Références de tension et de courant
en technologie CMOS standard
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1 Concepts de base

1.1 Fonction

En termes de circuiterie électronique, les différentes spécifications électriques doivent,
respecter le cahier des charges pour une gamme de températures variant typiquement de
0°C' a 70°C pour un circuit a vocation grand public (—55°C" & +125°C' pour un circuit
a vocation militaire), pour des tensions d’alimentation généralement données a +£10% et
pour des dispersions globales sur les composants passifs et actifs de plusieurs dizaines de
%. Les références de tension et de courant peu dépendantes des tensions d’alimentation
et des dispersions technologiques et montrant une dépendance prédéfinie a la tempéra-
ture sont donc des circuits essentiels pour la réalisation des circuits intégrés analogiques
et numériques (un circuit indépendant au process, a la tension d’alimentation et & la
température est invariant PVT). Ainsi, & titre d’exemple, il nous suffit de considérer le
schéma de principe d’une chaine d’acquisition de données de la figure 1, pour constater
qu’une tension de référence doit étre utilisée pour la gestion des alimentations (distribu-
tion optimales des tensions d’alimentation au niveau des différents blocs numériques et
analogiques), ainsi que pour fixer la résolution des convertisseurs analogique-numérique
et numérique-analogique, et qu’un courant de référence doit étre utilisé pour assurer la
stabilité des points de fonctionnement des différents dispositifs actifs élémentaires (AOP,
... . ) par l'intermédiaire de circuits de polarisation .

VREF |—»| gestion des alimentations
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FIGURE 1 —

Schéma de principe d’une chaine d’acquisition de données

1.2 Principes

Pour garantir 'insensibilité aux variations des différents paramétres technologiques,
la réalisation d’une référence absolue doit étre basée sur des grandeurs physiques in-
trinseéques du silicium. Les grandeurs physiques intrinséques indépendantes des tensions
d’alimentation et utilisables dans une technologie CMOS standard sont essentiellement
[27]

- la tension thermique Vit = L2Tx ~ 259mV & 300K, pouvant étre extraite a
partir de deux transistors MOS polarisés en faible inversion ou a partir de deux
transistors bipolaires

- la tension de seuil énergétique du silicium Vg ~ 1,117V a 'ambiante

- une différence de tensions grille-source de deux transistors MOS polarisés en forte
ou faible inversion.



Par contre, n’ayant a notre disposition aucune grandeur physique intrinséque directe sous
la forme d’un courant, les références de courant sont toujours obtenues par conversion
d’une tension de référence.

1.3 Indices de performance
1.3.1 Indices statiques

- Sensibilités

Pour quantifier la dépendance d’une référence de tension ou de courant aux tensions
d’alimentation, et aux différents parameétres de synthése, on utilise une série d’indices

utilisant le concept de sensibilité relative d’un paramétre P a une variable X, s’expri-
mant formellement par [5]

o _ OP/P _ X; 0P
XU 0X,/X;, P OX;

- Coefficients de température

Quant a la dépendance a la température, elle peut étre donnée par le coefficient de
température (tempco)

TC(VREF):% et TC(IREF):MS)#

ou par le ceefficient de température fractionnaire exprimé en ppm/°K (1 ppm correspond
A une variation relative de 107°)

1 OVREF 1 _yppr

TCr(VREF) = yper — a7 T

- Régulation de ligne

Enfin, la dépendance de la tension ou du courant de référence aux variations de la
tension d’alimentation est donnée par I'indice de régulation de ligne
AVREF AIREF

et

AV DD AVDD

1.3.2 Indices petit signal

- Réjection de la tension d’alimentation

Le jeu d’indices statiques est souvent complétée par une seconde série d’indices plus
spécifiquement petit signal. Ainsi, une bonne référence de tension ou de courant devant
rejeter les différents bruits d’alimentation, notamment les bruits impulsifs large bande
de commutations d'une éventuelle circuiterie numérique ou analogique temps discret
annexe, pour la référence de tension, on définit la réjection d’alimentation petit signal
(inverse du gain d’alimentation) s’exprimant formellement par

vdd

vref

PSR(dB) = 20 log



Pour la référence de courant elle s’exprime par
vdd

16
ref 0

PSR(dB) = 20 log% ou PSR(ppm/A)

ou par la transimpédance d’alimentation

vdd

Zm = .
" ref

- Régulation de charge

Pour quantifier la dépendance de la référence a la charge connectée a ses bornes, on
spécifie la résistance de sortie petit signal de la source de tension ou la conductance de
sortie petit signal de la source de courant, ces deux indices sont souvent appelés facteur
de régulation de charge, avec respectivement

AVREF  wref ; AIREF  iref
AIS  is ¢ AVS — ws

- Bruit

Pour prendre en compte le fait que la précision d’une référence de tension et de
courant, est limitée ultimement par le bruit généré par ses constituants actifs et passifs,
on spécifie la tension ou le courant de bruit.

1.4 Modéles de calcul
1.4.1 Transistor MOS en forte inversion

- Modélisation des courants de drain

Pour un transistor MOS en régime saturé et en forte inversion, on utilisera princi-
palement le formalisme simplifié du courant de drain

Ids = K(Vgs — VTH)*(1+ \Vds) = 0, 5pgcox(Vgs — VI'H)*(1 + LV‘C}SE)
et pour un transistor MOS en régime ohmique et en forte inversion, on utilisera 1’ex-
pression

Ids =2K(Vgs — VTH — Y&)Vds.

Le facteur de transconductance K varie en fonction de la température par 'intermé-
diaire de la mobilité, K(T') étant une valeur a la température en degré Kelvin T et
K(Tp) étant la valeur correspondante a I’ambiante il suit une loi de type

oK ay

—=——K et a,~15..25

oT T a

conduisant & un T'Cr(K) de l'ordre de —5000 & —8000 ppm/°C" & la température am-
biante. LL’autre paramétre sensible a la température a considérer est la tension de seuil
V'TH. Si le substrat du transistor est relié a la source, sa variation suit une loi de type

K=K(T)= K(To)(%)a“ avec

6



avec

OVTH
or

= —ayryg et ayrg =~ 1 2, 5 mV/OC.

- Tensions de grille optimales

Si on considére ’expression simplifiée du courant de drain du transistor MOS en
forte inversion et régime saturé, on peut écrire successivement

Ids = K(Vgs—VTH)?
dlds = 0K (Vgs —VTH)*+2K(Vgs — VTH)(—OVTH)

Olds = K (Vgs — VTH) ((2ayry — S (Vgs — VTH)).
En annullant la dérivée, on peut définir une premiére tension de grille optimale min-
imisant 'influence de la température sur le courant de drain a une température donnée
T

aQvrTH

VGESi =VTHA+2T .

Qp

Cette valeur particuliére, correspondante au ZTC (Zero Temperature Coefficient), in-
dépendante du rapport d’aspect W/L du transistor, dépend du modéle utilisé et peut
étre considérée comme un parameétre technologique.

Si maintenant on considére la transconductance de grille du transistor, avec

Gm = 28y = 2K(Vgs — VTH)

0Gm = 20K (Vgs — VTH) — 2KOVTH

%m — K% (Vgs — VTH)+2Kayry
on obtient une seconde tension de grille optimale minimisant I'influence de la température
sur la transconductance a une température donnée T’

VGSupey = VTH + T 2VTE

Qp

Selon la valeur de ayry et o, la tension effective de grille optimale pour la transcon-
ductance de grille est de quelques dixiémes de Volt et le double pour le courant. C’est
ce que montre la série de courbes de la figure 2 correspondant & un modéle de niveau 3
avec une tension de seuil VT'H ~ 0.76V.

Quant & la seconde série de courbes de figure 3, elle montre la pertinence du modéle
méme pour un niveau plus élaboré et une technologie fortement submicronique.

1.4.2 Transistor MOS en régime saturé et en faible inversion

- Modélisation du courant de drain
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Veg optimales pour le courant de drain et la transconductance pour W=L=2pum, un niveau 3,
Lmin=0.8pum et VT'H ~ 0.76V
pour Ids : VEGopt = 0.39V Idsopt = 5pA
pour Gm : VEGopt = 0.19V Idsopt = 13pA
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Veg optimales pour le courant de drain et la transconductance pour W=L=0.2pm, BSIM3v3,
Lmin=0.13um et VTH ~ 0.25V
pour Ids : VEGopt = 0.26V Idsopt = 11,5pA
pour Gm : VEGopt = 0.13V Idsopt = 44pA

Pour un transistor en régime saturé et en faible inversion (sous le seuil), on utilisera
I’expression

Ids =IDXY exp(vg‘:#) exp(g;vltVbs).

Elle est est valable pour Vds > Vit (Vds ~ 4V't) pour étre en régime saturé et pour
Ids < pgcoxVt? pour étre sous le seuil mais toutefois ne devant pas étre masqué par
les courants de fuite des jonctions de drain et de source [23]. Le courant de saturation
IDX = uocox%VtQ, avec m compris entre 1 et 3, est fortement dépendant du lot de fab-
rication et de la température. Le facteur de pente n de la faible inversion est également
sensible a la température (figure 4) et aux tolérances globales. Bien qu’assez bien controlé
a l'intérieur d’'un méme lot de fabrication (faible tolérance locale), étant généralement
mal modélisé, autant que faire ce peut, on fera en sorte qu’il n’intervienne jamais au
premier ordre dans les différentes expressions des indices de performance.
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Dépendance en température de n

- Comportement en température de la tension grille-source

En considérant I'expression

Vgs~nVt Log( 1%, )+ VTH

w
IDXY

et en dérivant par rapport a la température avec un courant Ids et un facteur de pente
constant, on arrive a I’expression simplifiée

dVgs . OVTH
o~ g +e(T).

En terme de sensibilité a la température, la seconde partie du second membre étant
normalement négligeable, on peut raisonnablement considérer que la tension de grille du
transistor MOS en faible inversion peut étre caractérisée par un coefficient de tempéra-
ture négatif et peut a priori étre décrit par un modéle comportemental linéaire de la
forme [6]

Vgs = Vgs(Ty) — KG (£ —1).
Toutefois, en déterminant le pourcentage d’erreur

erreur = 100 —VQS”‘}”;SZ% §omed
et a partir d'une simulation électrique utilisant un modéle BSIM3v3, d’apreés les courbes
des figures 4 et 6, il est clair que le comportement en température de la tension Vgs est
non linéaire, ce qui rend difficile I'utilisation du transistor MOS en faible inversion pour
la génération de tensions de référence précises et stables en température. Par ailleurs, on
constate également que ’erreur commise est fortement dépendante du comportement en
température du courant Ids.
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Comportement en température de la tension VGS du MOS en faible inversion
pour Lmin=0.13um Ids=0.1pA Veg = -0.1V W=27.75um L=5um KG=0.169

1.4.3 Transistors bipolaires et diodes

- Transistors bipolaires natifs
- Structure

A toute technologie CMOS on peut associer un transistor "natif" dit de substrat.
En effet, si nous considérons la structure CMOS a substrat de type N

de la figure 7, intrinséquement on crée une jonction PN

base-émetteur et une jonction PN base-collecteur formant verticalement un tran-

sistor bipolaire NPN ayant son collecteur implicitement relié a la tension d’alimentation
VDD.

- Modélisation de la tension base-émetteur
En fonctionnement normal, c’est & dire avec la jonction collecteur-base polarisée

en inverse et la jonction émetteur-base polarisée en directe, le courant de collecteur Ic
s’exprime analytiquement par la relation simplifiée

10
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Structure des transistors bipolaires natifs de substrat NPN et PNP

Ie=1Ts (e% —1).

Utilisé pour la conception d’une tension de référence, on impose un courant de
collecteur de la forme

Ie(T) = Icog. T™

Ico et « étant des constantes, et on s’intéresse principalement & la tension Vbe(T) qui
peut étre analytiquement modélisée 24| par I'expression
T T
Vbe(T) = Vg(T) + (Vbe(To) = Vg(To) 7 + (v — @) Vit Log(=3) )-
0

La température T, étant la température de référence, Vg(T') étant la tension de seuil
énergétique du silicium (correspondant a la largeur de la bande interdite) et v étant un
paramétre technologique de fabrication, avec

et

K = —-8,459 107° V/K
et

Ky = 3,042 1074 V/K
et

Ky=1,17T74V

un modéle numériquement trés précis est fourni par la relation [14]

11



T T
Vbe(T) = Ky = (K = Vbe(To)) 7 — (7 - KlKiB — ) Vit Log(z-)

Si le substrat est de type P, la structure obtenue est un transistor PNP avec son col-
lecteur implicitement relié a la tension d’alimentation VSS, et toutes les considérations
précédentes demeurent valables. On notera que le paramétre K3 est identifiable avec la
tension de seuil énergétique du silicium Vg et qu’en terme de dérive en température
la jonction base-émetteur est caractérisée au voisinage de la température ambiante et
Vbe(Ty) ~ 0.7V par un tempco négatif

oVbe
oT

~—1.8mV/°K.

- Modélisation statistique de la tension base-émetteur

De fagon similaire au transistor MOS
, on peut caractériser I’erreur d’appariement sur la tension Vbe par ’écart type

Avbe
V2MW L

Typiquement, la constante technologique d’appariement est de l'ordre de

o(dVbe) =

Ape 2 0.35107° Vim

et le dispositif fourni par la technologie a pour dimensions L = W = ggs 10um. L’erreur
d’appariement peut étre diminuée en augmentant le nombre M de dispositfs en paralléle.

- Modélisation des principales imperfections

|

Ic

FIGURE 8 —

Modélisation des principales imperfections du transistor bipolaire

Si on prend en compte le fait que le courant de collecteur du transistor bipolaire
est directement fonction de la tension émetteur-base alors que le courant traité est le
courant d’émetteur et que la résistance parasite de base provoque une chute de tension
(figure 8) avec

f=i
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et

Ie=1Ic(1+ %)

™|

on peut écrire

Vbe =Vt Log(£—+) + Rb &

Is 1+% 1+8
soit

1
Vbe =Vt Log(I—§)+Vt Log( )+ e

—_
+
=

1
1+

- Transistors bipolaires latéraux

us]

J 0J e
[ -

—

P+ /NN NN N+ - "B

W caisson P— substrat N— &J]Ie
E

FIGURE 9 —

Structure et symbole du transistor NPN latéral compatible

La contrainte de connexion du collecteur au substrat du transistor bipolaire verti-
cal natif, interdisant la réalisation d’un certain nombre de circuit, certaines technologies
offrent parfois la possibilité d’utiliser un transistor moins contraignant en terme de con-
nectique et également compatible avec la technologie CMOS standard. Ainsi, si nous
considérons le transistor NPN représenté sur la figure 9 [1] (un substrat P fournirait
un transistor PNP), en polarisant la grille G du NMOS (structure concentrique) a un
potentiel trés en dessous de sa tension de seuil (négativement), on désactive son fonc-
tionnement en placant son canal en accumulation et il suffit de polariser la jonction
émetteur-base en direct et la jonction collecteur-bas en inverse pour activer le transis-
tor bipolaire qui fonctionne latéralement puisque les porteurs minoritaires injectés par
I’émetteur atteignent le collecteur horizontalement. On notera que le dispositif obtenu
posséde cinq accés puisque le transistor vertical E-B-Subs est toujours physiquement
présent. Nécessitant d’une part, 'utilisation d’une tension négative et souvent d’autre
part, une circuiterie appropriée pour s’affranchir des effets du transistor vertical parasite
[9], le transistor bipolaire vertical est relativement peu utilisé.

- Diodes de jonction

Si nous considérons le transistor MOS de type P de la figure 10, la grille, le drain
et la source étant réunis et le substrat étant connecté a la masse (potentiel inférieur), il
est possible d’utiliser directement les diodes de diffusion du drain et de la source [2]|. Le
modélisateur s’étant surtout appliqué a fournir un bon modéle pour le courant de diode
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FIGURE 10 —

Utilisation des diodes de jonction du transistor MOS

inverse, correspondant au fonctionnement normal du transistor, on dispose rarement
d’une bonne modélisation pour le courant directe de la diode, toutefois, ce dispositif peut
étre utilisé en cas d’abscence de transistor bipolaire ou pour des circuits ne demandant
pas de grandes performances. On notera qu’il est normalement possible d’utiliser un
modéle de jonction extrinséque (diode) plus élaboré que celui offert intrinséquement par
les modéles de transistors MOS standards et qu'un modéle de diode caisson-substrat est
souvent fourni par les fondeurs de circuits.

1.4.4 Comportement en température des résistances

- Caractérisation

La plupart des circuits de référence utilise des résistances intégrées

ou éventuellement discrétes et extérieures au circuit. Physiquement la résistance
intégrée est inversement proportionnelle & la mobilité et on peut définir un coeeficient
de température fractionnaire a ’ambiante [10]

1 OR

Traditionnellement, pour une caractérisation en température plus compléte, on dispose
d’un modéle polynomial

R(T) = R(Ty) (1+ Bi(T = To) + Bo(T — To)?)

et on notera que sans terme du second degré, on peut écrire & 'ambiante

Toutefois, au lieu d’utiliser le modeéle classique polynomial, la température étant exprimée
en degré Kelvin, il peut étre avantageux d’utiliser un modéle puissance, analytiquement
plus facilement manipulable (et probablement plus proche de la réalitée physique)
T OR apR
R=R(T)=R(Ty)) (=) avec —=——>R e arp~-3.. +3.
(T) = RTy) () = 2

La figure 11 montre I'écart entre les deux modéles pour deux types de résistance. On
notera la grande amplitude de variation de I’exposant de température. Les valeurs les plus
basses correspondent typiquement aux résistances polysilicium standard et les valeurs
les plus hautes aux résistances de caisson. Certains types de résistance, par exemple les
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TCren ppm/°K QR
poly +750 -0.225
Hpoly -1000 +0.300
caisson N +6600 -1.98
diffusion N +1800 -0.54
diffusion P +1650 -0.495
TABLE 1 —

Valeurs typiques de spécifications en température des résistances
intégrables pour une technologie 0.6pum [12] a Ty = 300K

polynomial polynomial

CA'SSON N puissance """ HPOLY puissance “T°"

15 - B 15 7

Facteur de correction
Facteur de correction

I I I I I I I I
-40 -20 0 20 40 60 80 100 120 -40 -20 0 20 40 60 80 100 120
Temperature Temperature

FIGURE 11 —

Comparaison modéle polynomial vs modeéle puissance

polysiliciums haute résistivité (Hpoly) , peuvent avoir un exposant positif (table 1).
- Association de résistances

Ayant souvent a notre disposition plusieurs types de résistance, il possible d’associer
en série ou en paralléle deux résistances de tempco différents pour obtenir un tempco
de valeur déterminée. Ainsi, si la technologie utilisée posséde des résistances de tempco
opposé, il est peut étre possible d’obtenir une résistance équivalente invariante en tem-
pérature. En effet, si on considére ’association de deux résistances en série R = Ra+ Rb
caractérisées respectivement par les exposants de température «,, a,, et a,, on peut
directement écrire

R(T) = Ra(To)(7;) " + Rb(To)(75)~** = R(To)(55)

dR(T) Ra(To) ( T \—a Rb(To) ( T \—a
ar. —Oypq T (_TO) re — Qyp T ('TO) b
soit
dR(T Ra(l Rb(1T R(1
—dT( ) = —Opq T( ) — arb—T( ) = —p—F f(z'v)
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Donc, avec
Rb(T) = R(T) — Ra(T)

la valeur Ra(T') permettant d’obtenir I’exposant de température cible «, est formelle-

ment donnée par
O — Qi

Ra(T)=R(T) ——— >0

Qg — Ol

Bien entendu, quoique pouvant conduire a une augmentation de l’aire résistive, une
association paralléle est également possible avec

2 Reéférences basiques
2.1 Reéférences de tension potentiométriques

VDD VDD VDD VDD

MP2
R R MN2
R2 —{ > —{ > —{ >
VREF MN1 MN1 MN1
VSS
o C

VREF VREF

VSS VSS VSS

FIGURE 12 -

Références de tension potentiométriques

2.1.1 Reéférence de tension résistive

La référence de tension potentiométrique résistive de la figure 12a est simplement
constituée de deux résistances formant un diviseur de tension tel que

R1
VREF = (VDD —-VSS)——.
( >R + R2
En termes de sensibilités relatives, avec SYREF = SGHEEVEL. “on détermine
gvrer _ 1 . gveer _ 1
VDD T 1 VSS € vss = _VDD-
VDD VSS
On notera que dans le cas d’une alimentation symétrique Sy EEF = SYEEF = 1/2 et
que dans cas d'une mono-alimentation SyREF = 1. Ce type de référence est générale-

ment découplé alternativement par un condensateur externe de trés forte valeur (qqs nF).
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En terme de coefficient de température fractionnaire, avec R(T) = R(TO)(TZO)_O‘R on
obtient
TCw(VREF) = 0.

En terme de précision on calcule

GVREF _ Ry et VREF _ Ry
31 Ry + Ry f2 R+ Ry’

mais les deux résistances étant statistiquement corrélées, la référence de tension résistive
n’est pas sensible aux dispersions globales et n’est sensible qu’aux dispersions locales, la
tension VREF peut ainsi étre précisément fixée.

En terme de réjection d’alimentation on obtient

vdd Ry + Rs a VSS R+ Ry
PSR* =20l = 20log———— et PSR =20l = 20log————.
o9 vref o9 Ry c o9 vref g Ry
En terme de bruit, si on considére la résistance équivalente R., = RIEFREQ et une bande

de fréquence de largeur B la tension efficace de bruit

s’écrit
OVREF — / 4KBTKRqu-

A I'ambiante oy rgp ~ 1264/ R.,B pV, ainsi, une résistance équivalente de 10/K(2 génere
dans une bande de 5M H z (bande vidéo) une tension efficace de bruit de I'ordre de 28uV.

En terme de résistance de sortie, évidemment

. RiR,
s =5 =R

On notera que la référence de tension résistive est le circuit générique de toutes les autres
références de tension potentiométriques qui seront ainsi caractérisées par des indices de
performances similaires.
2.1.2 Reéférence de tension semi-active

La référence de tension semi-active de la figure 12b est constituée d’un transistor

MOS en régime saturé et en forte inversion et d’une résistance. Avec

Vgs=VTH + /%

K

on peut écrire directement 1’équation implicite

DD — EF
VREF = \/(V % ZR ) +VTH.

VREF _ 9VREF VDD
Pour le calcul de Sy 55" = Svpn vies

avec
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8VREF _ OVDD—-OVREF
\/4 K R(VDD-V REF)

soit

OVREF = QDD

1+4/4 K R(VDD—VREF)

on détermine

gvrer _ VDD 1
VPP = VREF 1+ 2VRB e

Pour le calcul de TCp(VREF) = VRlEF aV;}EF, sachant que VT H, R et K sont dépen-
dants de la température, avec

OVREF =0VTH 40U et U =VREF —-VTH

on calcule
OVREF o VRE‘FQ—VTH QT;L _ QTR)‘FOCVTH
or VREF_VTH .

1+ 2(VDD—-VREF)

La référence de tension simple semi-active est donc caractérisée par un ceefficient de
température fractionnaire

1 VREF-VTH (2

QRrR\ _
TCw(VREF) = : i)~ aven

o VREF-VTH
VREF 1+ 2(VDD—-VREF)

Il existe ainsi une valeur

VREF = VTH + 2T—2VTH_
o, + ag

minimisant TCr(VREF) a la température T.

En terme de précision, on peut considérer les expressions

B VTH) o QUREF _ VTH
VREF VIrH VREF"

SVREF _ QVREF _ _( 5(]

2.1.3 Reéférence de tension active CMOS

Si maintenant on considére la référence de tension active potentiométrique de la
figure 12c¢ constituée d’un transistor MOS de type N chargé par un transistor de type
P, a partir des expressions de courant de drain

Ids; = K1 (VREF — VT H;)?
et
Idsy = Ko(VDD — VREF— | VTH, |)?

on détermine

VTH, + \/Ky/K,(VDD— | VTH, |)
1+ /Ky /K,
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et

GVREF _ VDD /Ky/K; .
VPP T VREF 1 4+ /K, /K,

Si on néglige la dépendance en température du rapport Ko/ K7, et si ayryy et ayryp
sont respectivement le ceefficient de température de la tension de seuil du transistor N
et du transistor P on obtient facilement

1 VKy/K —
TCr(VREF) = o/ Kiayrmp OéVTHN.

" VREF 14Kk

Quant aux autres sensibilités relatives, elles s’écrivent respectivement

gvrer _ VITH 1 vrer _ | VTHy | Ks/K,
VTH; VREF1—|— /7K2/K1 VTH»> VREF 1+ /7K2/K1

et

veer _ _ ovrer _ VDD— [ VT, | 0,5

S = - = ’ '
S < VREF  \/K,/K\(1+ \/Ki/K>)?

2.1.4 Référence de tension active NMOS

Ces performances se déduisent directement du circuit précédent avec VITH1=VTH2,
a condition bien sur de pouvoir connecter le substrat du transistor supérieur a sa source,
c’est a dire a condition que le substrat soit de type N et que les transistors aient la méme
longueur. Par rapport a la référence de tension CMOS, les deux transistors étant de
méme nature, la tension de référence obtenue n’est sensible qu’aux dispersions locales.
On notera qu’en terme de réjection d’alimentation et de bruit, il suffit de considérer le
formalisme de la référence de tension résistive et de remplacer les résistances R; et Ry par
la résistance active du transistor MOS correspondant 1/gm, avec par exemple pour MN1

gmi = 2K,(VREF — VTH;).

Bien entendu, on peut synthétiser un jeu de références de tension actives complémentaire
en changeant tous les transistors de type N en transistors de type P et inversement.

2.2 Reéférences de courant associées

En effectuant la conversion des tensions de référence de la figure 12 par un transistor
MOS on synthétise les deux sources de courants simples de la figure 13. Le couple de tran-
sistors MN1 et MN2 de rapport d’aspect My,;n1 et My;no partage la méme tension grille-
source VGS = VREF et constitue un miroir de courant de gain My, = Mysno/Mysni-
Les deux références de courant simples complémentaires (par convention de type P) sont
également synthétisables, et la référence de courant active peut étre réalisée entiérement
en transistors N ou P comme les tensions de référence correspondantes.

2.2.1 Reéférence de courant NMOS

Pour la référence de courant NMOS avec
IREF = M21 VDD};VGS
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VDD VDD

\ IREF

FIGURE 13 -

Références de courant NMOS et CMOS

on obtient

OIREF __ %(1 o 8VREF)

ovDD — oV DD
d’ou
GIREF _ Mo, 1
VDD — R 1+ VGS-VTH *
3(VDD—VGS

Pour la prise en compte des effets de la température, le gain du miroir n’étant pas con-
cerné, on peut écrire

OIREF — M2 OVREF _ IREF OR
oT R oT R 0T
soit
]_ M21 (VGS - VTH)(% + Q—R) — QyTH apR
TCr(IREF) = — ( AT + X IREF).
IREF" R 1+ SVDD-VGS) T

Pour la précision, a partir de I’expression de la différentielle

__ oM. oVGS OR
OIREF = 2Mu[REF — ((2VE5 4 28\ [REF

on détermine

IREF __
S =1

IREF _ __ VGS VREF _ _VGS-VTH
SR - <VDD7VGSSR + 1> ~ 2(VDD-VGS) 1
GIREF _ ___VGS gVREF _ _VGS—VTH

Ky VDD-VGS*~ K1 2(VDD-VGS)
GIREF _ ___VGS ogVREF _ ___ _VTH

VI'H — ~ VDD-VGSYVTH — ~ VDD-VGS"®

En terme de réjection de I'alimentation VDD, en considérant le schéma équivalent petit
signal de la figure 1/ et avec VEG = VGSyny1 — VT Hyrni1, on peut écrire
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ref = gmo vref = gnwm vref

soit
VEG +2IREF-L
PSR* ~ 20log( M21 1y
2IREF
A
R iref
: I
vref
vdd gml gm2.vref
FIGURE 14 —
Modéle de calcul du PSRR*
En terme de bruit en considérant le modéle de bruit
de la figure 15 avec
ins = M2 (jr 4 iny) +in
Mpr 1 2
soit

Sis = %(Sz’r + Siny) + Sing,

sans considérer la composante de bruit en 1/f on obtient

1 8

Sis = AK TR I REF (e + grp):

[ R
e tinal

MN1

ins ‘
* \
I
| in2

FIGURE 15 —

Modele de calcul du brusit

En terme de facteur de régulation de charge, il suffit de considérer simplement la
conductance du transistor de sortie.

21



2.2.2 Reéférence de courant CMOS

Si on considére la référence de courant CMOS, avec
IREF = Kyno(VGS — VT Hyn )?

et
OIREF = 2—BEE OV REF

VGS—VTHA“\H

on calcule

p— 2VREF _ vppr _ 2VDD 1

SIREE — = :
VPP VREF —VTHyn1 "PP  VGS = VTHuni 1+ /Kuyni/Kupe

Pour la détermination du ccefficient de température fractionnaire, il suffit de considérer
la différentielle

OIREF = 0K ynoiB8EE 4 9 IREE (OVREF — OVTHyn1)

Knrne VREF—-VTHn N1

et en divisant par 0T écrire

auN 2 vV KMPz/KMMOéVTHP — QYTHN
TCr(IREF) = ——£ .
e A I WV ey v

Pour les sensibilités relatives aux paramétres de synthése, on peut utiliser directement
I’expression précédente de la différentielle et déterminer

IREF __
SKMNQ =1
SIREF — _ __ 2VTHymn 1
VTHu N1 VGS—VTH N1 1+\/KMN1/KMP2
GIREF — _ _ 2|VT Hp pal 1
VTH p2 VGS—VTH N1 1+\/KMN1/KMP2
GIREF _ _ gIREF _ VDD—|VTHyps| 1
Kynt Kyrne VGS—VTHy N1 \/KMPQ/KMNl(1+\/KMN1/KMP2)2

Tous les autres indices de performance se déduisent directement des indices corre-
spondants de la référence de courant NMOS.

2.3 Utilisation des références basiques

En terme d’utilisation, les références de tension potentiométrique et les références
de courant associées étant trés sensibles aux variations et aux bruits d’alimentation
sont assez peu utilisées. Dans certains circuits intégrés, elles servent parfois a générer
les tensions de mode commun d’entrée et de sortie (typiquement point milieu), dans
ce cas, le noeud sensible est fortement découplé capacitivement (éventuellement par un
condensateur externe) et le facteur de régulation de charge est souvent amélioré en
tamponnant la sortie par un suiveur de tension actif (amplificateur opérationnel en gain
unitaire).
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3 Références & Gm constante

3.1 Constitution de la référence & quad CMOS autopolarisé

Afin d’assurer la premiére qualité d’une référence de tension ou de courant, c’est a
dire I'indépendance aux tensions d’alimentation, on doit utiliser le principe d’autopolar-
isation. Ce principe peut étre mise en ceuvre par le circuit gauche de la figure 16 appelé
"quad & miroirs CMOS autopolarisé". Il est constitué d’un miroir de courant de type
N (MN1 et MN2) en boucle fermée (en antiparalléle) avec un miroir de type P (MP3
et MP4) [25], ce faisant, le courant de polarisation IR est généré par le courant 12 qui
est lui méme généré par IR (autopolarisation). En terme de fonctionnement qualitatif,
initialement, le gain de boucle étant supérieur a l'unité et la réaction étant positive, le
courant dans les deux branches augmente jusqu’a ce que ’équilibre électrique soit atteint,
c’est a dire jusqu’a ce que le gain de boucle soit réduit a 1 du fait de la chute de tension
aux bornes de la résistance R qui réduit la tension grille-source de MN1. La référence de
courant est réalisée directement par conversion de la tension de référence en courant de
référence réfléchi par le transistor MP5. Le rapport de courant IREF/Iref est directe-
ment réglable par dimensionnement des rapports d’aspect des miroirs de courant.

VDD VDD

MP4  MP3 MP3
1:N 1:N :Q

Iref \ f Iref \ { \ IREF

M:1 M:1

MN1 MN2 MN1 MN2

VREF
R R
IR 12

FIGURE 16 —

Référence de tension et de courant a Gm constante
a quad a miroirs CMOS autopolarisé

3.2 Analyse

3.2.1 Formalisme pour le quad en forte inversion

Les gains des miroirs de courant N et P étant respectivement M = E%ﬁ;; et

N = %ﬁ;i et les quatre transistors étant en forte inversion saturée, avec Is = N.Ig, on

peut écrire I’équation implicite

[R _ Vgsa—Vgs1 __

S — L(\ /N4 + VT Hy — /4 — VTH,).

Les sources des transistors étant réunies au substrat et les tensions de seuil des miroirs
étant identiques, en divisant les deux membres de I’équation par /I tacitement supposé
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différent de zéro, on obtient la relation

1
In=——(/MN — 1)
R R2K1( )

Alors qu’avec
VREF = VTH;+ /N

on arrive a la relation

VREF =VTH, +

o\ (VAT 1)

et avec
VR = RIR = ﬁ(\/ MN - ]_)2 = m(\/ MN - ]_)2
on arrive a la relation

1
VR=(1—-——)(VREF —VTH,).
ST )
On peut noter que ’expression entre parenthéses de VREF devant étre positive pour
que MN2 soit en forte inversion, le produit des gains des miroirs de courant doit étre
supérieur a 'unité. D’autre part, si on considére la transconductance de grille de MN2,
avec

Gm2 = 2\/ ]QKQ et [2 = W#I(g(v MN — 1)2

soit

2 |N

on constate que la transconductance ne dépend au premier ordre que des gains des miroirs
de courant, intrinséquement précis et stables, et d’une résistance. Si cette derniére est
invariante PVT (extérieure au circuit ou intérieur avec réglage et coefficient de tempéra-
ture nul), elle impose la valeur et I'invariance de la transconductance. Le circuit est dit
a Gm constante [8]. Cette propriété trés remarquable peut étre directement reflétée par
un miroir de courant aux autres dispositifs actifs du circuit a stabiliser. On notera que
la transconductance de type P n’est pas tout a fait constante puisque avec

Gy = 2, B (VAN - 1)

elle est fonction d’un rapport de coefficient de transconductance de type opposé statis-
tiquement décorélé, avec des mobilités ayant un exposant de température légérement
différent (oy,nv = 1,7 et oy p = 1,3). Il est évidemment possible d’obtenir une transcon-
ductace constante de type P en considérant le dispositif complémentaire de type P.
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3.2.2 Formalisme pour le quad en faible inversion

Si nous considérons les transistors MN1 et MN2 en faible inversion avec

I = % B Lo rcli) + VT Ha = Lol ) — VTH )

soit
vt
In = % Log(NM) + VTH, — VTH,
o NIz N
Gmy = —2 = ZLog(NM
me =gy = ghog(NM)

le quad CMOS est une référence a Gm constante pour la polarisation des dispositifs en
faible inversion de type N.

3.2.3 Stabilité

VDD — — —

VREF vref

VSS

FIGURE 17 —

Schéma équivalent petit signal pour [’étude de la stabilité

De part la boucle de réaction positive, le circuit est potentiellement instable on
doit réaliser une étude de la stabilité. Pour ce faire, il suffit d’ouvrir la boucle de réaction
sur une grille de transistor MOS (le nceud haute impédance permet de ne pas modifier
les niveaux d’impédance de part et d’autre de 'ouverture) et de calculer la fonction de
transfert petit signal vref/vz (figure 17). Ainsi, avec

_ __ gms _ __gm _ _gm
vref — TGyl va gm4+c4pvb et vb =vx GJGCvb
on obtient
vref gmigms(G + Cp)

vx (gma + Cop)(gmy + Cyp)(G + gmy + Cp)

La fonction de transfert positive (la réaction est positive), est caractérisée par trois poles
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réels, un zéro réel associé au troisiéme pole et un gain statique de valeur

_ gmy gms 1

A
’ gmso gmy 1 + Rgmy

soit pour le quad en forte inversion
1
Ay=VMN —
’ 2V MN — 1

et pour le quad en faible inversion

1

‘%:1+MﬂMNy

La stabilité statique du circuit ne dépend que du produit MN des gains des miroirs de
courant qui doit étre au sens stricte supérieur a 'unité pour un gain A0 inférieur & un
(figure 18). Pratiquement, pour eviter un déverrouillage du dispositif sur un éventuel
bruit impulsif parasite extérieur, on se garde une marge de stabilité suffisante en choisis-
sant une valeur de produit MN trés supérieure & un, typiquement on fixe MN—4. Quant
au comportement en fréquence, on peut observer que si les deux premiers poles associés
a des capacités parasites sur des noeuds basses impédances, sont normalement situés a
des fréquences élevées, il n’en est pas de méme pour le troisiéme, lorsque la résistance
R est extérieure au circuit, puisque dans ce cas, la capacité d’entrée C peut avoir pour
valeur plusieurs pF. Ors ce pole est associé au zéro de la fonction de transfert (doublet
électrique), et plus éloigné sur 1'axe des fréquence d’une distance directement fonction
de la valeur

gmiR=2(VMN —1).

Il y a donc un risque de surtension pouvant entrainer l'instabilité si le gain de boucle
devient supérieur a ['unité. De ce fait, on est conduit a augmenter la valeur du premier
pole pour le placer au voisinage du zéro. Un placement du pole sur le zéro conduisant a
la valeur

CQZCngRZZC\/g(\/MN—l)

on adopte communément [17]

CQQC.

3.2.4 Démarrage du circuit

Si on considére les expressions des courants dans les transistors MN1 et MN2 en
forte inversion

[R = K1<V982 — R[R — VTH2)2 et [ref = KQ(VQSQ — VTHQ)Z

on constate & 1’évidence, que le circuit présente deux points de fonctionnement, 1'un
correspondant & la valeur Ir = I, = 0 (on avait supposé ce courant différent de zéro
lors de I’établissement du formalisme) et 1'autre correspondant & la valeur particuliére
Ir = I, = 10 désirée (figure 19).
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FIGURE 18 —

Gains de boucle statiques du quad CMOS autopolarisé

Courant

FIGURE 19 —

Mise en évidence des deux points de stabilité

Bien que le premier point de fonctionnement soit théoriquement instable du fait
de la réaction positive, ce type de dispositif nécessite un circuit auxiliaire (figure 20)
évitant un verrouillage intempestif & la mise sous tension, typiquement par les courants
de fuite des jonctions, sur le point de fonctionnement correspondant & un courant et une
tension nuls. Autant que faire ce peut ce circuit de démarrage appelé "starter" ne doit
avoir aucune influence en régime établi. Une premiére technique [28] consiste & utiliser un
condensateur de démarrage placé entre les grilles des transistors diodes. Au démarrage,
si aucun courant ne circule dans les deux branches, le condensateur "voit" une différence
de potentiel VDD entre ses bornes, il y aura donc une montée en charge (au départ par
les courants de fuite) qui rapproche le potentiel des grilles de MP4 et MN2 et assure ainsi
la mise en place du bon point de fonctionnement. Une deuxiéme technique [19], consiste
a dériver un courant typiquement de ’ordre du courant de référence par 'intermédiaire
d’un transistor (MNST) présentant au démarrage une tension grille-source supérieure
a sa tension de seuil puis une tension grille-source inférieure a cette méme tension de
seuil lorsque la mise en place du bon point de fonctionnement est assurée. Du fait de
I'importance de ces circuits de démarrage, on se référera au paragraphe qui leur est
entiérement consacré a la fin de ce document. On notera que si les deux transistors MN1
ett MN2 sont en faible inversion, le probléme de point de fonctionnement multiple se
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pose de la méme facon, en remplacant les fonctions quadratiques des courants par les
fonctions logarithmiques correspondantes.

VDD

VDD

‘ MP4 MPS‘

VREF VREF

FIGURE 20 —

Démarrage du quad CMOS autopolarisé a partir d’un starter
capacitif ou actif

3.3 Référence de tension
3.3.1 Equation de constitution de la référence de tension

Si on explicite la dépendance en température de la référence de tension, en dérivant
I’expression de VREF

oger — gt — [ (VR - 1) G + B k)

on obtient le coefficient de température fractionnaire

TCF(VREF) == ﬁ( —QyTH + %(\/ MN — 1)RK;2T(QMN — QR) ),

pouvant s’écrire

VREF — VTH,
VREF T

L’alternance de signe sur le T'C'r montre qu'’il existe éventuellement une valeur de VREF
optimale, dépendante des dispersions de fabrication, annulant le coefficient de tempéra-
ture (ZTCVREF)

TCF(VREF) = ( —Qyrg + (OéuN — CYR) )

VREF,y = VTH, + —YTHx 7,
ayN — QR

On notera que la condition
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QAVTHN
ayN—QOR

T>0

assurant la forte inversion de MN2 est une condition nécessaire et suffisante pour la
mise en forte inversion de MN1 avec

o 1 ayTH
VE=(= 7w am=ar !

3.3.2 Validité du modéle du calcul

Caracterisation VREF GMCST Caracterisation VREF GMCST
0.49 T T T T T T T 0.44 T T T T T T T
0.48)- R nominale A Ntyp/Ptyp
PR 0.43F R
0471 Nmin/Pmin a b
P IR i 042 Rmin e i
> 045 1 soaf B
= c
@ 044 - 2
@ O 04 4
o =
S 043F 4 >
Ntyp/P!
042 VPR B 0.39 Rtyp =
0411 7 08 T 7]
04 B )
0390 T e Nmax/Pmax a 0371 _B_rr]ax N
0381 ‘ s L L s s s 0361 s s s s s s L
: -40 -20 0 20 40 60 80 100 120 : -40 -20 0 20 40 60 80 100 1
Temp Temp

Résultats de simulation d’une référence de tension & Gm constante

pour une technologie 0.13um avec un modeéle BSIMSv3
Topt = 80°C' et TCR = —910ppm /°C et TGR = £20%

[’établissement de I’équation de constitution de la référence de tension étant basé
sur un modeéle analytique bas niveau pour le transistor MOS, sa validité peut étre forte-
ment mis en question pour des dispositifs dimensionnés et simulés avec des modéles plus
élaborés de troisiéme génération. La figure 21 est le résultat de simulation obtenu a partir
d’un circuit dimensionné par OCEANE en utilisant comme base ’expression de V RE'F,,
et un calcul des paramétres thermiques des transistors . Afin de tenir compte des im-
précisions du modeéle, la température d’optimisation Topt est utilisée comme parameétre
d’ajustement. Différentes technologies ont été testées, et il a été observé que pour que la
tension de référence puisse présenter un minima prononcé, il fallait que la quantité

QAVTHN
ayN—AR

soit telle, que la forte inversion soit franchement assurée pour les deux transistors de
type N.

3.3.3 Indépendance aux tensions d’alimentation

L’indépendance de la référence vis a vis de la tension d’alimentation peut étre mise
en évidence a partir du modéle de calcul de la figure 22. En effet, avec
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vdd

‘ gds3

gm4 (vx-vdd) gm3 (vx-vdd)

gm1 (vref-vr)

\ o— > wref

gm2vs

gds2

FIGURE 22 —

Modele de calcul pour la réjection de la tension d’alimentation

gms(ve —vdd) + gdss(vref — vdd) + (gms + gdsq)vref =0
et

(gmy + gdsy)(ve —vdd) + gmy(vref —vr) + gdsy(ve — vr) =0
et

vr = R( (ve — vr)gdsy, + gmq(vref —or) )

on détermine )
9d53+gm3(1_1 gdsq )
vref _ T lgmaFgds )1+ R(gmy +9ds1))
- gmigm
vdd  gma-tgdsa+gdss— rr o g ST Rgmy Tods ) Fade]

soit approximativement

vref gdss ~ gdsz3 V2MN —1
odd "~ g~ S gmy AN -1

Alinsi, avec

gds3 ~, VREF—-VTH,

gma 2 L3 VEs3

on peut espérer une réjection des tensions d’alimentation de I'ordre d’une quarantaine
de dB en utilisant des transistors de type P de grande longueur. Une amélioration d'un
ordre de grandeur peut étre éventuellement obtenu par cascodage, en notant toutefois
que l'influence du cascodage du miroir MP3/MP4 est pondérée par I'influence de de gm3.

3.3.4 Tension d’alimentation minimum requise

En terme de tension minimum d’alimentation, la référence peut travailler avec
une faible tension d’alimentation. Le miroir MN1/MN2 devant étre en forte inversion
et en régime saturé (MP3/MP4 peut éventuellement étre en faible inversion), pour une
technologie donnée, la tension d’alimentation pourra étre ainsi de I'ordre de

VDD, =~ VTH + qqs0.1V.
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3.3.5 Précisions

En termes de précisions, on peut réutiliser ’expression de 0V REF pour écrire
)

R R e

Une autre source d’erreur, n’apparaissant pas explicitement dans le formalisme
simplifié utilisé, est a l'origine d’un biais sur la référence de tension. Elle provient de
I’erreur d’appariement entre les transistors des miroirs de courant

. Pour les deux miroirs, elle peut étre réduite en prenant des grandes longueurs de
transistor et des grandes tensions effectives de grille. Quant au miroir MN1/MN2, on
devra veiller a ce que la tension VR soit trés supérieure a la différence VT Hy — VT Hy
(qqs mV). On notera que cette tension formellement indépendante de la résistance et du
courant, est réglable par le produit MN.

3.3.6 Facteur de régulation de charge

Le facteur de régulation de charge correspond a la résistance de sortie de la référence
de tension. Pour le calculer, on peut considérer le modéle petit signal de la figure 23. Avec

is = gmava + (gms + gdss + gdsz)vs

et

(gmy + gdss)va = (vr —va)gds; — gmq(vs — vr)
et

ur = —%va

on détermine

is __ _ gmigmsa)
B — gs = gmg + gdsy + gdss —
vs = 98T G2 g8 T g0 T s (1 (gm-+gds ) R)+ k)
soit
is _ ~ _ __gmigms
. vs gs = gms gma(l4+gmi R)
so1t

B VMN —1
gs =~ 9m272\/m_ n
On notera que de part la proportionalité de la transconductance au courant de polarisa-
tion, un faible courant de référence conduit a une forte impédance de sortie.

3.4 Reéférence de courant
Le courant de référence généré par le circuit droit de la figure 16 a pour expression
Q 2
IREF = ——(VMN — 1)~
iV )
Etant intrinséquement dépendant des dispersions et du comportement en température

de la résistance et de MN1, un circuit de référence & Gm constante n’a évidemment pas
vocation a produire un courant constant.... .

31



gds4 gds3
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FIGURE 23 —

Modeéle de calcul pour le facteur de charge

3.4.1 Coefficient de température fractionnaire

Pour le coefficient de température fractionnaire de la référence de courant avec

OIREF ST OR 2 0K, 1
or = —(VMN — 1)2(8_T B T 8—T1R2K12)
on obtient

TCr(IREF) = ((VMN —1)*

1
— (aun —2ap)).
TREF RPK,T (v = 2ar) )

soit 5
TCr(IREF) = LTO‘R

3.4.2 Précisions

Pour la précision, on peut réutiliser ’expression de I RE'F pour écrire
IREF IREF

3.4.3 Indépendance aux tensions d’alimentation

Comme pour la référence de tension, la référence de courant est indépendante au
premier ordre des tensions d’alimentation. Elle peut toujours étre renforcée en utilisant
des transistors longs et/ou par cascodage.

3.4.4 Facteur de régulation de charge

Il est simplement fixé par la conductance de sortie du transistor. Il peut également
facilement étre amélioré en utilisant des transistors longs et/ou par cascodage.
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FIGURE 24 —

Résultats de simulation d’une référence de courant & Gm constante
pour une technologie 0.13um avec un modéle BSIM3vS3 et T,,,; = 80°C

3.4.5 Reésultat de simulation

La figure 2/ est le résultat de simulation obtenu & partir d’un circuit dimensionné
par OCEANE. On notera la relative indépendance de la transconductance (de I'ordre de
10%) aux dispersions technologiques et a la température.

3.5 Variantes topologiques des références & Gm constante
3.5.1 Reéférences de type P

Par permutation des types de tous les transistors figure 25, on peut synthétiser les
structures complémentaires & Gm constante de type P. Bien entendu, formellement, ces
références présentent les méme indices de performance que leurs homologues de type N.
On notera que dans une technologie CMOS standard a substrat P la résistance pourra
étre référencée a VDD et que la tension de référence correspondante sera également
référencée par rapport a VDD.

3.5.2 Reéférences a transistors cascodés

Une amélioration des performances des références de tension et de courant a Gm
constante peut éventuellement étre obtenue par cascodage des transistors . Le schéma
électrique de la figure 26 représente le circuit ainsi obtenu. Le circuit utilise un starter
double (MPSb,MNSa,MPS1 et MPS2). On notera que la polarisation des transistors
cascodés MN1C/MN2C étant assurée par la méme source de tension synthétisée par
MNG6 et que de part la résistance R les transistors MN1 et MN2 n’ont pas la méme
tension de saturation, ces derniers ont des points de repos différents, ainsi, les transistors
cascodes sont normalement de taille différente. Il y a donc génération d’un biais systé-
matique. Ainsi, on préférera souvent utiliser la structure semi-cascodée de la figure 27.
On notera que pour étre efficace, le cascodage ne peut étre réaliser qu’avec des tensions
d’alimentation relativement élevées et qu’il est souvent difficile de tenir les spécifications
a haute température. Cette difficulté provient du fait que les tensions de polarisation
sont autogénérées et sujettes aux effets de la température. Ainsi, en technologie submi-
cronique, le cascodage est rarement utilisé, on utilise plutot des transistors trés longs ou
on abandonne le quad & miroirs de courants au profit du quad régulé.
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FIGURE 26 —

Référence de tension et de courant cascodée de type N a Gm constante

3.5.3 Reéférences a résistance flottante

Si au lieu de référencer la résistance R a V.SS pour permettre 'utilisation d’une
résistance discréte extérieure au circuit intégré, on la place en position flottante entre les
transistor MN2 et MP3 comme indiqué sur la figure 28, on ne modifie pas ’expression du
courant, [ . Cette variante topologique autorise une connexion de la source des transistors
de type N au substrat sans la nécessité de caisson d’isolation.
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FIGURE 27 —

Référence de tension et de courant semi-cascodée de type N a Gm constante

VREF

FIGURE 28 —

Référence de tension de type N & Gm constante
et résistance flottante

3.6 Reéférences a quad CMOS régulé
3.6.1 Principe

L’égalité parfaite des courants dans les deux branches des miroirs de courant peut
étre obtenue en imposant la méme tension de drain sur les deux transistors du miroir
MP3/MP4, pour ce faire, il suffit d’utiliser un amplificateur opérationnel (version A de
la figure 29). En effet, si ce dernier est idéal, en régime linéaire ’entrée inverseuse est
au méme potentiel que I'entrée non inverseuse. Ce faisant, il est possible de générer six
versions de quad CMOS a Gm constante, puisque caractérisées en statiques par

VRl = V982 — VgSl
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FIGURE 29 —

Quads CMOS autopolarisés régulés

pour les quatre premiéres versions, et par
VRl = VSgg — VSgl
pour les deux derniéres.

3.6.2 Performances dynamiques

- Résistance de sortie

En terme de théorie des réseaux électriques, le quad régulé est un convertisseur
d’impédance négative (NIC), de ce fait, 'impédance "vue" sur ’entrée non inverseuse de

Iamplificateur opérationnel est "ramenée" sur ’entrée inverseuse avec une inversion de
signe. Ceci peut facilement montré a partir du schéma équivalent générique petit signal
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de la figure 30.

FIGURE 30 —

Calcul de la résistance de sortie du quad régulé

- Stabilité
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FIGURE 31 —

Analyse de la stabilite du quad réqulé
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3.6.3 Contraintes structurelles sur les amplificateurs opérationnels

3.7 Utilisation des références & Gm constante

Les références a Gm constante sont d’un usage assez courant, notamment sous la
forme courant de référence. Elles permettent ainsi la stabilisation des poles parasites
hautes fréquences correspondants a des nceuds basse impédance (formellement de la
forme gm/C) des dispositifs actifs [8], ou des constantes de temps d’une structure de
filtrage gm/C [16]. Elles peuvent étre également utilisées pour fixer précisément le gain
statique des amplificateurs de tension

a charge résistive, ... .

4 Références PTAT

Une référence de tension est dite PTAT lorsqu’elle est caractérisée par un courant
ou une tension proportionnel & la température absolue (Proportional To Absolute Tem-
perature).
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4.1 Reéférence de tension & diode MOS cascode
4.1.1 La diode MOS cascode PTAT

A.W/L

FIGURE 32 —

Diode MOS cascode PTAT

- Formalisme

Si nous considérons le circuit de la figure 32 constitué d’un empilage de deux tran-
sistors MOS en montage cascode autoalimentés par la connexion en diode et polarisés en
faible inversion saturée. Le substrat B commun aux deux transistors peut étre connecté
sur le nceud X ou un potentiel inférieur. Avec

L =IDX A Wexp(w)exp(%Vbsa)
et
L+1,=IDXB —exp(w)exp( Vbsb)
et
Vagsy, =Vgsa+ Vs, Vbs, =VB—-VZ Vbs, =VB-VX

on peut écrire

Vgsa—VTHy

Iitly Eemp(T) ea:p(th) exp(Los g (VB VX))
L A eap(Fe2a -y THe ) cup( 1oL (VB-VZ))
soit,
Vgsa—VTH, s
1+ % =5 exp(—Fe—2) exp(L2).
Alinsi, avec
Log( (1+ 7)) =15 + gt
on obtient ) I VTH — VTH
Vs =Vt Log( (1 +22)) — i
s =Vt Log( Z(1+ 7)) ;

Le circuit proposé génére une tension PTAT par 'intermédiaire de Vt avec un biais sys-
tématique de valeur
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VTH,-VTH,

€VTH = po

puisque les tensions source-substrat des deux transistors sont différentes par construc-
tion. Ce biais, dépendant de la température, posséde une composante déterministe de
part principalement 'effet de substrat, et une composante statistique de part les erreurs
d’appariement.

- Conditions d’utilisation

Pour que la tension Vs soit indépendante de la valeur intrinséque des courants, il
faut que les transistors restent en faible inversion a la température maximum de fonction-
nement et il faut que les courants de fuite, dus principalement aux courants de jonction
des drains et des sources soient minimisés afin d’éviter qu’ils ne deviennent une source
d’erreur a haute température. D’autre part, la tension Vs ne devant pas étre inférieure a
3 ou 4 Vt pour assurer la saturation de Mb, avec Vgs, = Vgs,—Vset Vgs, < VI'H, on
voit que la tension PTAT générée est pratiquement de I'ordre de 100mV afin d’obtenir
des transistors de taille raisonnable.

4.1.2 Mise en série de diodes MOS cascodes PTAT

Vs B.W/L A.W/L
Mb
B.W/L

FIGURE 33 —

Mise en série de diodes MOS cascodes PTAT

Afin de palier au probléme de limitation de la valeur de tension PTAT obtenue par
la diode MOS cascode, on peut placer en série plusieurs diodes selon le schéma de la
figure 33 [26]. Ce faisant, pour n diodes identiques polarisées par un courant de méme
valeur (cas particulier), on obtient simplement

A
Vs = E?ZIVt LOg(ZE> — 2?:16VTH1-
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On notera que la composante statistique du biais issu de la somme des tensions de
décalage normalement décorrélées étant moyennée en terme d’erreur quadratique, il s’en
suit une diminution de cette composante d’un facteur égal a \/n.

4.1.3 Utilisation des diodes MOS PTAT

Ce circuit est essentiellement une primitive utilisée par les dispositifs nécesitant un
générateur de tension PTAT flottant ou référencé.

4.2 Références de tension PTAT CMOS autopolarisées

VDD VDD

1:M M:1 j:]
MN2 MN L > VREF MN1 MN2
IR{ \\R

FIGURE 34 —

VREF

Références de tension PTAT CMOS autopolarisées

4.2.1 Formalisme

La référence de tension autopolarisée PTAT & miroirs de courant CMOS (circuit
gauche de la figure 34) a exactement la méme topologie que la référence & Gm constante,
la différence provient du fait que les deux transistors MN1 et MN2 du miroir inférieur
sont obligatoirement en faible inversion et que le substrat du transistor MN1 est obliga-
toirement relié au potentiel inférieur. Ce faisant avec

[d81 = [R = [DX(%)I exp(%) €$L’p< VbSl)

soit

Vgsy =n Vit Log( )+ (n—1)Vbs; + VT H,

IDX( )

et avec

VREF =Vgsy—Vgs) =n Vt Log( 12 Gl )+ (1—n)VREF + VT Hy - VTH,

on détermine

VREF =Vt Log(NM) + *H-VTh,
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Ainsi & Perreur d’appariement sur les VTH prés (biais systématique pouvant étre min-
imisé par augmentation du produit MN) on obtient

VREF =Vt Log(NM) =

La tension de référence générée est donc proportionnelle & la température absolue par
'intermédiaire de la tension thermique Vt (le circuit est un générateur de tension ther-
mique). On notera qu’en terme de variantes topologiques, la référence de tension PTAT
CMOS autopolarisée peut évidemment étre cascodée ou régulée.

4.2.2 Performances

- Précautions d’utilisation

Le fonctionnement PTAT du circuit devant étre assuré sur toute la plage de tem-
pérature spécifiée, on devra veiller & respecter impérativement les trois conditions [25]

1. MNI1 et MN2 doivent rester en faible inversion a la température maximum (125
degrés en gamme militaire)

2. les courants de fuite (courants de jonction de drain et de source) de MN1 et MN2
principalement doivent étre minimisés pour éviter qu’ils ne deviennent la principale
source d’erreur & haute température (repliement systématique)

3. les transistors devront étre suffisamment longs (> 5um) pour minimiser les erreurs
d’appariement et les différents effets physiques de canal court et étroit amplifiés a
haute température.

- Tension d’alimentation requise

Le miroir MN1/MN2 étant en faible inversion, la tension d’alimentation minimum
requise peut étre relativement basse puisque de 'ordre de

VDD, = VI'H +0.1V.

4.2.3 Reésultats de simulation

FAIRE COURBES ET METTRE EN EVIDENCE LA PLAGE DE TEMPERA-
TURE ET LE FONCTIONNEMENT PTAT (DERIVEE OU AUTRE!!!)

4.2.4 Reéférence de tension PTAT de forte valeur

De part la fonction logarithmique, la valeur de la tension de référence est pra-
tiquement limitée a qqs 25mV. Ainsi, I'utilisation d’un amplificateur de courant comme
indiquée par le circuit droit de la figure 34 peut s’avérer étre trés utile puisque dans ce cas

R
VREF = Q Iy Ry = ?12 Q Vt Log(NM).
1
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FIGURE 35 —

Principe d’une PTAT BIMOS

4.3 Références de tension PTAT BIMOS autopolarisées
4.3.1 Principe

Si nous considérons le schéma de principe de la figure 35, constitué du premiére
branche avec N diodes (ou jonctions base-émetteur), polarisées par une source de courant
Id, et d’une seconde branche avec une seule diode, polarisée par une de courant de valeur
N.Id, avec

Vdy, =Vt Log#‘}s

et
Vdy =Vt Log™Lt

on obtient la génération d’une tension PTAT avec

VS =Vdy— Vdy =Vt Log(NM).

4.3.2 Référence de tension PTAT BIMOS autopolarisée par un quad CMOS

Partant du schéma conceptuel, on peut assurer I'indépendance a la tension d’al-
imentation & partir d’'un quad & miroirs de courant CMOS et effectuer le prélévement
de la différence de tension par l'intermédiaire d’une résistance. Ce faisant on arrive au
circuit de la figure 36. Les transistors MN1 et MN2 étant saturés et en forte inversion,
on peut écrire

VREF =Veby+ Vgsy — Vgsy — Veb;
soit,
VREF =Veby —Veby + VTHy — VTH, =Vt Log(NM).

A la différence des tension de seuil prés, nominalement nulle, on obtient une tension de
référence PTAT. Toutefois, quoique topologiquement simple, ce générateur de tension
thermique, a besoin d’une relativement forte tension d’alimentation avec

VDD > Veby + VT Hy + Vegs + Vdsat, = 1.5V
et nécessite normalement une technologie a double caisson pour permettre a la fois la
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VDD

VREF

FIGURE 36 —

Référence de tension PTAT BIMOS autopolarisée
par un quad a miroirs de courant CMOS

réalisation des transistors bipolaires natifs PNP et 'appariement des tensions de seuil des
transistors MN1 et MN2 en reliant leur source au substrat. Ajouter au fait que ce circuit
est structurellement fortement sensible aux erreurs d’appariement, ce type de référence
est difficilement compatible avec les technologies standards fortement submicronique.

4.3.3 Référence de tension PTAT BIMOS régulée

FIGURE 37 —

Référence de tension PTAT BIMOS régqulée

- Constitution et formalisme

La seconde maniére d’assurer I'indépendance a la tension d’alimentation du schéma
conceptuel est d’utiliser un quad autopolarisé par régulation a partir d’'un amplificateur
opérationnel (quad régulé BIMOS), ce faisant on arrive au circuit de la figure 37. L’AOP
étant parfait, la tension a ses bornes d’entrée est nulle, ce qui nous permet d’écrire
directement

VREF, = Veby — Veb, = Vit Log(NM).
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On notera que, I'utilisation d’'un amplificateur de courant (M13) permet 'augmen-
tation et le référencement de la tension PTAT de sortie.

- Performances

AVeb
le lN.Ie

RB/M RB

M:1
QP1 QP2

FIGURE 38 —

Imperfections des transistors bipolaires et quad PTAT

Le forcage de ’égalité des tension de drain des transistors MOS permet de s’af-
franchir notablement des problémes d’appariement et 'influence de la tension de décalage
de I’AOP, formellement en série avec la tension thermique peut étre minimisée en aug-
mentant le produit MN. En terme d’alimentation, ce circuit ayant besoin d’une tension
de l'ordre de

VDD > Veby + Vdsatz =~ 0.8V,

la compatibilité avec les technologies standards fortement submicronique est normale-
ment assurée. Quant a I'influence des imperfections des deux transistors bipolaires sur le
fonctionnement de la référence PTAT, elle peut étre mise en évidence a partir du schéma
de la figure 38. Pour ce faire, en prenant en compte la résistance de base RB et le gain
en courant, on peut écrire

I+5-
AVbe =Vt Log(MN) + Vt Log(HZ%) +1le RB (1561 - M(11+62)).

Si le transistor bipolaire proposé par la technologie est a faible gain en courant, une
minimisation de I'influence de la résistance de base est obtenue avec un courant de po-
larisation Ie faible, une valeur de M trés grande (pour une valeur de N faible) et /ou si on
réalise QP2 a partir de m dispositifs en paralléle (RB est ainsi divisée par m). On notera
qu’il est possible également d’augmenter extrinséquement la valeur de la résistance de
base de QP1 en plagant une résistance de méme nature (diffusion N) RB’ en série [22],
telle que

1
B'=RB (N — —).
RE' = RB (N - )

Quant au deuxiéme terme d’erreur, il est minimisé en soignant particuliérement 'ap-
pariement entre les deux bipolaires. Ainsi, en terme de dessin de masques d’intégration,
on adoptera systématiquement un placement & géométrie centrée matricielle

comme indiqué sur la figure 39, sachant qu'un placement optimum correspond pour
QP1 & un nombre M de dispositifs élémentaires égal a

M=02n—-1)?*-1n=23,....
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Si le transistor QP2 est lui méme composé de m dispositifs en paralléle pour diminuer
sa résistance de base et I'erreur d’appariement, on pourra dupliquer m fois la matrice.

P1

Lel
Lel

P1| | QP1| [QP1| | QP1

QP1 QP2 QP1 QP1 QP1 QP2 QP1 QP1 QP1 QP1 QP2 QP1 QP1
QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1 QP1
VPTAT = 51mV VPTAT=65mV op1| |QpP1| |qQP1| |Qp1| |qP1

VPTAT=79mV

FIGURE 39 —

Matrice de transistors bipolaires minimisant [’erreur d’appariement

On notera que de part la bonne précision sur les rapports d’aire M et N et de la
relative indépendance aux dispersions globales de la tension thermique, la tension de
référence PTAT peut étre fixée avec précision.

- Résultats de simulation

A FAIRE

4.4 Reéférences de courant PTAT autopolarisées

VDD

InE
L

FIGURE 40 —

Référence de courant PTAT CMOS autopolarisée

Partant des générateurs de tension PTAT précédents (par exemple du circuit de la
figure 37) on peut générer un courant de référence de valeur

Vit Log(NM)
Ry

Compte tenu de ’éventuelle dépendance en température de la résistance, avec

IREF =Q Iz =Q

IREF(T) = Q¥tLodm) (Lo
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il est clair que la référence de courant n’est pas intrinsequement PTAT. Toutefois, si
la technologie le permet, par association de deux résistances en série de coefficient ther-
mique opposé, le comportement PTAT peut étre assuré. On notera que la précision sur
IREF est directement liée aux dispersions globales sur la résistance (qqs 10%).

4.5 Utilisation des références PTAT

Les références de tension PTAT sont principalement utilisées pour annuler la dépen-
dance thermique linéaire dans les bandegap, pour la compensation des capteurs de tem-
pérature [7], pour le controle et le réglage des dispositifs actifs travaillant dans le domaine
des variables logarithmique [21],... .

5 Reéférences bootstrap autopolarisées

R

MP13
Iref \[
o—1 > vRer
‘ MN2
R12
1

Vref

FIGURE 41 —

Référence de tension bootstrap autopolarisée

De part I'imbrication particuliére des transistors MN1 et MN2, le circuit de la
figure 41 est appelé quad CMOS bootstrap autopolarisé. Fonctionnellement, le miroir
MP4/MP3 impose un courant N.Iref dans le transistor MN2 qui génére une tension
de grille qui impose un courant dans la résistance R1, devant étre par construction
égal a Iref. I’équilibre électrique est obtenu lorsque la tension de grille-source de M1
atteint la valeur assurant un gain de boucle égal & un. La valeur Iref—0 correspondant a
une tension de grille nulle étant un point de fonctionnement théoriquement possible et
stable, le dispositif nécessite I'utilisation d’un circuit de démarrage (MNS1), typiquement
connecté sur la grille du transistor MN1. On notera que les références bootstrap peuvent
étre cascodées et/ou régulées.

5.1 Reéférences de tension NTCF

5.1.1 Comportement en température

Si nous considérons le transistor MN2 & la limite de la forte inversion, c’est a dire
avec une tension effective de grille trés proche de zéro, telle que
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Vref =Vgsy ~ \/252L + VTH, ~ VTH,

et

OVref _ OVTHy __
oT  — or —  QVTH

la référence de tension est caractérisée par un coefficient de température négatif (référence
NTCF). Bien entendu, si le transistor est en faible inversion, avec

Vgso(T) = Vgsa(To) — KG (Tlo —1)

le caractére NTCF du dispositif est préservé et on notera que par continuité du modéle

_ KG
QvTH = -

L’adjonction de Pamplificateur de courant (branche MP13 avec R12 sur la figure 41)

offre un degré de liberté pour la fixation de 'amplitude de la tension VREF générée
dans R12.

5.1.2 Stabilité

1.

gml (va—vcﬁ

FIGURE 42 —

Modéle d’analyse de la stabilité de la référence bootstrap

L’analyse de la stabilité peut se faire en ouvrant la boucle de réaction entre les
grilles du miroir de courant et en utilisant le schéma aquivalent petit signal de la figure
42. Ce faisant, les conductances de sorties des transistors étant négligées, on arrive a
I’expression de la fonction de transfert simplifiée

v o, 9m3(G1+Cip)(gmitegsip)
v dzp3 + daop? + dip +do

avec G; = 1/R; et

d3 = cgs1C4(C1 + C3) + C1C5Cy

dy = Cycgsi(gmo+gmby +G1) +cgs1Crgmy+ Cs((Cr+cgsy) gmy+ Cy (G 4 gmy + gmby))
dy = gma(gmiCy + gmycgsi) + (G1 + gmby)gma(Cs + cgs1) + gmigmyCs
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do = gmagmigmy.

Si le gain statique

_ gms _ N
AO Rigmagmy Rigme

positif (réaction positive) peut étre facilement fixé & une valeur inférieure a 'unité,
les quatre condensateurs principaux du circuit étant du méme ordre de grandeur, il est
extrémement difficile d’extraire un jeu de régles analytiques permettant d’assurer a coup
siir la stabilité en fréquence. Toutefois, on peut observer en simulation que la réponse
en fréquence présente une surtension d’autant plus importante que les capacités Cy et
cgsy sont faibles par rapport a la capacité C'. La référence bootstrap est ainsi trés prone
a l'instabilité, et une régle empirique de conception consiste a utiliser des transistors
trés longs pour le miroir de courant et un rapport d’aspect pour MN1 au moins égal au
rapport d’aspect de MN2 (typiquement méme tension effective de grille pour les deux
transistors et Ly > Lo).

5.1.3 Reésistance de sortie

FIGURE 43 —

Modeéle de calcul pour la résistance de sortie de la référence bootstrap

Si on considére le schéma aquivalent petit signal de la figure 43, on détermine 1’ex-
pression simplifée de la conductance de sortie

G.~ 1 _ gmegmsa _ 1 _ gmo
S R gms R1 N -

La résistance de sortie est négative ce qui, pour des raisons évidentes de stabilité, impose
généralement l'utilisation de 'amplificateur de courant auxiliaire (résistance de sortie
positive) pour une utilisation de la référence de tension bootstrap comme source de
tension.

5.1.4 Reéjection de P’alimentation

Le schéma aquivalent petit signal de la figure /4, permet d’obtenir ’expression
simplifée de la réjection d’alimentation
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gm4
vdd gm3 (vb-vdd)
gds3

gml (va—vcﬁ J —-gmbl vc

2
vs[ R1 gm vc{

FIGURE 44 —

Modeéle de calcul pour la réjection de I’alimentation de la référence bootstrap

vs gdss
~ T TN 1\
vdd = 9m (g D)

Etant donné les contraintes de dimensionnement imposées pour garantir la stabilité,
une réjection de I'alimentation inférieure -40dB est normalemment obtenue.

5.1.5 Tension d’alimentation requise

L’empilage des tensions de grille de MN1 et MN2, implique que la référence boot-
strap ne peut étre strictement considérée comme un circuit trés basse alimentation
puisque

VDD ~VTH,+VTHy + qqs0.1V.

5.1.6 Reésultats de simulation

Les courbes de la figure 45 correspondent aux résultats de simulation d’une référence
de tension bootstrap avec différentes tensions effectives de grille. On notera le caractére
NTCF pour des tensions effectives de grille au voisinage de zéro Volt, on notera égale-
ment qu’il existe une valeur de Veg pour laquelle la tension est pratiquement constante
(TCF de 5,75ppm pour Veg=0.23V), au dela de ce point (proche du VGS,,.;), 'inver-
sion du signe du coefficient de température est due a la dépendance en température de
la mobilité qui devient prépondérante sur dépendance en température de la tension de
seuil. Le graphe droit correspondant a la dérivée de la tension de référence par rapport
a la température elle met en évidence la linéarité du coefficient de température.

5.1.7 Variantes topologiques

En terme de variantes topologiques le circuit gauche de la figure 7?7, en cascadant
MN1 et MN2 au lieu de les empiler, est un circuit trés basse alimentation, mais la
connexion de la grille de MN1 sur le nceud haute impédance de 'amplificateur de tension
nécessite souvent l'utilisation d’un condensateur de découplage de valeur déraisonnable.
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FIGURE 45 —

Résultats de simulation d’une référence de tension bootstrap

pour une technologie 0.13um avec un modeéle BSIMSv3
et une résistance Hpoly avec un TCR = —910ppm /°C

Quant au circuit droit de la figure 77, il est simplement la version BIMOS de la référence
bootstrap CMOS avec VREF = Veb,.

VDD VDD

F] MP3 MP4
MP' 3

MP4 MP

MN2

——1{ > VRer &——{ > VRrer

R1 R1
QP1

FIGURE 46 —

Variantes topologiques de la référence bootstrap

5.2 Reéférence de courant NTCF

Avec

Iref = —Vlgf2

Le circuit de la figure 47 est une référence de courant NTCF si la résistance R1 (ou
une combinaison de deux résistances de tempco opposé) présente un coefficient de tem-
pérature négligeable.
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MP3 MP13
IREFn IREFp
MN2 MN12
1:P
FIGURE 47 —

Référence de courant bootstrap

5.3 Utilisation des références bootstraps
6 Reéférences bandegap (BGR)

6.1 Principe de la bandegap

Generateur de tension NTCF V=f(Vbe) ki

Generateur de tension PTCF V=g(Vt) %iQ@;, VREE

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

FIGURE 48 —

Principe de fonctionnement d’une référence de tension bandegap

Une référence de tension invariante en température peut étre réalisée par la som-
mation d’'une source de tension possédant un coefficient de température négatif (NTC)
et d’une source de tension possédant une coefficient de température positif (PTC) (fig-
ure 48). Lorsque la premiére est générée a partir d’une jonction base-émetteur (agjlfe
—1.8mV/°K) et la seconde par un générateur de tension thermique (2% ~ 0.087mV/°K)

oT
avec

~
~

VREF = k1.Vbe + ky.Vt
soit,
VREF ~ ky(K3 — (K3 — Veb(Tp)) %) + k2. V1,

I’annulation de la dérivée
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dVREF __ _ K3—Veb(To) Kp
dT — k:l( To ) + k2 q

a la température ambiante, peut étre obtenue avec la contrainte

correspondant & une tension de référence de valeur
VREF =~ Vgg =~ 1,2V.

D’ou le nom "bandegap" donné & ce type de générateur de tension de référence. Les
variations résiduelles en fonction de la température, provenant principalement du com-
portement non linéaire en température de la jonction base-émetteur, peuvent éventuelle-
ment étre corrigées par une troisiéme source de tension caractérisée par un coefficient de
température non-linéaire.

6.2 BGR compacte BIMOS régulée

VDD

FIGURE 49 —

BGR compacte BIMOS régulée

6.2.1 Constitution

Un générateur de tension bandegap autopolarisé et trés compacte peut étre simple-
ment réalisé en ajoutant une résistance R2 au générateur de tension BIMOS PTAT de
la figure 37. Ce faisant, d’aprés le circuit de la figure 49, le courant PTAT circulant dans
R1 est directement réfléchi dans la résistance R2 générant une tension régi par ’équation
de constitution de la bandgap

VREF = N%VPTAT + V€b2.
1

6.2.2 Formalisme

En considérant le circuit de la figure 49, on peut écrire successivement,
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VREF = Ry N I(Ry) + Veb,

soit

VREF = N%2(Veby — Veby) + Veb,
soit,

VREF = N%2VtLog(MN) + Veb,
soit

VREF = N%VtLog(MN) + K3 — (K3 — Vebg(To))Tlo —mVt Log(TlO)
avec
m:fy—a—KlKLB et o =1+ apy

de par le caractére PTAT de la tension aux bornes de Rl et compte tenu du com-
portement en température de R1.

En annulant la dérivée

K3—Vebs (Tt
WHEE — N%2 Log(MN)Xe — Ba=Vebalo) _ 1K (1 4 Log(L))

a une température optimale 7, on détermine directement la valeur du rapport ré-
sistif

R2 1 Kg — V@bg (To) Topt
N2 1+ Log(22"
R~ TogIN) ' vi(my) T Leg(R))

pour lequel

1,
VREF = Ky +m Vt(T) (1+ Log( jf’t)).

La tension de référence est donc de forme en cloche concave de valeur
VREF = Vgo+m Vt(Ty) =~ 1.17 + 3 x 0.0259 ~ 1.25 V.

a la température T' = T;,; = Tp. On notera qu'un choix de 7,,; au milieu de la plage de
température de fonctionnement du dispositif minimise nominalement par symétrisation
le TCFr de la bandgap.

6.2.3 Performances

- Tension d’alimentation minimum requise

La tension d’alimentation minimum requise de ’ordre de
VDD, pin = VREF + Vdsgyu(MP3) ~ 1.5V

est normalement incompatible avec les technologies submicroniques utilisant des
tensions d’alimentation inférieures a 1.2V.

- Influence de la tension de décalage de ’AOP
La tension de décalage de I'amplificateur opérationnel pouvant étre modélisée par

un générateur de tension Ed en série sur une des entrée du dispositif actif, on peut écrire
directement
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VREF = N%2(Veby — Veby + Ed) + Veb,
soit
VREF = N%2(VtLog(MN) + Ed) + Veb,.

Son influence peut ainsi étre réduite en augmentant le produit MN. Sachant qu’une
augmentation de N correspond & une augmentation du courant consommé, on est sou-
vent conduit & utiliser des valeurs de M relativement grandes.

- Influence des imperfections des transistors bipolaires

L’influence des imperfections des transistors bipolaires sur la génération de la ten-
sion PTAT est celle du circuit figure 37. La tension Veb de QP2 intervenant directement
dans I'expression de la tension bandegap, pour un gain en courant faible, on minimisera
I'influence de sa résistance de base en travaillant autant que faire ce peut a faible courant
de polarisation.

- Sensibilité aux effets du DIBL

La tension de drain du transistor MP3 étant structurellement différente de la ten-
sion de drain de MP4, du fait de I'action du DIBL (dépendance de tension de seuil VTH
a la tension de drain), il y a un déséquilibrage des courants dans les deux branches de
la bandegap. Ce déséquilibrage, fonction de la température, est suceptible de dégrader
le TCF de la bandegap. Pour palier a cet effet, on peut peut

1. utiliser des transistors MOS trés longs (L > 5um)
2. cascoder MP3 et MP4

3. utiliser des résistances d’équilibrage en série avec les drains de MP3 et MP4 comme
le montre les deux montages de la figure 50

VDD

> [ VREF

FIGURE 50 —

BGR BIMOS compactes avec compensation passive du DIBL
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6.2.4 Reésultats de simulation

A FAIRE

6.2.5 Compensations passives de la courbure

—1{ > vrer

VREF

R2

FIGURE 51 —

BGR compactes BIMOS avec corrections passives de la courbure

- Correction série

Si nous considérons le circuit gauche de la la figure 51, pour lequel la résistance R2
est scindée en une résistance R2a de méme nature matérielle que la résistance R1 et une
résistance R2b de nature différente [13], I'expresssion de la tension de référence devient

VREF = N22ViLog(MN) + NI ViLog(MN)

+K3— (K3 — Vebg(To))Tl0 —-mVt Log(TlO)

soit en prenant un modéle puissance pour le comportement en température du rap-
port résistif concerné et avec au,p, = Qpp — Qg

VREF = N2 VtLog(MN) + K3 — (K3 — Veby(Tp)) £
+N%(%)*arbthLog(MN) —mVt Log(%).

On peut raisonnablement espérer un certaine compensation entre la fonction puissance
et la fonction logarithme, pour ce faire les exposants thermiques de R2a et R2b doivent
étre de signe opposé et tels que

B1(Roq) = f1(Ry) <0 et Bi(Ry) >0

et autant que faire ce peut, posséder un coefficient de température du deuxiéme ordre
(B2 de la caractéristique polynomial de la température) relativement faible. Ce type de
correction passive de la courbure est donc fortement dépendant de la technologie et de
ce fait a portée et portabilité (migration technologique) limitées. Ce faisant, on peut
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déterminer la dérivée

Ks—Veba(T{
dVé,%TEF :N@@LOQ(MN) _ ks TO2( 0)

N K Log(MN)(1 — 0sa) ()% — m2 (1 + Log (L))
s’annulant a la température 7, pour la valeur du rapport résistif

Topt
Roy _ K5 —Veb(Ty) @(1 o)t s Log(=* )(Topt
Ry Vi(Ty)Log(MN) Ry Log(MN) T

)70{7‘17(1

D’autre part, si on considére I’expression de la dérivée seconde

d’VREF __ Rgb KB —rba (T \—Qrpa Kp
e =N Log(MN)tppet = () e = mAf
dé inati ¢halable d esistif " i "1 -
une détermination préhalable du rapport résistif "corrigeant” le comportement non
linéaire en température de la bandegap, en controlant la position du point d’inflexion
peut étre réalisée avec

Ry _ m
Ri Log(MN)a,pe(trpe — 1)(2‘1—?)—0‘%(1
Pour ce jeu de valeurs
T. t 1 T tN\ —
EFF =K tH(T)(1+L Py — D)~ rba
VREF = Ka+m VH(T) (1+ Log(=2) = T—— (=) %)

- Correction paralléle

Si nous considérons le circuit droit de la la figure 51, 'expresssion de la tension de
référence devient

VREF = N%=VtLog(MN) + N< i VtLog(MN)
+K3 — (K3 — Vebg(To))Tl mVt Log( )

On peut réaliser une correction passive paralléle de la courbure si les exposants ther-
miques de Rla et R1b sont de signe opposé et tels que

Bl(Rla) = ﬁl(Rz) >0 et 51(R1b) < 0.
Le formalisme de la correction série est utilisable avec

Ry Ky— Veby(Ty) R, L+ Log (") Ty

N - N 5 1 Qypg
Taa ~ VT LogMIN) Y Ry b+ @) )

)a'rba

et
R2 m

R1b Log(MN)tpa (atrpe + 1)(T0pt)a'rba.

correspondant a la tension bandegap

Topt) + 1 Topt
T 1+ Qrpg T

VREF = K3+ m Vt(T) ( 1+ Log( )erbe ).
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Les performances, en termes de correction de courbure, étant équivalentes, le choix
paralléle ou série se fait principalement selon la performance "surface d’intégration résis-
tive", pour laquelle la seconde technique peut s’avérer plus performante si la résistivité
de la résistance a tempco négatif est nettement inférieure résistivité de la résistance a
tempco positif. Des considérations d’erreur globales et locales peuvent également étre
considérées.

- Résultats de simulation

FAIRE AVEC DISPERSION GLOBALE POUR INFLUENCE DISPERSION GLOBALE-
>conclusion sur effectivite de la methode reglage pratiquement obligatoire

6.3 Bandegap cascade avec source de courant PTAT BIMOS

FIGURE 52 —

Référence de tension bandegap cascade avec source de courant PTAT BIMOS

6.3.1 Constitution et formalisme

Ce générateur de tension bandegap est réalisé en cascadant un générateur de ten-
sion BIMOS PTAT (figure 37) et une branche de courant auxiliaire (M13) chargée par
un transistor bipolaire. Ce faisant, d’apreés le circuit de la figure 52, le courant PTAT cir-
culant dans R1 est réfléchi dans la résistance R2 générant une tension régi par ’équation
de constitution de la bandgap

R
VREF = QﬁVpTAT + Vebo.
1

Alinsi, avec

Il est évident que la bandegap BIMOS cascade est caractérisée par le méme formal-
isme que la bandegap compacte avec

R2 1 K3 — V@blg(To)

[ ( Topt
Ry Log(MN) Vit(To)

+m(1+ Log(To)) )
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6.3.2 Corrections passives de la courbure

VREF

FIGURE 53 —

BGR cascade BIMOS avec correction passive de la courbure

Comme pour la bandegap compacte, si la technologie I’autorise , une partition série
de R2 ou paralléle de R1 permet éventuellement une correction passive de la courbure
affectant le comportement en température du dispositif.

6.3.3 Performances

Contrairement a la bandegap compacte, le générateur de tension thermique est
structurellement insensible au DIBL tandis que le DIBL affectant le transistor M13 agit
comme une erreur de gain sur le courant. Les autres performances étant pratiquement
identiques, la bandegap BIMOS cascade apporte peu d’avantage vis a vis de la bandegap
compacte

6.4 BGR cascade avec source de courant PTAT CMOS

VREF

FIGURE 54 —

Référence de tension bandegap cascade avec source de courant PTAT CMOS

La bandegap cascade BICMOS est réalisée en cascadant un générateur de tension
PTAT CMOS et une branche de courant auxiliaire (M13) chargée par un transistor
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bipolaire. Ce faisant, le formalisme est similaire au formalisme de la bandegap cascade
BIMOS. Par contre en termes d’avantages, le générateur de tension thermique peut étre
réalisé sans amplificateur opérationnel.

FAIRE COURBE BLABLATER PERFORMANCES MOINDRE en terme de plage
thermique MAIS......

7 Reéférences sousbandegap (SBGR)

Toutes les bandegaps précédentes prévues par conception pour générer une tension
de référence légérement supérieure a la tension de seuil énergétique du silicium, nécessite
une tension d’alimentation au moins de 'ordre de 1.5V. De ce fait, elles sont incompat-
ibles avec les technologies submicroniques travaillant avec des tensions d’alimentation
inférieures a 1.2V. De ce fait il est impératif de développer des tensions de références,
toujours basées sur la tension base-émetteur pour ses propriétés de stabilité et reproc-
ductibilité, mais capables de synthétiser des tensions de référence inférieures & 1V. Nous
conviendrons de nommer ce type de circuit "sousbandegap" (SBGR).

7.1 SBGR BIMOS régulée & division de courant

VDD

R2 R3 R12

FIGURE 55 —

Sousbandegap o quad BIMOS régulé a division de courant

7.1.1 Constitution

Le circuit de la figure 55 proposé en [1] utilise le principe de la conversion de la
tension base-émetteur en courant pour générer un courant Iref uniquement dépendant
des résistances, ce courant est ensuite réfléchi par le miroir de courant (MP4/MP13)
dans une résistance de méme nature (R12) afin de générer une tension proportionnelle a
la tension énergétique du silicium.
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7.1.2 Formalisme

L’amplificateur opérationnel étant parfait, un potentiel identique et = e~ est im-
posé sur les nceuds de sommation des courants. Ainsi, en posant

RQ = N R3
on peut successivement écrire

I(R3) = N2
__ Vebo
2) — "R,
_ Veba—Veb
) = N Xe& 2R1 €01

_ Veba—Veby Vebo __ Vit 1d2 Vebo
[T@f— Ry + Ry R1L0g<MId1)+ Ry

D’autre part, avec
Idy = Iref — I(Ry) et Idy = N(Iref — I(Ry))

on arrive a

Vit Veb,
Iref = —Log(MN
ref R, og(MN) + =
et R R
VREF = Q—2(VtLog(MN) + —Veb,).
R R,

A un facteur de proportionnalité prés (inférieur a I'unité), la tension de sortie du dis-
positif est donc régi par une équation du méme type que I’équation de constitution de
la bandegap. Ainsi,

VREF = QM2( 8V iLog(MN) + Ky — (Ky — Vebo(T)) 2 —m Vi Log() )
avec
m:fy—a—KlKLB et o =1+ apy

de par le caractére PTAT de la tension aux bornes de Rl et compte tenu du com-
portement en température de R1. En annulant la dérivée de VREF par rapport a la
température & une température optimale 7, on détermine la valeur du rapport résistif

@ . 1 ( Kg - V@bg(Tg)
R, Log(MN) ViH(Ty)

+m(1+ Log(%)) )

pour lequel

VREF — Q%(Kg +mVHT) (14 Log<%)).
2

A la température 7' = T,,, = Ty, la tension de référence est ainsi de forme en cloche
concave de valeur

R
VREF = Qﬁ(vgo +m VH(Ty)).
2
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7.1.3 Performances
- Tension d’alimentation minimum requise

La tension de référence étant controlable par le rapport résistif R12/R2, la tension
d’alimentation minimum requise est de 'ordre de

V@bg + Vdssat(Mg) ~ 0.6 + 0.2.

Cette tension est normalement compatible avec les technologie fortement submicronique.
- Sensibilité aux effets du DIBL

A priori, la tension de drain du transistor MP13 par conception fixe est différente
de la tension de drain de MP3 et MP4 fonctions de la température. Cet état, suceptible
de produire un déséquilibrage fonction de la température entre les courants de branche
du dispositif par 'effet du DIBL, peut dégrader le TCr de la bandegap. On peut min-
imiser cette dégradation

1. en fixant arbitrairement VREF = Veb,.

2. en utilisant des transistors MOS trés longs (L > 5um)
3. en cascodant les transistors MOS

4. en utilisant des résistances d’équilibrage en série avec les drains

- Influence de la tension de décalage de ’AOP

Si on prend en compte une tension de décalage Ed en série avec ’entrée positive
de 'amplificateur opérationnel, le courant de référence devient

_ Vebo—Veb1—FEd Vebo—Ed
Iref = Vo + %

correspondant a la tension
VREF = Q2 ( Veby — Veby — Ed(1+ ) ) + Q42 Veb,.

Comparativement a la bandegap compacte on constate une premiére légére augmen-
tation de l'influence de la tension de décalage (le facteur multiplicatif de Ed est peu
supérieur & un). D’autre part, si on explicite les courants de jonction

Iey = Iref — —VEL’Q — %

et

les = N.Iref — VRLZ’Q

on arrive a

2 = N lEd :N<1+€Ed)

Idy 1—— =<4 __
RS(IreffvTegz)

et a la tension PTAT
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V€b2 — Vebl =Vt LOg(MN) + Vit LOg(l -+ EEd)-

Avec

e ne Ed
Ed ™~ 55 Vbe

on constate une seconde participation a 'influence de la tension de décalage, pondéré
par la fonction logarithmique, elle est normalement inférieure a la premiére.

7.1.4 Reéduction de la tension d’entrée de mode commun de ’AOP

VDD

FIGURE 56 —

Sousbandegap a division de courant et
réduction de la tension d’entrée de mode commun de [’AOP

- Constitution

Si nous considérons le circuit de la figure 55 [11], on constate que la tension d’en-
trée de mode commun de I'amplificateur opérationnel est directement fixée par la tension
émetteur-base de QP2 (VEMC de l'ordre de 0.6V a I'ambiante) alors que la tension de
sortie de mode commun est fixée par la tension effective de grille de MP3 et MP4 (VSMC
de l'ordre de VDD —VT Hj3). Ainsi, architecture et le type de la paire différentielle (N ou
P) sont pratiquement imposés par la technologie utilisée. Par contre, si nous considérons
le circuit de la figure 56, en remplacant simplement les résistances R2 et R3 par deux
diviseurs potentiométriques R2/R4 et R3/R5, il est parfaitement possible de controler
la tension VEMC (inférieure a Vebgps), et le degré de liberté procuré peut étre utilisé
pour assouplir les contraintes de conception sur I’AOP. Ainsi, typiquement en se donnant
une tension VEMC de l'ordre de 0.2V, il devient souvent possible d’utiliser une paire
différentielle de type P et de permettre ainsi un fonctionnement correcte de sa source de
courant pour une trés grande plage de température et de trés fortes dispersions globales.

- Formalisme

Avec
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R2 = NR3 et R4 = N.R5,

I’amplificateur opérationnel imposant des tensions identiques sur les points de sortie
des diviseurs potentiométriques, comme pour la SBGR compacte "standard", les poten-
tiels sur les noeuds de sommation des courants des deux branches sont identiques et on
peut écrire

_ Veba—Veb; Vebs
Iref = = + Bty

Les équations de synthése de la SBGR compacte "standard" sont donc directement
utilisables avec

VEMC

R;tandard — R2 + R4 et RQ — Veb
€02

Rstandard
2

- Performances

Si on prend en compte une tension de décalage Ed en série avec ’entrée positive
de I'amplificateur opérationnel, et en notant VX la tension du ngeud de sommation en
courant, correspondant a la borne supérieure de R1 et VY l'autre tension correspondant
a la borne supérieure de R5, avec

VX = VY — &
et
_ _ Gy
b= G2+Gy

comparativement a la SGBR précédente, I'influence de la tension de décalage est multi-
pliée par le facteur

7.1.5 Correction active de la courbure

- Principe

Le principe de la correction active de la courbure consiste a injecter sur les nceuds
de sommation un courant de correction ayant un comportement en température non
linéaire opposé au comportement non linéaire (fonction logarithmique) de la sousbande-
gap. C’est la technique utilisée dans le circuit de la figure 57 [15].

- Formalisme

En posant

RQ = NRg et R7 = NRS

on peut écrire

_ Veba—Veby Vebs Vebo—Vebi1
Iref = o + F2+ ot
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* *
1 1:N ‘Q
MP14 MP4 MP3 MP13

>—\R% - —{ > vrerF

FIGURE 57 —

Sousbandegap a division de courant et
et correction active de la courbure

Ainsi, avec

Veby = K3 — (K3 — Veby(To)) ;= (v — a2 — K125 )VH(T) Log (7).

To
et
Vebyy = Ky — (K3 — Vebu(TO))TZO —(y—ay — KlKLB)Vt(T)LOQ(TZO)-
soit
Veby — Vebyy = (Veby(Th) — Vebn (To)) g — (arr — an) VIH(T) Log (7).
on obtient
Iref = %f)[‘//obg(;w]\(/):» :3_(K3}_%;/6b2(T0))T10 o mV};iT)) LOQ(TZO)
reiranly — uzeaVi(T) Log ()
et
VREF = Q%2( Ky + #2VH(T)Log(MN) — (K3 — Veby(Tp)) %
+I2 (Veby(Tp) — Vb (To)) & — eu(T) ).
avec

en(T) = Vt(T)Log(TZO)(fy —ay — Kigb + g—i(an — a3)).
La suppression de la composante non linéaire peut donc étre théoriquement obtenue avec

R2 V_QQ_KIKLB

Ry B Qo — a1
De par le caractére PTAT de la tension aux bornes de R1 et compte tenu du comporte-
ment en température de R1 on doit fixer

()62:1+OéR

et de part la dépendance en température de Iref directement dépendante du comporte-
ment en température de R1 on doit fixer
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Q11 = QR

d’ou

Ce faisant, en annulant la dérivée de VREF par rapport a la température, on ob-
tient la valeur du rapport résistif

& Ky — V@bg(Tg) — %(V@bz(Tg) — V@bll(TQ))

R V(Ty) Log(MN)
correspondant & une valeur de tension de référence théoriquement indépendante de la
température

VREF = Q %VGO.
2

Bien entendu, la SBGR avec réduction de la tension d’entrée de mode commun peut
également étre sujette a une correction active a partir du circuit de la figure 58.

VDD
* 4
1 1:N :Q
MP14 MP4 MP3 MP13
Iref‘/
4

——1{ > VRer

FIGURE 58 —

Sousbandegap a division de courant et réduction de la tension
d’entrée de mode commun de I’AOP et correction de la courbure

- Performances

BLABLA PAS TERRIBLE DU FAIT DE LA PRECISION LIMITE DU MODELE
Vbe (+ou-0.3mV [14] performances meilleurs avec prise en compte du comportement en
température des résistances....

faire courbes pour deux technos....

7.1.6 Correction passive de la courbure

En scindant la résistance R1 des deux SBGR. précédentes, en deux résistances
paralléles de coefficient de température opposé, on peut éventuellement réaliser une cor-
rection passive de la courbure. Le formalisme est similaire au formalisme utilisé pour le
dimensionnement de la bandegap compacte.
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7.2 Reéférences de courant constant

VDD

FIGURE 59 —

Référence de courant constant BIMOS

7.2.1 Constitution et formalisme

Pour synthétiser une référence de courant constant, il suffit de recopier le courant
Iref de la figure 59. Ce faisant, compte tenu du comportement en température des résis-
tances R1 et R2, avec

Iref = %@(%)% + A (L)er (K —(Ks—Veby(Ty)) & —m Vit Log(L) ) ).

et

QR = ARy, = QR

on peut annuler la dérivée de Iref par rapport a la température a une température
arbitraire avec

@ 1 aR

Ry~ (Lt anLogain) | sy t+an)

K3 — V@b(To)

VH(Ty) +m(1+(1+aR)Log(h)) ).

To

Pour cette valeur particuliére le courant de référence est de forme en cloche concave de
valeur

T «

— )" (K3 — K
<T0) (s 31+QRTopt + ag

Q Topt
IREFF = = L .
R R + Log( T )))

7.2.2 Reésulats de simulation

FAIRE COURBES BLABLA FONCTION DES DISPERSION GLOBALES... avec
RDIF (plus faible...) BLABLA
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7.3 SBGR cascades a division de courant

7.3.1 SBGR cascade a source de courant PTAT BIMOS

e——————o—{ > vrer

FIGURE 60 —

SBGR cascade a source de courant PTAT BIMOS

7.3.2 Constitution et formalisme

Le circuit de la figure 60 est simplement une variante de la la bandegap cascade
BIMOS, sur laquelle on a opérer un repliement de la résistance de sortie. Ce faisant, avec

Gs Vref + Go(Vref —Vebs) = Q Iref = Q Gy Vprar = Q G1 Vit Log(MN)
soit
Vref =

R2+RS( Q Vt LOQ(MN) + Vebiy )

on peut annuler la dérivée

re K3—Vebya (T
d‘Zle - RzﬁSRs( g_? % LOQ(MN) o TH(O) - (1 T LOg(

7))

S~

a une température arbitraire Ty, avec

Q %2 Log(MN) = £2702b) (1 4 Log(

Topt
7o) ).
Pour cette valeur, on obtient la tension de référence

Vref = K3 + mVt(T,n))

Ry + Rg(

inférieure a la tension de bandegap Vgo. Pour la dfermination du coefficient m on de-
vra tenir compte du comportement en température du courant de jonction pour fixer la
valeur du parameétre a. Pour ce faire, avec

Ig12(T) = Innia(T) — Irs(T)
et en prenant un modeéle linéaire pour la température, on peut écrire
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I912(To) (1 +012(T = To) ) = Ians(To)( 1 4015(T = To) ) — Irs(To)( 1 +05(T = To) )

soit
_ Inv13(T0)013—1Rr3(T0)03
019 = ( )I ( )
Q12

soit en terme d’exposant de température

Ini3(To)arres—Ir3(To)rs
Ig12 ’

~

aQl2 =~

Compte tenu du fait que toutes les résistances sont de méme nature et que
Afref = I+ QR

on obtient ainsi

Inr13(To)

@ = Ig12(To)

+OZR.

7.3.3 Résultats de simulation
BLABLA directement issu d’OCEANE ;sans reglage des resistances

des modéles

7.3.4 SBGR cascade a source de courant PTAT CMOS

VDI

D
MP4  MP3 f] MP13
:Q

1:N

»—1{ > VRer

e

IrefJ

M:1
4:
MN1 MN2 R3
R1
QP12

FIGURE 61 —

SBGR cascade a source de courant PTAT CMOS

Le circuit de la figure 61 est la variante de la la bandegap cascade

: pertinance

& source de

courant PTAT CMOS, sur laquelle on a opérer un repliement de la résistance de sortie.
Le formalisme est identique au formalisme de la sousbandegap précédente. On notera que
I'utilisation du quad autopolarisé avec deux miroirs de courant permet de s’affranchir de

I'utilisation d’un amplificateur opérationnel.
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8 Reéférences de courant QPVT

8.1 Principe

Une référence de courant QPVT (Quasi invariante Process, tension d’alimentation
et Température) génére un courant de référence proportionnel au coefficient de transcon-
ductance K du transistor MOS et au carré de la tension thermique Vt. Etant de la forme

IREF x K Vt?

et le coefficient de proportionnalité étant invariant PVT, il confére aux dispositifs actifs
I'utilisant comme courant de polarisation, un certain nombre de propriétés trés remar-
quables [9].

- Quasi invariance Process et Température des courants

Avec T
IREF K(TO)(?)*%.T2 = T o
0
et
a, ~ 1.5 2.5
et
ATK ~ +10%

les courants de polarisations sont peu dépendant des dispersions technologiques et de
la température.

- Invariance Process des tensions effectives de grille

Avec

les tensions effective de grille sont indépendantes des dispersions technologiques et PTAT
en température.

- Quasi invariance Process et Température des transconductances

Avec

Gm; ~ 2\/IREF K; x \/K.K;Vt o< /K(Ty).K;(Ty) T'

les transconductances de grille des transistors polarisés en forte inversion sont peu dépen-
dantes des dispersions technologiques et de la température, et avec

I
Gm, ~ REF
nVt

et un facteur de pente présentant un faible coefficient de température positif, la propriété
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reste pratiquement valable pour les dispositifs polarisés en faible inversion.
- Quasi invariance Process et Température des temps d’établissement

De nombreux dispositifs analogiques

sont caractérisés par des temps d’établissement décomposables en une premiére
partie proportionnelle au courant de polarisation (phase non linéaire de slew-rate) et
une seconde partie proportionnelle & la transconductance de grille. Les dépendances en
température ayant des exposants pratiquement opposés, on peut donc espérer une quasi
invariance en température des temps d‘établissement des dispositifs polarisés par un
courant de référence QPVT.

- Possibilité d’invariance Process et Température des tensionsde grille

Avec
IREF
Vgs; ~ RK +VIH~mVt+VTH
et en annulant la dérivée
8Vg$l KB i
=m — +«
T p VTH

par dimenssionnement, il est formellement possible de réaliser I'indépendance des ten-
sions de grille vis a vis de la température (pseudo bandgap).

8.2 Reéférences QPVT a quad CMOS PTAT et MOS ohmique

VDD

M:1
MN11 MNIR

FIGURE 62 —

Référence de courant QPVT 4 quad CMOS PTAT et MOS ohmique

8.2.1 Constitution

Le circuit de la figure 62 [18] réalise au premier ordre I'indépendance du courant Iref
a la tension d’alimentation a partir du quad a miroirs de courant CMOS autopolarisés et
réalise sa proportionnalité au coefficient de transconductance K et au carré de la tension
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thermique Vt en placant le miroir de type N en faible inversion et en utilisant en lieu et
place de la résistance R1 de la figure 36 un transistor en régime ohmique commandé par
une tension de grille imposée par le courant généré (élévation au carré de Vt).

8.2.2 Formalisme

De part I'utilisation du quad CMOS en faible inversion, la tension Vr aux bornes
du transistor MN1R a pour valeur

Vr~Vt Log(MN)+VTHy, —VTH, =~ Vt Log(MN).

Le transistor MN1R étant en forte inversion et en régime ohmique et le transistor MN11
étant en forte inversion et en régime saturé, avec

Ir = 2K1R(V981R — VTHlR — %)VT
et

Vgsirg =Vgsi = Pé—; + VTHy
et

VTH11 ~ VTHlR

on arrive a I’équation du second degré

Ir = 2K p(y/ P3= — ) Vr

résolue théoriquement avec

Jr=vTIr = KigVry/ = (1+ /1 - 5585 ).

La positivité du discriminant étant normalement assurée avec

VgSanTHu

Vr < 5

et 'éventualité de plusieurs points de fonctionnement étant normalement résolue par
'utilisation d’un circuit de démarrage (starter), on arrive a ’expression analytique du
courant QPVT

2

K K
Iref~P =28 (14 /1 - 2 2 (V¢ Log(MN) )2
f Ku( PKlR)( g(MN) )

8.2.3 Performances et variantes topologiques

Les performances de la référence de courant sont évidemment, d'une part étroite-
ment liés aux performances du quad CMOS PTAT, et d’autre part dépendantes de la
validité des modéles analytiques et des approximations précédemment utilisés. Notam-
ment, 'une des ces approximations consistant a égaliser les tensions de seuil de MN11
et MN1R est fortement sujette a caution, puisque si I'égalité des longueurs est facile-
ment réalisable, étant impossible de réaliser I’égalité des tension drain-source qui sont
structurelement fortement différentes, I'influence du DIBL est inévitable et les tensions
de seuils sont différentes. Le circuit gauche de la figure 63 permet 1’égalité des tensions
de seuils en utilisant en lieu et du transistor diode MN11 un empilage de deux dispositifs
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— — .
{ MN1 MN2

MN1R

FIGURE 63 —

Variantes de la référence de courant QPVT a quad CMOS PTAT et MOS ohmique

MN11 et MN11R, ce dernier étant identique & MN1R et sous les mémes conditions de
polarisation. Le circuit droit est une variante partageant la résistance active [3] entre la
quad CMOS et la branche de controle.

SEMBLE ASSEZ SENSIBLE A VEG M11 LE CIRCUIT VARTANT I’EST MOINS
VOIR AVEC AUTRES TECHNOS....

8.2.4 Reésultats de simulation

PENSER A CONSIDERE GM EN FORTE ET FAIBLE INVERSION

8.3 Référence QPVT & source de tension flottante PTAT
8.3.1 Principe

Iref\
VPTAT
-
| E—
MN1 .. MN2

FIGURE 64 —

Principe de la référence de courant QPVT
a source de tension PTAT flottante
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Le circuit de la figure 64 utilise un quad a miroirs CMOS en forte inversion et une
source de tension flottante PTAT en série entre les grilles des deux transistors de type
N [20]. On notera I'inversion du gain sur le miroir de courant de type N par rapport aux
quads CMOS précédents. Ce faisant, en écrivant

Iref = K,(Vgs, — VTH,)?

soit

Iref = Ki{(VPTAT + Vgsy, — VTH;)?
soit

Iref = K\(VPTAT + /555 + VT Hy — VT H,)?
soit

Iref m~ K\(VPTAT + | 5=)?

on arrive a 1’équation du second degré

Iref(l o L) _ 2VPTAT

Iref 2
vl (1 — (hv) = 2VELAL, [Ief v pTAT? = ¢

Ky

conduisant a I’expression caractéristique du courant QPVT

VPTAT?

(1—+/1/MN)?

Iref = K,

8.3.2 Constitution

VDD

* * . * PO * - o * ¢
ol g L Mg e
MP3 MP13
p MP4 MPc MPc MPc
Ma Ma Ma
IREFP
A.W/L A.W/L A.W/L
—® —e —®

-

nB.W/L

IREFN

MN1

FIGURE 65 —

Référence de courant QPVT a source de tension flottante PTAT

Le circuit de la figure 65 utilise simplement une série de n diodes MOS cascodes
PTAT en guise de source de tension flottante PTAT. On notera qu’afin de simplifier
le dimensionnement, les largeurs des transistors inférieurs Mb des diodes PTAT sont
pondérées pour faire en sorte qu’ils soient parcourus par un méme courant. Ce faisant,
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VPTAT =n Vt Log(4).

On notera que le transistor MN2 étant alimenté par la somme des courants issus de
MP3 et de la série de diodes, on a la relation

N =(n+1)N".

On notera également, qu’en terme de stabilité, on devra respecter la contrainte M N > 1
et que la possibilité de plusieurs points de fonctionnement doit étre levée par 'utilisation
d’un circuit de démarrage (starter).

8.3.3 Performances

En terme d’indice de performances petit signal, ils sont globalement ceux de la
référence de courant & Gm constante avec R = 0 et avec MEMEST = 1/MOFPVT Com-
parativement aux références QPV'T précédentes, le dimensionnement de ce circuit est
beaucoup plus délicat. Ainsi, on devra choisir le nombre de diodes et la tension de grille
de MN2 pour conserver une tension drain-source des transistors Mb de I'ordre de trois
a quatre tensions thermiques (100mV) pour leur assurer un fonctionnement en satura-
tion, ce faisant on obtient des tailles de transistors Ma extrémement importantes et des
courants inverses de jonctions trés grands a haute température. Dautre part, avec

VDD =VDS; +VPTAT + VGSg + VGS,
la tension minimum d’utilisation est de 'ordre de
VDD, ~2VTHy+ qqs 0.1V

ce qui est trés supérieure a la tension minimum d’utilisation d’'un quad en faible in-
version.

FAIRE COURBES POUR COMPARER AVEC LES AUTRE

9 Reéférences de tension pseudobandegap

9.1 Principe

9.2 Une pseudobandegap compacte
9.2.1 Constitution et formalisme

Une pseudobandegap peut simplement étre réalisée en utilisant le comportement
NTCF des transistors du quad CMOS PTAT en faible inversion, conformément au
schéma de la figure 66. On notera qu’en terme de variantes topologiques, on peut par-
faitement utiliser un quad régulé ou une de ses variantes. Ce faisant, on peut écrire
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Pseudobandegap compacte CMOS

VREF =VGSyni + Ry N Iref = VGSyn1+ N 2 Vi Log(MN).

En considérant le modéle linéaire décrivant le comportement du transistor MOS en faible
inversion on obtient ainsi la relation

VREF = VGSyn (To)-KG(E-1)Ry N Iref = VGSyn+N 2 Vit Log(MN)

que 'on peut dériver par rapport a la température pour obtenir la valeur du rapport
résistif annulant cette dérivée a la température 17,

Ry, KG Ty 1

Ry N T, Vi(Ty) Log(MN)

9.2.2 Reésultats de simulation

9.3 Une pseudobandegap cascade

Selon le méme principe que la pseudobandegap précédente, on peut synthétiser le
circuit de la figure 77. Avec
Ry KG Ty 1
R, Q Top VE(Ty) Log(MN)

on obtient des performances similaires. La branche de courant de gain Q offre un degré
liberté suplémentaire pour une éventuelle optimisation de 1’aire résistive.

10 Principaux starters

Tous les générateurs de tension ou de courant de référence basés sur le quad autopo-
larisé, sont suceptibles de se verrouiller au démarrage sur un point de fonctionnement
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FIGURE 67 —

VREF

Pseudobandegap cascade CMOS

correspondant & un courant de repos nul. Ils néceesitent 'utilisation d’un starter assur-
ant la mise en place du point de fonctionnement correspondant au courant désiré dans
le miroir de courant.

10.1 Starters capacitifs
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FIGURE 68 —

Starters capacitifs

MPSa
GD—{

VDD

MPSi

<
‘Z
(%2}
o

-

Uy

i}

Istart

—{ >s

Le starter capacitif basique présenté sur la gauche de la figure 20, ne peut générer
qu’'un seul courant de démarrage et le condensateur, de relativement forte valeur pour
obtenir un constante de temps suffisante, est connecté en permanence, il peut ainsi poser
des problémes de stabilité. Les trois starters de la figure 68 peuvent synthétiser un nombre
quelconque de courants de démarrage par duplication du transistor MNS. Le schéma
central est une version entiérement MOS du schéma générique gauche, quant troisiéme
circuit, il utilise une source de courant MOS commandée par la grille du transistor
référant (typiquement MP3). Leur fonctionnement est simple, juste a la mise sous tension,
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le condensateur est déchargé, la sortie de l'inverseur est & VDD et le transistor MNS
produit un fort courant de démarrage, puis le condensateur se charge pour atteindre la
tension de commutation de l'inverseur qui provoque une mise a masse de la grille de
MNS impliquant son blocage. Les starters capacitifs sont des starters monocoup, dans
le sens ou une bréve rupture d’alimentation (ou impulsion parasite de forte valeur sur
’alimentation) peut étre suffisante pour déplacer le point de fonctionnement du quad,
mais insuffisamment longue pour provoquer la décharge du condensateur.

10.2 Starters statiques

VDD VDD VDD
MPSb MPSb MPSb

‘ Istart Istart Istart

o g Dy
H@ o o o o

1

FIGURE 69 —

Starters statiques

Si nous considérons les starters de la figure 69, au démarrage, le transistor MNSa
est bloqué, la grille du transistor MNS étant & VDD et sa source étant 4 un potentiel
nul, il est parcouru par un fort courant de démarrage. Le quad étant en régime établi,
le courant dans MNSa abaisse le potentiel de grille de MNS qui atteint une valeur im-
pliquant un courant drain extrémement faible (courant résiduel ne devant pas modifier
le fonctionnement du dispositif appelant). Le transistor de charge MPSb peut étre un
transistor MOS en régime ohmique si sa tension de grille est suffisante, ou un transistor
diode unique ou fractionné. Le fractionnement du transistor diode diminue la tension
VGS et permet d’obtenir pour MPSb et MPSc des longueurs beaucoup plus petites. Ces
starters, consommant un courant en régime établi sont dits statiques. Autant que faire ce
peut, on apparie le transistor de commande MNSa avec le transistor référent du dispositif
appelant pour garantir un courant résiduel faible compte tenu des dispersions globales,
des variation de la température et des tensions d’alimentation. Les staters statiques se
réinitialisent automatiquemant sur sur une rupture d’alimentation.

10.3 Starter dynamique

Le starter de la figure 70 est un starter dynamique, ne consommant pas de courant
en régime établi. L'inverseur CMOS MNSa/MPSb est dimensionné pour fixer sa tension
de commutation a la valeur VG imposée par la grille du transistor référent du dispositif
appelant. Typiquement le rapport d’aspect W/L de MNSa est trés grand et le rapport
d’aspect de MPSD est trés petit.
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Starter dynamique

10.4 Starter résistif

MPSb  MPSf

T

Istart

FIGURE 71 —

Starter résistif

Le starter résistif de la figure 71 peut étre vu comme un version repliée du premier
starter statique de la figure 69, la charge MPSb étant remplacé par une résistance.
Lorsque MNSa est bloqué, la grille du transistor MPS étant & un potentiel nul, il est
tranversé par un fort courant de démarrage. En régime établi, la tension de grille du
transistor MPS, fixée par la résistance et le courant dans le transistor miroir MPSf est
déterminée pour assurer son blocage. Avec le transistor diode MPSb polarisé en faible
inversion, le starter résistif peut étre utilisé avec des alimentations inférieures a un Volt.
On notera que la valeur de la résistance est fixée par le gain du miroir de courant.

10.5 Limitation du courant de démarrage

Certain dispositifs autopolarisés demandent la génération d'un courant de starter
N et P, et peuvent nécessiter une limitation des courants de démarrage afin d’éviter une
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Génération d’un courant de starter N et P
avec limitation du courant de starter

éventuelle instabilité transitoire. Ceci peut facilement étre réalisé par un jeu de miroirs
de courant comme le montre I’exemple du schéma de la figure 72.
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