice de I’amplificateur
opérationnel a deux étages qu’on a concu et rajouté a la bibliotheque de LTspice. Il est
nécessaire d’inclure la directive spice.lib basic-opamp.sub pour pouvoir utiliser ce modele.
Dans cette application nous allons utiliser notre amplificateur IA ¢ trois AOP pour mesurer la
température issue ¢’un capteur de température de type CTN.

Le schéma électrique du circuit de mesure complet est donné par la figure 111.22 :

{R25*exp{B*{1temp-1/TO)} basic-opamp
R-NTC
RA1 E
10K .
—vout
Vbias vz ]
s =
_ W
Bw
RBIAS1
10K §R31
" 10K -
* 2568 v

<

.param R25 10k

.param B 3450
_param TO 298 .step temp 273 313 4m

Aran 2s

Figure I11.21.Schéma complet de la mesure de température

Sur la figure II1.23 et 24 nous avons représenté la tension d’entrée différentielle V1-V2 en
fonction de la température, et la tension de sortie de ’amplificateur 1A respectivement.

Il est a noter que dans cette application nous avons pu avoir en sortie une image directe de la
température dans un étendue de mesure de 0°C a 40°C :

Vout = 0.1 *température =0.04*temps
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3V

v(1)-v(2)=Vsense V(1)-V(2)

2.8V
2.4V
2.0V
1.6V
1.2V
0.8V
0.4V
0.0V
0.4V
0.8V
1.2V
1.6V

Oms

I
10ms

I I I I T
20ms  30ms dms  0ms  G0ms  T0ms  B0ms  90ms  100ms

Figure I11.23.courbe de la tension d’entrée diff en fonction de la température

4.4V

vout=0.04"time ~ V(10) temperature =0.4time

4.0V
3.6V
3.2V
2.8V
2.4V
2.0V
1.6V
1.2V
0.8V
0.4V

0.0V4==

Oms

10ms

T I T T I | I T
20ms 30ms 40ms S50ms 60ms 70ms 80ms  90ms  100ms

Figure I11.24.courbe de la tension de sortie d’IA en fonction de la température

II1.7.Conclusion

Ce chapitre nous a permit d’exploiter les différentes études théoriques que nous avions

menées dans les précédents chapitres. A partir des spécifications nécessaires, nous avons

congu un Amplificateur opérationnel a deux étages en technologie CMOS qui a été utilisé au

sein d‘un amplificateur d’instrumentation IA. Le logiciel LTspice nous a permit de créer un
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macro model pour notre AOP congu et de I'utiliser par la suite dans une application de mesure

de température par un capteur de type CTN.

Conclusion générale

Ne cessant pas d’évoluer en raison d’une forte demande pour des applications numériques, les
technologies accessibles aujourd’hui sont principalement CMOS basse tension. L’intérét est
certain pour des circuits numériques complexes, par laquelle la consommation est d’autant
plus faible que la tension d’alimentation baisse. Mais dans le cas d’un traitement analogique
du signal, la nécessit¢ de garder une dynamique suffisante, indispensable lorsque 1’on
recherche des performances en terme de précision et de bande passante toujours plus élevées,

remet en cause les architectures de circuit €tablies jusqu’a maintenant.

Dans notre travail la conception d’un amplificateur opérationnel CMOS a deux étages a été
notre principal objectif pour Iutiliser comme brique de base d’un amplificateur [A.

L’AOP congu est constitué¢ d’un étage différentiel chargé par un miroir de courant, et d’un
¢tage de sortie de type source commune, alimenté par un transistor PMOS. La conception a
¢té men¢é a partir des spécifications désirées concernant entre autre : le gain DC (désiré =1000,
trouvé= 1200) Capacité de charge (=10pF), Slew rate (désiré¢ > 10V/us, trouvé= 2V/us) et le
CMRR (désirée>60db, trouvé >62db). Le model de cet amplificateur a été introduit dans la
bibliotheque Ltspice et utilisé par la suite dans la mesure de température d’une thermistance.
Ce présent travail peut €tre pris comme une bonne introduction pour concevoir des

amplificateurs plus performant comme les amplificateurs cascodés.
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ANNEXE

Netlist of basic-opamp
* CMOS TWO STAGE OPAMP SPICE Macro-model

.model pmospmos( kp=50u,vto=-0.7,lambda=0.05,cgso=100n,cgdo=100n)

sk sk s sk s e sk sk sk s sk s sk sk sk sk s sk s ke sk sk sk seosie s ke sk sk sk st s ke sk sk sk s s ke sk sk sk sk s sk sk skosk sk skoskeosk skosk sk sk

.model nmosnmos( kp=110u,vto=0.7,lambda=0.04,cgso=100n,cgdo=100n)

sk sk s sk s e sk sk sk s sk s ke s sk sk s sk s sk sk sk sk s sk s ke sk sk sk seosie s sk sk sk sk sk s sk sk skosk sk sk sk koo ko sk

vint10dcOacl

vin-2 0dc 0

* Function: Amplifier

* Node Assignments

* Non-Inverting Input

* | Inverting Input

* | | Positive supply

* | | | Negative supply
* | | | | Output

* o

* 1 2 8 9 6

.Subckt basic-opamp 1 2 89 6
ml 4 2 3 3 NMOS I=1u w=3u
m2 5133 NMOS I=lu w=3u
m3 4 4 8 § PMOS I=1u w=15u
m4 54 8 § PMOS I=1u w=15u
m5 379 9 NMOS I=1u w=4.5u

m8 779 9 NMOS I=1u w=4.5u
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m6 6 5 8 § PMOS I=1u w=93u

m7 679 9 NMOS I=1u w=14.4793u

ibias 8 7 dc 30uA

Cc56 3p

Netlist of the application of IA with thermistor [34].
* TEMPERATURE

VTEMP 20 0 PWL(OMS ODEG 100MS 40DEG)
RD1 10 0 IMEG

*

* SENSOR BRIDGE

VBIAS 12 0 DC 5V

XTHI 121 200 NTC 10K

RBIAS1 0 10K

RA 12 2 10K

RB 2 0 10K

*

* 3 OPAMP INSTRUMENTATION AMPLIFIER
* GAIN STAGE

XOP1 24 6 OPAMP1

R1 4 6 10K

R2 4 5 17.883K

R3 5 7 10K

XOP2 15 7 OPAMPI1

* DIFF AMP

R4 6 8 10K

R5 8 10 10K

R6 7 9 10K
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R7 9 11 10K

XOP3 98 10 OPAMPI1

VOFF 11 0 DC  2.569V

*

* MEASUREMENT ERROR

E ERR 21 0 VALUE = { V(10)*10-V(20)}
R_ERR 21 0 IMEG

*

* THERMISTOR SUBCIRCIUIT skttt s e s e et s e o ook s e e o
* thermistor terminals 1,2

* temperature (deg C) input+,-: 4,5

*

SUBCKT NTC 10K 1 2 4 5

ETHERM 13 VALUE={i(VSENSE)*10K*EXP(3450/(V(4,5)+273.15)-
3450/(25+273.15))}

VSENSE 3 2 DC 0
.ENDS

*

* OPAMP MACRO MODEL, SINGLE-POLE ##¥# kot sohstdotdodhodook ok
* connections:  non-inverting input
* | inverting input

* | | output

* |

.SUBCKT OPAMP1 1 2 6

* INPUT IMPEDANCE

RIN 1 2 10MEG

* GAIN BANDWIDTH PRODUCT = 10MHZ
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* DC GAIN (100K) AND POLE 1 (100HZ)
EGAIN 30 12 100K

RP1 3 4 1K

CP1 4 0 1.5915UF

* OUTPUT BUFFER AND RESISTANCE
EBUFFER 50 40 1

ROUT 5 6 10

.ENDS

*

* ANALYSIS
.TRAN IMS 100MS

*

* VIEW RESULTS

.PROBE

.END
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