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RESUME
La conception d’une référence de tension (RT) doit tenir compte des différents
objectifs pour les performances fonctionnelles. Suivant les spécifications électriques et
les contraintes technologiques, le choix de la topologie de la RT est souvent le résultat

d’un compromis entre précision, simplicité, robustesse et colit.

Nous avons développé, dans le cadre de ce travail, une nouvelle topologie de
circuit de référence de tension Bandgap (BGR). Ce circuit est congu pour un procédé
CMOS standard a puits N et opére avec une tension d’alimentation de 1Volt. La stabilité
de la tension de sortie en fonction de la température est obtenue par une technique qui
exploite la tension de seuil (threshold) d’un transistor NMOS. Le degré de compensation

en température que nous avons utilisé pour la tension de sortie est du premier ordre.

L’objectif de ce mémoire est de présenter la conception de la référence proposée,
’approche mathématique sur laquelle est basée le fonctionnement du circuit ainsi que les

simulations et les résultats obtenus.

Mots-clés : Référence de tension, circuit Bandgap, circuits analogiques, compensation de

la température, tension de seuil, microélectronique.
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ABSTRACT

The design of voltage references takes into account various objectives with
respect to desired functionalities. Depending on the electric specification and
technological constraints, the choice of the reference topology is a result of tradeoffs

between accuracy, simplicity, robustness and cost.

In this work, we present a new bandgap reference (BGR) topology. The circuit is
designed for a Nwell CMOS process and operates with 1 Volt power supply. The thermal
stability of the output exploits the threshold voltage of a NMOS transistor. The output

voltage reference shows a first-order temperature compensation.

The goal of the thesis is to expose the design of the proposed topology, the

mathematical analysis, simulation and experimental results.

Keywords :  voltage reference, Bandgap circuits, analog circuit, temperature

compensation, threshold voltage, microelectronics.
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INTRODUCTION

La conception d'appareils électroniques a faible consommation de puissance et a
trés basse tension d’alimentation est de nos jours une préoccupation constante. Du fait de
Pintégration sur une puce électronique d’une grande densité de circuits mixtes
analogiques et numériques de plus en plus performants, il y a un intérét croissant a
l'utilisation des références de tension (RT) pour les CI dédiés a des applications telles que
les appareils portables, les appareils de mesures ou les circuits analogiques opérant dans

un environnement bruité.

Dans le contexte industriel, rentabilité et performance imposent souvent des
compromis difficiles a gérer. Cela se traduit par des contraintes dans le choix de la
stratégie pour la conception d’une RT: I'utilisation d’une technologie plus performante et

par conséquent plus chére n’est pas toujours désirable.

Ce projet de maitrise a pour but de concevoir une référence de tension en
technologie CMOS basée sur les références de tension Bandgap (BGR), qui utilisent des
diodes pour la stabilité en température. L'avantage que procure l'utilisation de la
technologie CMOS, par rapport aux autres existantes, tels que la bipolaire ou la
BiCMOS, est principalement son cofit relativement plus bas et la possibilité d’intégrer
une large densité de circuits mixtes analogique/numérique et analogique moins

gourmands en terme de consommation de puissance.



Nous avons développé, dans le cadre de ce travail, une nouvelle topologie d’un
circuit BGR. La stabilité de la tension de sortie en fonction de la température est obtenue
par une technique basée sur la tension de seuil (threshold) d’un transistor NMOS
standard. Le degré de compensation en température que nous avons utilisé pour la tension

de sortie est du premier ordre.

Afin d’approcher au mieux les caractéristiques d'une référence de tension idéale,
le circuit congu est un compromis entre simplicité, robustesse et précision. Dans le
chapitre 1, nous présenterons une analyse qualitative des effets causés par les éléments
non idéaux sur les caractéristiques des références de tension, dans le but de mieux
appréhender les sources d’erreurs pouvant détériorer leurs performances. Des exemples
des principaux types de références de tension et de courant proposé dans la littérature

sont revus dans le chapitre 2.

Nous exposerons [’approche mathématique sur laquelle est basée le
fonctionnement du circuit. Les simulations ainsi que les résultats expérimentaux obtenus,

font I’objet du dernier chapitre et nous terminerons par une conclusion.



1 PERFORMANCES DES CIRCUITS REFERENCES
DE TENSION

1.1 Introduction

Le role d’une référence de tension est de générer une tension continue, précise et
stable avec la température. Elle doit étre insensible aux bruits provenant de la tension
d’alimentation et aux fluctuations des procédés de fabrication. La conception d’une
référence de tension tient compte aussi de plusieurs autres caractéristiques telle que la
puissance consommeée, la surface occupée sur la puce et la charge maximale en sortie. En
général, la dérive en température est la plus importante caractéristique dont on doit tenir

compte pour la référence [43].

Les RT présentent toujours une légere dépendance a la température, suivant les
topologies utilisées on peut compenser en partie cette dérive. Une compensation en
température dite du premier ordre sont des solutions moins cotteuses que celle d’ordres
supérieurs. Les technologies bipolaires sont plus disposées a produire des références plus
performantes mais plus chéres. Ces derniéres sont plus précises, plus complexes,
nécessitent parfois plus d’espace de silicium et une consommation de courant plus élevée.
La demande de performances élevées pour les références de tension (RT) découle de

plusieurs raisons, entre autre :

> une basse tension d’opération, qui a pour effet de réduire le rapport signal

sur bruit;



» la nécessité d’intégrer des circuits mixtes analogique et digital, qui

injectent du bruit autour des blocs sensibles.

» une plus grande précision pour les circuits spéciaux tels que les
convertisseurs analogique-mumérique (ADC) et numérique-analogique

(DAC), etc.

La majorité des références de tension disponibles compensent les dérives de
premier ordre [42]. Ceci a pour conséquence que la variabilité¢ résiduelle, une fois les
dérives de premier ordre compensées de fagon idéales, sont de nature au moins

quadratique.

1.2 Notions fondamentales

1.2.1 Caractéristiques des références de tension

Dans la plupart des RT intégrées, le principe exploité pour générer une tension
stable en température repose essentiellement sur I’utilisation de dispositifs & jonctions
PN, tels que les transistors bipolaires NPN, PNP et les diodes. L usage de ces dispositifs
n’est pas obligatoire, mais leur utilisation permet d’atteindre des performances plus
¢élevées a un colt raisonnable. Les circuits Bandgaps (BGR), qui utilisent la combinaison
de deux tensions de diode, [15], restent la meilleure approche disponible pour générer
une référence stable en température. La structure de base au noyau d’un BGR est illustrée
a la Figure 1-1. Différentes topologies de BGR ont ét¢ développées depuis 1971 pour

différents procédés de fabrication (bipolaire, BICMOS et CMOS).



Circuit de
R correction

AD

b

Figure 1-1 Structure de base d’une référence de tension Bandgap (BGR) utilisant des

transistors PNP connectés en diode.
Certaines topologies ne sont valables que dans les technologies bipolaires, ou les
caractéristiques des transistors dont dépend la stabilit¢ d’une RT sont beaucoup plus
stables et micux modélisées. Nous résumons les spécifications les plus importantes pour

les références de tension par:

La dérive en température de la tension de sortie;
Le courant de repos consommé;
La tension d’alimentation;

La valeur de la résistance de charge;

Y V.V V V

Le cotit du circuit.

Parfois D'utilisation de dispositifs spéciaux tels que les DTMOS, qui sont
présentés au Chapitre 2, n’est pas recommandée vu le cott élevé qui en découlera lors de

la fabrication de la puce [2] [59].



1.2.1.1 Coefficient de température

Le coefficient de température (TC) est généralement exprimé en partie par million

par degré Celsius (ppm/°C) et il est défini par la relation (1-1)

TC,, = 1 6Vref} (1-1)
Vreef| oOT

Un grand nombre d’applications (aéronautique, véhicules & moteur, etc.) exigent
un fonctionnement fiable des circuits pour une plage de températures entre [-40 a 120]
°C. Ceci impose de concevoir des références précises de tension et de courant
fonctionnant sur cette plage relativement large, ce qui représente un défi important.
Traditionnellement, les circuits BGR ont bien rempli ce rdle, mais avec des tensions
d’alimentation de plus en plus basses (inférieures & 1 V) les topologies classiques de
BGR ne sont plus valables et de nouvelles approches de RT ont été développées pour

palier certaines insuffisances des circuits classiques, [5].

Pour les circuits BGR, le coefficient TC délimite aussi le degré de compensation
de premier ou deuxiéme ordre utilisé pour en assurer la stabilité: dans certaines
technologies, un circuit BGR qui compense au premier ordre la tension de sortie ne peut
avoir un TC inférieur & 15 ppm /°C . Pour une valeur de TC plus basse, le circuit doit

pouvoir permettrent une correction du second ordre [25] [26] [9].

1.2.1.2 Précision de la tension de sortie

La précision d’une référence de tension peut étre évaluée en tenant compte des

sources d’erreur pouvant affecter la valeur de la tension de sortie Vypp. Celles-ci



peuvent étre divisées en trois catégories et 'expression de la précision de Vgppest

donnée par

AVREF (Inltlal) + AVREF (TC) + AVREF (Ch arg e)
Vref

Précision =

(1-2)

AVygp(initial), AVggp(TC)et AVgrpp(Charge) désignent respectivement les

variations causées par la structure initiale du circuit (variation des paramétres de
fabrication, mésappariements internes, etc,), la température et la charge connectée en

sortie.

La charge est souvent utilisée dans la métrique de la précision de certains types
de références, telles que les références de courant ou les LDO (Low Drop Output). Un

grand nombre de topologies de RT opérent avec des charges de haute impédance [43].

Une référence est dite de 12 bits de précision si la variation correspondante de la

sortie est de

AV = szzf (1-3)

Le bruit en sortie et le coefficient de température, TC, sont les sources de
variation dominantes dans une RT. La plage de température dans laquelle doit opérer la
référence de tension détermine quel facteur domine I'erreur relative de la sortie. Pour

une plage réduite de +10°C, par exemple, le bruit en sortie peut causer une erreur plus



élevée que le TC alors que I'inverse peut étre observé dans le cas d’une plage plus large,

[23].

1.2.1.3 Consommation de puissance

Les références de tension opérant a moins de 1.2 Volts peuvent étre obtenues en
utilisant une approche en mode courant. Cette technique est basée sur la somme de
courant dépendant de la température sur une résistance de sortie. Le courant qui traverse
la résistance de sortie R dans le cas de la topologie de la Figure 1-2, est la somme
algébrique d’un courant proportionnel a la température T, désigné par PTAT

(Proportional To Absolute Temperature), de la forme

IpraT =KT + 1y (1-4)

et d’un courant inversement proportionnel a la température, désigné par courant

CTAT (Conversely Proportional To Absolute Temperature), de la forme

Ieprat =—KT+1p (1-5)

Le coefficient K est une constante de proportionnalité, cependant, les termes

Ig;et Iy peuvent présenter une Iégere dépendance a la température. En général, Icrar

est dérivée de la tension d’une diode. Le résultat de la somme de ces courants génére une
tension de sortie indépendante du facteur de proportionnalité K. Suivant la valeur des
courants impliqués et la valeur de la résistance de sortie R, nous pouvons générer une

tension de sortie ajustable de quelques mV a quelques volts.



Circuit Circuit
PTAT — <af—— CTAT
Ly pp(T) = KTH, Teppar(T) = KT+,

‘B_ @
Vref = R(I,+1;,) = Cte
R%

Figure 1-2 Référence de tension en mode courant.
1.2.1.4 Bruit en sortie
Aux basses fréquences, la source de bruit vient essentiellement du bruit de type
Flicker des transistors CMOS et plus spécialement des NMOS, dont le bruit est plus
important que les PMOS [23]. Le bruit équivalent d’un transistor MOS sur une bande de

fréquence de 1 Hz, peut étre exprimé par la relation (1-6)

8kT(1 + mj
2

E2 =E2, +E2, = gm ), KF (1-6)

38m 2Cox WLK'f

Ou fest la fréquence, k est la constante de Boltzman, KF est le coefficient de bruit

1/f, K est le paramétre de transconductance, g ;e est la transconductance du substrat,

g, est la transconductance du transistor, W et L sont respectivement la longueur est la

largeur du transistor considéré. La tension de bruit est donc inversement proportionnelle a
la racine carrée de ’aire de la grille. Pour diminuer ce bruit, on peut utiliser aussi des
topologies utilisant des PMOS, qui contribueront a le diminuer considérablement en

sortie [23]. Les transistors bipolaires verticaux PNP et les diodes, présentés au paragraphe
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1.2.1.6, créent un bruit plus faible que les transistors CMOS s’ils sont parcourus par avec

la méme valeur de courant.

D’une maniére générale, pour réduire le bruit en sortie des circuits BGR dans les
procédés CMOS, on utilise des courants de polarisation plus élevés, des dimensions de
transistors CMOS plus grandes. Le bruit des dispositifs CMOS et le bruit thermique
intrinséque est inversement dépendant de la racine carré du courant de repos ou de la
taille du dispositif, alors que le bruit en 1/f est inversement proportionnel 2 la racine carré

de la surface de la grille d’un transistor CMOS [23] [50] [47].

1.2.1.5 Influence des variations de procédé

Les manufacturiers de CI sont constamment confrontés aux problémes des
fluctuations statistiques des parameétres des dispositifs intégrés dues aux procédés de
fabrication. Ces variations statistiques font que deux transistors CMOS identiques, par
exemple, ne sont pas parfaitement appariés. Les parametres de ces dispositifs tels que
I’épaisseur de ’oxyde tox et la tension de seuil, Vy sont des variables aléatoires dont

la corrélation dépend des dimensions des transistors et de leurs distances sur la puce [55]

D’une maniére générale, la précision des références de tension est directement
liée aux valeurs de certaines grandeurs physiques, assujetties a des fluctuations. Une
bonne conception d’une référence devrait étre relativement peu sensible aux disparités
des paramétres des procédés de fabrication (PPF) et aux dérives des valeurs des
composants utilisés pour ajuster le point d’opération du circuit, tels que les résistances

ajustables. Des programmes spécialisés de simulation, tel que GAME (General Analysis
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of Mismatch Effects) de la compagnie allemande ZKOM GmbH [37], peuvent étre
utilisé pour prédire le comportement du circuit face aux variations des PPF fournies par le
manufacturier et donner une bonne estimation des fluctuations des performances

paramétriques du circuit lors de sa production de masse.

1.2.1.6 Modé¢le de diode dans le procédé CMOS standard

De plus en plus de technologies sont utilisées a leur limite physique et électrique
de fonctionnement. Les modéles des dispositifs correspondants, dans ce cas, ne sont plus

le reflet du vrai comportement électrique du circuit implanté sur silicium.

Dans les procédés BiCMOS et Bipolaire, la plupart des diodes utilisées comme
composants explicites sont en réalité des transistors bipolaires connectés en diode, de ce
fait les techniques pour apparier ces diodes sont les mémes que celles utilisées pour les

transistors bipolaires.

Dans le procédé CMOS standard a puit N, on peut trouver différentes jonctions
PN qui peuvent créer des diodes comme illustré dans la Figure 1-3. La relation qui lie le

courant et la tension aux bornes de la diode est

Ic =Ig exp{k\;{gE} (1-7)

ou

Ve (T)=£ln[59} (1-8)
q |ls
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T est la température, Ig est le courant de saturation de la diode, k est la constante
de Boltzmann et g est la charge d’un électron. La tension Vg (T) posséde un coefficient
de température négatif, TC(Vgg) = -2mV/°C. La technique pour obtenir un TC positif

est de faire la différence de deux tensions de diodes polarisées en direct et avec des
densités de courant différentes. Dans le cas des transistors Qg et Q; de la Figure 1-1, la

différence AVgg (T) est donné par

I I Ieny 1
AVgg(T) = Vggy — Vg = _l?zlnli_cl} — _k_T_ln[_Ql_} _kT h{&.@.ﬂ} (1-9)
g {ls2] a9 |Isi] a9 Llals

Si nous choisissonsI¢y =15, des dimensions différentes pour les transistors Qq

Surface de I'émetteur de Q

et Q2 avec un rapport A, A= , alors I’équation (1-9 )

Surface de I'émetteur de Q»

devient

AVgg(T) = Eln[A] (1-10)
q

La différence entre les tensions de diode devient proportionnelle a la température

(PTAT)si A > 1.
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Figure 1-3 La diode de type P, les transistors PNP vertical et horizontal disponibles dans
le procédé CMOS standard a puit N.

Cathode

NDiod
rode Substract  p-epi

Figure 1-4 La diode de type N dans la CMOS standard.
1.2.1.6.1 Diodes NDiode et PDiode en CMOS
La diode de type N, désignée par NDIODE, a une utilisation limitée dans les
circuits car son anode est connectée au substrat et donc au potentiel le plus négatif de la
puce, tel qu’illustré a la Figure 1-4, de ce fait elle ne peut étre polaris¢€ en direct, ce qui
limite son utilisation dans les circuits BGR. De plus, vu le faible dopage du substrat et du
puit N, la résistance de la diode est assez élevée, ce qui contribue & diminuer ses

performances.
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Cependant la diode de type P, désignée par PDIODE, peut étre utilisée dans Ia

conception de circuit, car son anode peut étre portée a une tension différente de Vpp, tel

qu’illustré a la Figure 1-3. Son inconvénient est qu’elle contient un transistor PNP
parasite vertical qui détourne une fraction du courant de ’anode vers le substrat (voir
Figure 1-3). Le gain en courant de ce transistor peut varier entre 0.1 et 10. Le courant de
base génére une différence de potentiel dans le puits qui s’ajoute au courant de la diode.

Ainsi toute variation sur le gain en courant [ du transistor produit un courant différent

sur la cathode de la Pdiode. L appariement des Pdiodes dépendra de I’appariement des

transistors parasites et en particulier de leur gain3, de la résistance du puit ainsi que de la

tension aux bornes de chaque diode.

1.2.1.6.2 Transistor PNP latéral dans le procédé CMOS a puits N

Dans la technologie CMOS a puits N, seulement le transistor PNP latéral peut étre
construit dans un puits N ( autrement, pour la CMOS a puits P, ¢’est un transistor NPN
dans un puits P, [15]). Il utilise deux diffusions p+ qui représentent respectivement
I’émetteur et le collecteur, la base étant le puits lui-méme, Figure 1-3. Cependant, le
dessin des masques de ce dispositif latéral contient un transistor PNP parasite vertical
(voir Figure 1-3), et de ce fait un courant de fuite circule au substrat a travers |’émetteur
et le collecteur du PNP vertical. Ce courant de fuite va étre une source d’erreur notable
(décalage) pour les circuits BGR, [43], au cas ou P'on désire exploiter la tension

Emetteur-Base du PNP latéral.
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Comme précaution supplémentaire contre des problemes de thyristor parasite dus
aux courants inévitables de substrat, chaque dispositif devrait €tre entouré par un anneau

de garde de substrat de type p+, [23], (voir Figure 1-5).

Base Emetteur

Collec.{eur

p-epi
Substract D

- = e

(a) Coupe transversale du transistor vertical.

Connexions

Eeiton h C

PUIT N (Base)

P+ Collectteur

Substrat P

(b) Dessin des masques du transistor vertical.

Figure 1-5 Transistor PNP vertical parasite dans la technologie CMOS.
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Le transistor PNP latéral a un gain en courant pas trés élevé (moyen) mais une
excellente caractéristique de bruit, spécialement pour les basses fréquences. Cela le rend

notamment intéressant pour les étages d’entrée des amplificateurs CMOS [23].

En raison du manque d'une couche enterrée (Buried layer) dans les procédés
CMOS, la partie du courant d'émetteur perdue qui passe au collecteur du PNP vertical
parasite (substrat), limite l'utilisation de tels dispositifs dans la conception de circuit
CMOS tel que les BGR. En dépit de cet inconvénient, des transistors PNP latéraux ont
¢té utilisés avec succés comme dispositifs d'entrée dans les amplificateurs a faible bruit,

congus dans le procédé CMOS a puit N de 1,2pm de MOSIS [23].

1.2.1.6.3 Transistor PNP vertical dans le procédé CMOS a puit N et résistance de

base

Comme il a été présenté dans les paragraphes précédents, 1.2.1.6.1, I'inconvénient
majeur des structures PDIODE et du transistor PNP latéral et le courant de fuite a travers
le substrat causé par le transistor PNP vertical. Il est alors plus intéressant d’utiliser la
PDIODE comme une structure de diode en connectant la base au substrat (voir Figure
1-5). Ainsi, le courant qui entre par I’émetteur aura une forte probabilité d’étre capté par

Ie collecteur réduisant ainsi les courants de fuite.

Le transistor PNP vertical a des limitations intrinséques qui apparaissent lors de la
conception des références de tension de haute précision. Le collecteur connecté au
substrat sera plus vulnérable au bruit véhiculé dans le substrat. L'inconvénient principal

de ce dispositif est la résistance série de sa base, due 2 la distance relativement élevée
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entre les contacts au niveau de la région de la base et la région efficace d'émetteur [1].
Une autre source d'erreur majeure est la dispersion de la tension Base-Emetteur, df aux
variations de parametres des procédés de fabrication (PPF). Ces variations peuvent créer
une tension de décalage (offset) sur la jonction anode-cathode qui provoquera une erreur
importante sur la tension de référence et par conséquent une dégradation du coefficient de
température [23]. Dans le cas ot I’on tiendrait compte de la résistance de base, la relation

(1-8) devient [56]

Vag(T) =Elni}1—g—:|+VT n— 1 +rb%— (1-11)
q

IS 1+—

B est le gain en courant du transistor, 1, est la résistance de la base. La différence

AVgg de (1-9) devient

1
I+—
AVBE(T)=ElnF9—2—£S—1—J+VTln P +rb{IC2*IC1} (1-12)
q [laIs2 1+ L B2 AP

P2

ou A est le rapport de surface entre les deux transistors. L erreur rajoutée & AVpg

par la résistance de base et le mésappariement du gain en courant § peut étre significatifs,

[49].

1.2.1.6.4 Phénomeéne du haut niveau d’injection

A cause du faible dopage de la base pour les transistors PNP, qui n’est autre que

le puits N, le gain en courant B décroit rapidement lorsque le courant collecteur augmente



18

a cause du phénomene de haut niveau d’injection. Ce phénomeéne apparait lorsque la
densité des porteurs minoritaires (trous) devient comparable ala densit¢ des porteurs
majoritaires (électrons). Afin de conserver la neutralité des charges dans la base, une
augmentation des trous injectés de I’émetteur vers la base entraine une augmentation du
nombre d’électrons, tel qu’illustré & la Figure 1-6. Le courant de base devient alors plus
important et le B diminue. La méme chose peut se produire pour le transistor NPN latéral
contenu dans un puit P, mais pour une plus grande densité de courant, le substrat est plus
dopé que le puits de type N. L’effet de haut niveau d’injection apparait pour les valeurs
de densités de courant élevées. 1l est important de le réduire en opérant le transistor PNP

avec une densité de courant raisonnable.

Base Emeticur
- PNP_Vertical

O ® O ® Eiectron (majoritaire)
@@O O Trou (minoritaire)
® Hectmn reombiné ave¢
un frou
. \O |
p-epi ) nwell
Substract Q ~

Figure 1-6 Effet du haut niveau d’injection causé par une augmentation du nombre de

recombinaison électron- trou dans la base (puit N).
Il a été rapporté dans la littérature que pour le procédé CMOS 0.5 um et avec la
structure du transistor PNP vertical utilisé, ce courant ne doit pas dépasser les 10 pA

[56].
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1.2.1.6.5 Phénoméne du faible niveau d’injection

Lorsque le transistor est polarisé par une faible densit¢ de courant et que la
température est élevée, le phénoméne de faible injection ne devient plus négligeable,
[56]. Un courant, dii aux recombinaisons des porteurs minoritaires dans la base et
I'accroissement des courants de fuites dans les jonctions PN, s’ajoute au courant de

collecteur et de ce fait la relation entre le courant de collecteur Icet la tension Vgg

devient plus complexe [56]. Le courant de collecteur devient dépendant de la tension via

d’autres contributions et la relation (1-7) n’est plus valable.

Ces imperfections changent le comportement en température du BGR. La relation

(1-9) de la tension PTAT devient, si I’on tient compte de cet effet

Igy +1gp Igp (1-13)

Vprar =nVrin
Iey +1g1 Ig

Afin de réduire I'effet de faible injection dans les transistors PNP verticaux, un courant

plus élevé est recommandé.
1.2.1.6.6 Facteur d’émission
En technologie CMOS, le modéle Gummel—Poon convient trés bien si le courant
d’émetteur n’est ni trop €levé ni trop faible. La relation (1-8) devient égale, dans le cas ou

1’on tient compte du facteur d’émission, a :

V., (T)=V, h{n ICI(T)] (1-14)

S

Avec n défini par la relation
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I_Vp dc (1-15)

n ¢ oVge Vpc=constan te

Le facteur, n, dépend de la température, du courant de polarisation et de la

technologie. Pour de faibles valeurs du courant de collecteur I, le facteur d’émission, n,

est proche de un (01) et augmente avec la densité de courant [56]. Ceci conduit 2 des

erreurs pour la tension Vpgpet Vppar vu sa dépendance en température. Pour une

meilleure précision, il est recommandé¢ de polariser le transistor bipolaire avec une faible
densité¢ de courant d’émetteur. Pour diminuer l'effet de la résistance de base sur la

tension Vg, il est recommandé de polariser le transistor par un courant trés faible sans

pour autant augmenter l'effet du faible niveau d'injection et le bruit 1/f. Le courant
optimum résulte d’un compromis entre le faible niveau d’injection et la résistance de

base.

1.2.1.6.7 Techniques d’appariement physique des transistors bipolaires

Les transistors bipolaires sont trés sensibles aux gradients de température et
I’appariement de ces transistors devient critique pour les BGR, [24]. On peut utiliser la
régle du centroide pour 'appariement des transistors. Cette régle consiste a placer un
groupe de transistors sur la puce suivant une géométrie symétrique de fagon a obtenir un
gradient de température isotrope a partir du centre du groupe. Cependant, vu la nature

exponentielle de I en fonction de Vg le design selon un centroide commun ne peut

¢liminer les variations thermiques non linéaires. De ce fait une structure compacte est

souvent souhaitée. Si  on veut générer une tension PTAT vpar Ia
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relation AVgg (T):gln[A], on a intérét a augmenter le rapport de surface A.
q

Néanmoins, le décalage produit par le gradient thermique et les contraintes mécaniques
augmente comme le carré du rapport A, [21]. Pour un design donné, il existe un rapport
qui donne un appariement optimal. Ce rapport se situe généralement entre 8 :1 et 16 :1.
Le dessin des masques doit fournir un haut degré de symétrie avec une compacité la plus
¢levée possible. Le rapport de taille pour les transistors le plus utilisé est §, il produit une

différence de tension AVgg(T)de 'ordre de 54mV a la température ambiante.

Généralement, les transistors bipolaires verticaux permettent un meilleur

appariement que les structures PNP horizontales.

L’appariement des diodes est amélioré pour une faible densité de courant de
collecteur car la chute de tension dans le puit N diminue (résistance de la base). Nous
pouvons aussi augmenter la surface du dispositif de jonction. Les diodes CMOS opérent

avec des densités de courant typique de 4 4 400nA/ pm?, [21].

Il est aussi important de noter que vu la relation exponentielle entre le courant et
la tension aux bornes d’une diode, un courant plus fort contribue a diminuer la chute de

tension a ses bornes pour une variation du courant, [43].

Dans la technologie TSMC CMOS 0.18 um, il existe des cellules de transistors
PNP parasites de dimensions (2pm x 2um), (Spum x Sum), et (10um x 10um). Nous

avons préféré utiliser une cellule de taille moyenne Sum par Spm.



Tableau 1 Degrés d’appariement des transistors PNP [21].
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Niveau d’appariement Minimal Modéré Précis
Dispersion de la tension Vgg +1mV +0.25 mV +0.1 mV
30(Vee2-VBE1) (D)
Dispersion du courant collecteur | + 4% +1% + 0.5%
¢quivalent
Al
36(—) (2)
IC
36(Vormer) en tension typique | £3a5mV +1a2mV + ImV
requis pour I’amplificateur
Commentaires Acceptable pour | Idéal pour les BGR | Peut nécessiter
les BGR a|avec un niveau de |un  ajustement
précision précision de +1% des résistances
moyenne.

(1) Le courant de collecteur I est supposé sans variation.

(2) Dispersion du courant de collecteur équivalent typique qui donnerait la méme

dispersion que celle des transistors PNP.

Les régles utilisées pour D'appariement des transistors bipolaires doivent étre

prises en considération, mais il n’existe pas d’études quantitatives précises dans la

littérature. Les régles dont on doit tenir compte dépendent de la précision des BGR qu’on

souhaite réaliser : ainsi pour le procédé CMOS utilis¢ comme exemple dans [21], les

recommandations présentées dans le Tableau 1 ont été formulées [21].
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1.3 Conclusion

Les techniques de dessin des masques pour ’appariement des transistors PNP, qui
sont a la base des BGR, occupent une place importante dans la conception des BGR de
haute performance. Les tensions d’erreur résiduelles (offset) que causent les
mésappariements des dispositifs CMOS détériorent directement la précision de la tension
de référence générée par le circuit. La différence entre les simulations et le circuit
fabriqué devient non négligeable et le concepteur ne posseéde aucun outil efficace pour
prédire avec précision P'impact des imperfections sur le circuit réel. De par ces
techniques, un choix judicieux des points d’opération du circuit permet d’améliorer
encore plus la précision de la référence. Les imperfections de certaines structures telles
que les transistors PNP peuvent étre accentuées si des courants de polarisation inadéquats
lui sont imposés. Enfin, signalons que, généralement, les technologies CMOS standards
sont plus optimisées pour intégrer des circuits numériques et, dans la majorité des cas, les
structures de transistors bipolaires et les diodes ne sont pas caractérisées avec une

précision suffisante pour étre exploitées dans des références de haute performance.

Parfois, le concepteur de RT aura besoin de plus d’information sur la précision
des modeles et de leur fiabilité suivant ’objectif de performances visées: une précision
de 2 ou 3 % d’un circuit RT, par exemple, peut facilement étre atteinte avec les

parametres de premier ordre du modele fournis par le manufacturier.
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2 ANALYSE DES CIRCUITS BANDGAPS
STANDARD (BGR)

2.1 Introduction

Par définition, une BGR produit une tension de sortie qui est reliée a 1'énergie de
Bandgap du semi-conducteur utilisé. Ainsi Robert Widlar a proposé la premicre BGR en
1971 [56]. Elle fut employée avec la technologie bipolaire et exploitait la tension aux
bornes d’une jonction conventionnelle pour faire une tension stable de 1,220 Volts. Les

diodes sont a Ia base des circuits BGR.

Bien que P'on désire des références de tension les plus précises possibles, cela
n’est pas nécessaire dans un grand nombre d’applications usuelles. Dans le cas des
performances élevées, une connaissance du modéle mathématique régissant le
comportement de la jonction PN est une étape importante pour la mise au point de BGR
de haute précision. Sur la base de ce modele, on peut concevoir ’architecture des circuits
de correction qui feront partie du circuit BGR. Un inventaire précis des sources d’erreur
qui peuvent affecter ces circuits de traitement devra étre fait afin d’estimer la précision de
la tension de référence générée. Il permetira aussi de cibler les sources d’erreur majeures
qui devront étre réduites par un choix plus judicieux des topologies de circuits

impliquées. Parmi les sources d’erreurs des circuits BGR, [13], [31], on peut citer :

e [e décalage de ’amplificateur de contre réaction;

e Le mésappariement des miroirs de courant ;
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e Le mésappariement des résistances;
e Le mésappariement des diodes ;

L’évaluation quantitative de I'impact des variations PPF sur la tension de
référence de tension par des méthodes statistiques telles que la de méthode de Monte
Carlo est la meilleure approche pour estimer I’erreur en sortie du BGR. Néanmoins, cette
¢valuation peut ne pas refléter erreur attendue ou espérée une fois le circuit fabriqué. En
effet, si certaines techniques de conception au niveau des masques ne sont pas respectées,

1.2.1.6, elles contribuent grandement a détériorer la précision de la sortie.

2.2 Principe d’une référence de tension Bandgap (BGR)

11 est bien connu que la tension de diode Vgg diminue avec la température [33].
La valeur du Vgg est égale a la tension de Bandgap du semi-conducteur, Vg, (dans une

premiére estimation) extrapolée a la température du zéro absolu.

Le principe d'une BGR de tension est basé sur la combinaison de deux tensions du
méme ordre de grandeur que Vppayant des coefficients de température égaux et
opposés, tel qu’illustré a la Figure 2-1. L'une est la tension de diode polarisée en direct
(ou la tension Base-Emetteur d'un transistor bipolaire) avec un coefficient de température
de l'ordre de -2mV/°C. La deuxiéme tension est basée sur la tension thermique Vr de

I'équation courant-tension d'une jonction PN, ou

Vp=— (2-1
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Ou k est la constante de Boltzmann's, q est charge d'électron, et T est température

absolue en Kelvin (K) [16]. Le coefficient de température de Vp est proportionnel 3 la

température absolue (ou PTAT), multipli€¢ par une constante de gain K jusqu'a ce que le
coefficient de la température ait atteint approximativement +2 mV/°C. Les deux tensions

sont alors additionnées pour produire une tension de référence Vygp avec un coefficient

de température qui tend vers zéro, Figure 2-1.
Veep(T) = Vg (T) +KVy =1.2V (2-2)

Dans les circuits BGR, la tension thermique Vy peut étre générée par la
différence de deux tensions Base-Emetteur (1-10). Le circuit est désigné par « référence

de tension Bandgap » du fait que la valeur de Vggp, lorsque son coefficient de
température est réduit au minimum, est égale a Vo qui est la tension de Bandgap du

silicium extrapolée a0 °K (ou 1,205 V) [ 151, [ 16 ].

TC = —2mV/°C
Veg(T)
VrRer(T) = Vge(T)+KVr
=12V
TC=0V/°C
vy kT
T TC = 2mV /°C

Figure 2-1 Principe d’une référence de tension Bandgap.
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Malheureusement, les non linéarités d'ordre supérieur sur Vggp ajoutent un

résidu a son coefficient de température qui devient non nul.

Les références Bandgaps sont facilement implantables dans les technologies
bipolaire, BiCMOS, ou CMOS et peuvent avoir un coefficient de température de

20 ppm / °C ou moins.

2.3 Analyse théorique du coefficient de température d’un

circuit BGR

Le coefficient de température (TC) est en relation directe avec le comportement

en température du courant I~ qui polarise la jonction Base-Emetteur du transistor PNP,

Qy, Figure 2-2 (b). Dans le cas général, la variation de ce courant est de la forme
Ie(T) =IgoT® (2-3)
Icg est une constante ;

8 est une constante qui représente le degré de dépendance en température du
courant forcé dans Uémetteur. Pour8=1, le courant varie linéairement avec Ia

température.

La relation qui décrit la variation de la tension aux bornes d’une diode en fonction
de la température n’est pas linéaire, [28] [32], et elle est donnée par la relation (2-4), voir

Annexe | pour son développement.



Vi (1)=VG 0+ =—[V6 0) - Vg (T} (1= 0)Vy In

¥

VBEy
T

r

Vi (0)

C(M=(n —G)VTr[jr-]n—g———T—+ 1}

T T

Courbe Vg (T)

(a)

r

Vbb ¢

®

1o(T) = 1T

VBE
——

il

connecté en diode

()

Q, transistor

Figure 2-2 Comportement en température d une tension de diode

(la courbure a été exagérée pour plus de clarté sur le point d’opération [32]).
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(2-4)

Dans ce développement, T, est la tension de référence autour de laquelle est faite

la décomposition en série de Taylor de la relation Vpg(T).

La relation (2-4) et composée de trois termes constant, linéaire et logarithmique, il

est souhaitable de ramener la relation sous la forme de

Ve (T)=Vggo—KppT - C(T)

(2-5)

Ou Vpgp et Kgg sont des constantes qui représentent respectivement le terme

constant et le terme linéaire (1%

ordre) de Vg (T). Alors que C(T) est le terme non-

linéaire qui représente les ordres supérieurs a 1. Cependant, le terme logarithmique de
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(2-4) posséde lui-méme une composante constante et linéaire. De ce fait, il est souvent

utile de développer (2-4) en série de Taylor autour de la température de référenceT,.
Notons que le choix de T, est arbitraire, et c’est en général la température ambiante ou le

centre de la bande de température pour laquelle on optimise la BGR. La décomposition

du terme logarithmique —(n—-86)Vy ln—g- de (2-4) conduit & la relation suivante.
T

T M-9Vyp T-T. Y
~(n—8)VT1n;—r~r~:~~——i———r~ a0+a1(T—Tr)+a2—(~———2Tr—)—+ ........
_ n
oo a, (T Tr)
n!
(2-6)
avece
8“[Tlnl}
TI'
ag = ——0»0d @7)
orT

T:Tr

De ce fait les termes d’ordre supérieur ou égal a 2 de (2-6) vont affecter les
termes d’ordre inférieur de la méme expression. Ainsi nous pouvons décomposer aussi
chaque numérateur des termes de la série en une combinaison de termes d’ordre moins

élevé
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(T-T,) =T+T," +.... (2-8)

Si on s’arréte la série (2-6) a 'ordre 1 et en remplagant dans (2-4), on obtient la

relation qui donne la variation de Vgg autour de la température de référence T,

VBE(D) (VG 0+ (1= O)Vr,) == [V (0) = Vg (T)+ (n - B)Vr,

T

(2-9)
k T
-(n— 9)~{Tr -T+ Th{—-—jﬂ
g Ty
avec
Vr, = KTy (2-10)
q

Vr, est la tension thermique a la température de référence T;

Si on fait la différence de deux tensions Vgg avec le méme courant collecteur

I¢ alors

AVgg(T) = Vggs — Vig)

- {V62(0) - Va1 O]~ Ve (1)~ Vi (1)}

T

(2-11)

La différence AVpy résultante est une tension PTAT et le terme logarithmique de

la relation (2-9) est éliming.
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2.3.1 Tensions et courants proportionnels 2 la température (PTAT)

2.3.1.1 Tension PTAT comme capteur de température

La technique pour mesurer la température en comparant la différence de la tension
Base-Emetteur de deux transistors bipolaires est bien connue et elle a ¢t€ utilisée dans de
nombreuses applications comme capteur de température [49]. Cette technique peut étre
implémentée en technologie CMOS en utilisant des transistors PNP parasites dans un puit
N pour différentes densités de courant. Le signal PTAT résultant, déja établi par la

relation (1-10), est

8Vgg = Vp 1{-19—51—} = V1 In[A] (2-12)
Ica 87

S est la surface de I’émetteur et on choisit Iy =Icy =1. Pour un rapport de
densité de courant A de 8, la relation (2-12) donne une différence de 6Vgg =53mV ala

température ambiante. Le circuit qui doit faire le traitement doit avoir un décalage faible
et introduire un faible bruit (voir Figure 2-3). Cependant méme avec des circuits de
traitement performants comme 1’amplificateur, une source d’erreur assez significative est
due au mésappariement des transistors PNP parasites. Une erreur d’appariement de

1.06mV produirait une erreur de 2% sur la tension dVpg mesurée équivalente a une

erreur de 6 degré a la température ambiante.
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Figure 2-3 Transistors PNP CMOS utilisés comme capteur de température.

Nous pouvons remarquer que la tension PTAT ne dépend pas des paramétres du
procédé ou de la valeur du courant de collecteur, (2-12). Sa valeur absolue dépend du
décalage de I"amplificateur, le mésappariement des sources de courant et des structures
de transistors bipolaires, ainsi que I’erreur introduite par le courant de base, tel que
discuté au paragraphe 1.2.1.6.3. Ces erreurs peuvent &tre minimisées en utilisant des

techniques de découpage [39].

2.3.1.2 Références PTAT basées sur les jonctions PN

Comme nous avons introduit auparavant, paragraphe 2.1, la plupart des références
de courant PTAT sont basées sur les transistors bipolaires [43]. Le circuit qui génére un
courant PTAT exploite le relation logarithmique de la tension de diode Base-Emetteur. 11
est basé sur la différence de deux tensions de jonctions de diodes avec des densités de

courant différentes [27], [51].
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Figure 2-4 Circuit Bandgap standard BGR pour générer un courant PTAT.

La Figure 2-4 illustre un exemple simple qui permet de générer un courant PTAT.

Le miroir de courant, constitué de M; et M,, impose le méme courant a travers les
transistors Q,et Q, (Q, a une surface N fois supérieure aQ, ). Du fait que les nceuds

Ay et A, sont portés au méme potentiel, alors le courant est un PTAT et il est égal

AVBE _ VT h’l[N]

2-13
R, R, (2-13)

IpraT =

2.3.1.3 Références PTAT basées sur des transistors CMOS

Les générateurs de courant PTAT (IPTAT) peuvent étre basés uniquement sur des
transistors CMOS. En plus des jonctions bipolaires PN, une tension proportionnelle & Vy
peut étre produite par la différence de deux tensions Grille-Source de deux transistors
MOS opérant dans la zone de faible inversion (weak inversion), ou sous le seuil

(Subthreshold). Puisque la relation entre le courant de drain et la tension Vggdevient

exponentielle [1]. Suivant le principe de la topologie de la Figure 2-5.
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M
lE 3
|
IptaT l
| KT, WL,
PTAT =—— ‘
T q WL,

Figure 2-5 Courant PTAT avec des transistors CMOS opérant en mode sous le seuil [55]

[22].

2.3.1.3.1 Transistors MOS en faible inversion [35] [22] [18]

Pour un transistor CMOS opérant dans la zone de faible inversion (Subthreshold)

avec les suppositions suivantes Vi, —100mV <V <V et Vo >100mV, le courant

de drain est donné par la relation suivante

q(Vgs — VTHN)} (2-14)

Ip=1 —vzex
D = IR0 TR T T NG

Ipg est supposé une constante et Ng est une constante de pente, [18]. Nous

pouvons remarquer que la tension Grille-Source est proportionnelle au logarithme

décimal de la différence de courant de drain et qui ressemble a un effet de diode [27].

N
Vas = ; S_vr [log(lp) - log(pg) | (2-15)
og(e)
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Avec cette approche, une référence Bandgap en CMOS peut étre réalisée avec un
trés faible courant de repos (qq nA). Une référence de tension avec des transistors CMOS
a ét¢ développée par E. Vittoz [55] dont le principe est similaire & un circuit BGR

conventionnel. Le circuit qui génére un courant PTAT est représenté a la Figure 2-5.

On remplace les transistors bipolaires par leurs équivalents CMOS, on opére les

transistors M, et M, dans la zone de faible inversion. Une résistance R de grande
valeur est mise en série avec M, et M, on obtient alors a ses bornes une tension

proportionnelle a la température. Son expression est donnée par la relation suivante [22]

[58]:

KT, W,L,
VR =Vgs1 = Vgsy =—In—=— (2-16)
q WL,

Les transistors M3 et M4 du miroir de courant sont polarisés en forte inversion

pour réduire 'effet de leurs différences. On peut remarquer dans (2-16) que la tension

VR ne dépend pas de la valeur du courant qui traverse le transistor M, , tant que M; et
M, sont en zone de faible I'inversion. La valeur de Vg est entre 40 2 80 mV 2 la
température ambiante [22]. Par conséquent le courant PTAT est donné par (2-17)

IpTAT SR LPKD ol (2-17)
R R ¢] W1L2



L’avantage principal de ce circuit est sa faible consommation (qq nano a qq p

watts) et il peut opérer avec une basse tension d’alimentation. Parmi ses inconvénients :

@

La dégradation de la précision de Vigpp a cause des erreurs introduites
par le mésappariement des transistors M, etM,. De plus pour les

transistors CMOS  qui opérent dans la zone de faible inversion
(Subthreshold) les courants de fuite augmentent avec la température ce

qui limite la plage d’opération du circuit.

Vu le faible courant consommé, le bruit intrinséque est assez important,
ce qui limite I"utilisation du circuit pour les références de tension a faible

bruit [23].

Les modeles qui régissent le comportement du transistor sous le seuil ne
sont pas assez précis pour €tre utilisés avec les références de haute

précision.

2.3.2 Compensation du premier ordre

Plusieurs techniques de compensation ont ét€ publices dans la littérature. Ces

corrections utilisent en général des courants de polarisation inversement proportionnels a

la température CTAT [39]. Si on identifie la relation (2-5) avec (2-9) on obtient

avee

VBe(T)=Vggo —KggT - C(T) (2-18)
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Vo =(Vg () +(m-8)Vy,) (2-19)

Kpg = %[’VG (0)= Vg (Ty) + (n-8)Vr, |= %‘[VBEO ~Vee(T)]  (2-20)

r r

C(T)=(n- e)VTrH—ln—T-T— —%— + 1} (2-21)

La tension Vgg est la somme d’un terme linéaire, avecKpg = -2mV/°C, et

d’un terme nonlinéaire C(T), qui représente la courbure. La compensation du ler ordre

dans un circuit BGR est obtenue par la somme d’une tension PTAT et de la tension Vg,

on obtient alors la tension de référence
VRep(T)=Vg(T)+&VpraT = VRE — C(T) (2-22)

KBE

Ou g est définie par le rapport &= . La courbure C(T) est le seul terme

PTAT
dépendant de la température dans la relation de V.. (T) . La précision d’un circuit BGR
va dépendre du terme C(T), de la dispersion du terme Vggg, Vo (T;) et du coefficient
§. La courbure est déterminée par le parametre de procédé w et on peut avoir une
déviation de 6 mV sur la plage de température -50 °C a 150°C pour n = 4.7 Néanmoins,
aucune donnée sur la dispersion de 1} n’est fournie dans les fichiers technologique et des
mesures faites sur des dispositifs PNP suggerent que la dispersion sur 1y est faible. Nous

pouvons donc considérer I’erreur sur la courbure comme une erreur systématique, [55].
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Dans les procédés CMOS, le transistor bipolaire PNP peut avoir sa tension,
supposée constante, Vg qui dépend du courant de collecteur I et sa déviation standard
peut €tre inférieure a 0.25mV, [39]. La tension Vgg (T,) présente une dispersion de

o~ 0.6mV a I'intérieur d’un méme lot (batch) et de o ~2mV d’un lot & un autre, ceci

est caus¢ par les variations de procédé dans le transistor bipolaire PNP et la variation de

leurs courants de polarisation. Le rapport & = —25—est généralement déterminé par le
PTAT

rapport de résistance et sa précision est typiquement de 0.1% [39].

y C(=Veg~Vpgy (mV)

Figure 2-6 Erreur résiduelle d’une compensation du 1% ordre de la Topologie Mode

tension.
Une implémentation dans un procédé bipolaire d’une topologie classique est

représentée a la Figure 2-7. La tension de référence est donnée par la relation

VREF = 1.25\/{521- + 1} (2-23)
Rpy
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Le rapport des résistances va déterminer la valeur de la tension de sortie, [38].

Vegp =1 .25\/[-13!1 + 1}
Rpy

Figure 2-7 Le circuit de référence Bandgap proposé par Brokaw [38].

Un circuit d’une référence BGR typique en CMOS est présenté a la Figure 2-8. La

tension de référence, Vi, est donnée par la relation suivante

R S R
Vier = Vg + o2 Vol b= Ve, (T) + 2 KL ) (2-24)
Ry S2 Ry q
Ou S; et S, sont les surfaces d'émetteur des transistors Q1 et de Q2 et A = —21—
2

Le premier terme, Vee2(T), représente une tension CTAT alors que le

.\ R, kT . .. . .
deux1eme,—l———ln(A), est un PTAT. La tension minimum d'alimentation pour ce

Ry ¢

circuit est, [59] :



40
min(Vpp) = Vrgr + Vpgar (M3) (2-25)

La valeur de Vggp est typiquement de 1.25 Volt, alors que Vg, (M3) s'étend

de (0,1 a 0.3) Volt. Par conséquent, la tension d'alimentation minimum théorique est
approximativement de 1.4V. Une autre variante du circuit Brokaw est proposée par [19]

qui opere avec une tension de 1.2V.

Ml M2
F—

IL
- Vref
AMP
..I_
R,
Rl
Q=AQ, Q,
() (S,)

Figure 2-8 Référence BGR CMOS typique [59].

2.3.2.1 Circuit BGR avec amplificateur chopper pour compenser offset

Une des plus importantes sources d’erreurs dans les BGR CMOS est la tension de
décalage a I’entrée de ’amplificateur de la boucle de contre-réaction. Elle peut provenir

de 'amplificateur ou des transistors bipolaires, [45].
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AMPLI. Découpeur
(Chopper)

Q=AQ, Q,

Figure 2-9 Circuit proposé par [45].

Un décalage important détériore la précision de la tension de référence. Le réglage
de la sortie par ’utilisation de dispositifs spéciaux, tels que des résistances ajustables par
laser, est une solution cofiteuse. Dans les relations reliant erreur de la sortie en fonction
des variations des parametres, [45], on démontre que le terme dominant dans la relation
de la tension de référence est une fonction de la tension de décalage et il doit étre réduit si
on veut améliorer la précision de la référence. L auteur propose le circuit de la Figure
2-9. Son principe de fonctionnement est basé sur un circuit standard BGR, mais il utilise
un amplificateur découpeur (chopper) pour compenser la tension de décalage (voir Figure
2-10). Les transistors Mo, My, M3 et Mjs opérent comme des hacheurs de tension pour

I’entrée différentielle appliquée aux entrées IN+ et IN-.
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Le décalage de la paire différenticlle d'entrée, constitué des transistors M, et M,
et du miroir de courant, constitué de Mg et My, est réduit par le deuxiéme étage du

hacheur constitué de My, Mag, My, et My, [45].

j‘ |rJ My Ln l[‘ M,
[ B |
. N N
T A&
My; — E Moo
M L]
M 6 1 | Msg —~_J PBias
ﬂ‘ % Mys E Mas
M, M @cx +—Dour
- M | My ] <] NBias
]g;_ M22 %"Mzé
| BN . [
> Ms | Mg 1M — @K
W1 [
| Mg 20
M3 . E‘ E7
1 @ L L
- IN + .@_ IN- - Q B
CK CK

Figure 2-10 Amplificateur découpeur (chopper) utilisé dans le circuit de la Figure 2-9

[45].
Gréce au troisieme étage découpeur constitué de Myy, Mas, Moy, et Mso, les
décalages des sources de courant My, et My, sont également éliminés. Le transistor Mas

fournit la tension de référence. Les simulations montrent que 'utilisation de la technique
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de découpage réduit la tension de décalage d’un facteur 10 soit a 3.2mV (32mV si on

utilise un amplificateur normal). La puissance consommée par le circuit est de 7.5uW.

2.3.2.2  Circuits a basse tension et a basse puissance (Topologie mode courant)

Les topologies BGR présentée précédemment fournissent une tension stable
invariable de 1.25V. Cependant, si I’on désire une tension de référence différente. La
possibilité de références BGR opérant avec 0.9 V est étudiée dans la référence [44], ol on
propose deux topologies alternatives, Figure 2-11 et Figure 2-12. La premiére technique
fonctionne par une sommation dans une résistance de sortie de deux courants dont les
coefficients de température sont opposés. La valeur de résistance détermine la tension de

référence a produire.

Le circuit qui fait la somme de deux courants est présenté sur le Figure 2-11. 1l se

compose de trois blocs. Le premier produit un courant PTAT, désigné parlppar. Le
deuxiéme génére un courant proportionnel & tension Vpg grice au transistor PNP, Q.
Le courant produit, désigné parIypraT . possede un coefficient de température négatif,

(2-27).
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Figure 2-11 Circuit BGR en mode courant [44].

Enfin, le dernier bloc est constitué essentiellement d'une résistance R; dont la

fonction est de faire la somme des courants provenant des deux premiers blocs et les

convertit en un niveau de tension ajustable, (2-26). Les transistors Mg et My miroitent

respectivement les courants Ippat et Inprat -

VBE

Vrer = R3(Iprat +lcraT) = R3—RB— (2-26)
1
A% i V \Y%
INPTAT :Ib + BE - PTAT + BE ~ BE (2_27)

Ry B Ry Ry

La tension de la diode polarisée en direct est de P'ordre de 0.7 V et celle entre

Drain-Source du transistor M; du miroir courant est de ’ordre de 0.3V. La tension
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minimale d'alimentation du circuit est donc min{max(Vgp)+ Vpgsar(M1)}21V. De

cette facon le circuit BGR opére avec une tres basse tension d’alimentation.

La deuxiéme technique proposée par [44] pour travailler & basse tension
additionne deux tensions qui sont d'abord atténuées. Des diviseurs résistifs de tension

sont employés pour le facteur déterminé d'atténuation.

Le circuit BGR de la Figure 2-12, montre le deuxiéme circuit, qui se compose
¢galement de trois blocs. La seule différence entre le BGR en mode courant et en mode
tension est le troisiéme bloc. Ce dernier se compose d'un amplificateur différentiel monté

en boucle de rétroaction négative.

La différence de tension entre les transistors bipolaires produit une tension PTAT.
La tension de diode appliquée n'est pas la tension d'émetteur de base, comme dans un
BGR standard, mais une partie de la valeur. La tension d'alimentation minimum est

approximativement égale a
Viin(Vpp) = Va) + VBE(Q2) + Vpsat (Mjg) (2-28)

La valeur est ¢gale a 1V avec la technologie utilisé dans cette étude. Les résultats
expérimentaux montrent, Figure 2-13, que la variation de la tension de référence Vygp
est de 0,5% lorsque la tension d’alimentation du circuit varie de 0.9V a 2.5V. La

variation de Vggp en fonction de la température est de 2%.
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Figure 2-12 BGR en mode tension [44].
La troisieme méthode pour réaliser des références BGR opérant & basse tension
est I'utilisation des transistors spéciaux désignés par MOS a seuil dynamiques (DTMOS).

La tension bandgap, terme Vo de la relation (A.1.14), dans une jonction PN peut

également étre abaissée si elle est soumise a un champ électrostatique. Cette méthode
peut étre appliquée en remplagant les diodes normales par des diodes MOS dont la grille
et le puit, connexion «nc» de la Figure 2-14, sont reliés ensemble. Ces dispositifs sont

appelés DTMOS; une section transversale est montrée sur Figure 2-14.
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Figure 2-13 Vggr en fonction de Vpp et en fonction de la température [44].

Si0

Substract  p-epi

Figure 2-14 La section transversale du transistor DTMOS [2].
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L'utilisation d'un dispositif de P-DTMOS a comme conséquence un Vg de 0.6V
et le coefficient de température de la tension Vggaux bornes du Grilles-Source est

approximativement de 1mV/°K. Ces valeurs sont 4 peu prés la moitié des valeurs

typiques d'une diode normale dans les BGR standard.

Les circuits BGR a transistors DTMOS peuvent étre congus en utilisant la méme
topologie que ceux utilisant les transistors CMOS standard. La Figure 2-15, présente un

tel circuit,

-
w] A w5 v
— | @ | e

1w, !

o | . 3
¢ ) : fﬁw

M13

ref

Figure 2-15 Basse Tension DTMOS BGR {2].
Il se compose d'un amplificateur de type folded cascode et de résistances. Les
diodes DTMOS sont connectées suivant le schéma de la Figure 2-15. L'étage d'entrée de
Pampli utilise également des transistors DTMOS, ce qui lui permet d'opérer a basse

tension d'alimentation. L’étage de sortie de "amplificateur utilise un miroir de courant a
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faible tension d’alimentation. Pour un fonctionnement correct de ’amplificateur, la
tension d'alimentation est supérieure ou égal & 0.7V. La variation de la tension de
référence en fonction de la température est présentée sur la Figure 2-16. La variation de la

tension de référence générée est de 4.5mV sur la gamme de température, -20°C a 100°C.

660mv
Vref

654mV

-20C Temperature  100C

Figure 2-16 Tension Vref en fonction de la température [2].

Plusieurs autres topologies BGR en CMOS a basse tension d’alimentation ont été
proposées [8], [57], [59], [12], [46] et [40]. Elles sont basées principalement sur
"utilisation d’un diviseur résistif et opérent en mode courant. La référence [8] est parmi
les premiéres a proposer un circuit opérant & moins de 1.5 V, Figure 2-17. La tension de

référence est définie par la relation suivante

(2-29)

VBeg AVgpg
Ry Ry

Vkm?=R3{——“+
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Les résultats expérimentaux pour ce circuit sont présentés a la Figure 2-18. Pour

une tension d’alimentation AVpp du circuit variant de 2.2 3 4 V, la tension de référence
Vrerp varie de 515mV £ ImV a 27°C. Cette variation devient 515mV + 3mV si la

température est dans la gamme (27 & 125°C).

Roa =Ry =R,
M= M M,
1 i I
+
AMP A] AZ 9_\.,rcf

Lorar Q, } L K ljnglw

Noyau du BGR

—r—

Figure 2-17 Le circuit proposé par [8].

Vref(V) 0.6
050 S litait.td
;;? { Vee: 22 ~4V

e i 514 imV
03k b [- 2] | TnesazsC

{17 lea. 85°C 514 £3mV
02 i |- 125°C
R

i

) fif 8 8

0.0 bpapmlaons.

VeelV)
Figure 2-18 Résultats expérimentaux de la topologie [8].
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La tension d'alimentation a €té limitée a 2.1V, d{ au type de transistor disponible
dans la technologie utilisée. Cependant, les simulations ont montré que la tension

d'alimentation minimum peut atteindre 0.84V.

Pour les BGR & basse tension d’alimentation la tension de mode commun a
I"entrée de I’amplificateur est assez élevée et elle est égale la tension Base-Emetteur, dans
les circuit [47], [26]. La tension de mode commun de "amplificateur joue aussi un réle
important : en effet dans la Figure 2-17, les noeuds A; et A, qui attaquent
I’amplificateur ont un niveau de tension de ’ordre de 0.7V ce qui n’est pas intéressant
pour un amplificateur opérant sous une tension d’alimentation de 1V. Il devient

nécessaire de réduire la tension de mode commun a I’entrée de 1’amplificateur.

Le circuit proposé¢ dans la référence [57] cherche a améliorer celui proposé en [8]
par différentes modifications. L'utilisation de dispositifs en cascode contribue & améliorer
I'impédance de sortie des sources de courant (voir Figure 2-19). Par cette technique, la
sensibilité¢ de Vgpr a la tension d'alimentation diminue, améliorant ainsi le PSRR. Des
résistances sont utilisées a ’entrée différentielle de l'amplificateur afin de diminuer la
tension de mode commun. Les résistances Ry, et Rop du circuit de la Figure 2-17 sont
remplacées par des équivalents en série afin d’obtenir un diviseur de tension sur chaque

branche. Le niveau de tension obtenu sur les nceuds Ay et Ay améliore la capacité de

I'amplificateur a fonctionner avec une tension d’alimentation de moins de 1V. Le circuita

été¢ simulé sur une gamme de température de (-20 a 100°C) et avec une tension
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d'alimentation de 0.95V a 1.50V. Les courbes obtenues sur la variation de Vggp en

fonction de la température montrent une variation de moins de 0,24%, [57].

=
LU

e

Polarisation =
R, =RY +RE) =R} +RY)  Noyau du BGR

AT

Figure 2-19 Circuit BGR basse tension proposé par [S7].
L.a topologie [59] propose une autre amélioration par rapport au circuit de la
Figure 2-19, [57]. Au lieu d’utiliser des diviseurs de tension sur chaque entrée de
Pamplificateur, ce qui risque de faire augmenter le décalage a 'entrée 2 cause du

mésappariement des résistances (voir Figure 2-19), un amplificateur & entrée courant est

utilisé (transimpédance) (voir Figure 2-20). Le courant différentiel 1, est amplifié et la
boucle de rétroaction ameéne 1’égalité des tensions aux noeuds Ajet A, . Des résistances
de méme valeur Roset Rog sont employées pour obtenir le courant I, avec un

coefficient de température négatif. La tension de référence est obtenue par la somme de

I, avec un courant proportionnel a la température Ipyat. Cette technique, basée sur
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l'utilisation d'un amplificateur a transimpédance, nécessite un circuit de correction qui

; \ . : .
génére le courant 1, = —I—{E , Vg étant la tension aux bornes de I’amplificateur.
2

1
vp Raa
A A
\J 1| 2
A% <
Vi R 2
== 2B R
Amplificateur ‘ Iprat ¢ TpraT
a transimpédance
Ry =Rya =Ryp
Q1 =NQ, 4_—— Q, ';*
Noyau du BGR Circuit de correction

Figure 2-20 Circuit proposé par [59].
La compensation en température de la référence de tension est donnée par la
relation suivante
Vrer = R3(3 +1;) =Rz +lprat +1;)
(2-30)

=R{1VT ln(N)+m-fY—B—+la}
Ry Ry Ry

, \%
Vrer = R3 {—ﬁ]— Vo In(N)+ —1—5%2—} = const (2-31)
1
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Semblable & la topologie en mode courant de [8], la valeur de référence Vggp
peut étre ajustée en choisissant différentes valeurs deR;,R,, et Rj. Les résultats
expérimentaux pour une tension Vggp de 1V montrent que la précision est de £1% sur
une plage de température (0 a 100°C), et de +0.3% par simulation si la résistance R est

ajustée. La consommation de puissance de ce circuit est 0.6 mW pour une tension

d’alimentation de 1.2V.

L’auteur de la topologie de [40] suggere des améliorations au circuit de Banba [§].
La motivation pour les améliorations est que I'amplificateur différentiel utilisé par [8]
utilise des transistors MOS a appauvrissement (MOS depletion transistors) dans son étage
d'entrée. Ces dispositifs ne sont pas utilisés dans les procédés CMOS standard, et leur
fabrication implique 1’ajout d’au moins un masque de méme que leur caractérisation

implique des couts additionnels.

Un des points chauds qui limite la réalisation de références de tension opérant a
basse tension est la faculté de faire un amplificateur qui répond aux besoins de cette
application. La référence [40] propose un amplificateur dont les transistors PMOS
operent dans le mode faible inversion (weak inversion). Le nouveau circuit est présenté a
la Figure 2-21. Comme la tension d'alimentation est diminuée au-dessous de 1.4V, les
transistors CMOS d'entrée fonctionnent en régime d'inversion faible. Le circuit BGR
reste polarisé correctement aussi longtemps que la tension d’alimentation est supérieure a

0.9V, au-dessous de cette valeur le gain en boucle ouverte devient insuffisant.
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Une deuxiéme topologie d’amplificateur est proposée par [40], (voir Figure 2-22).
Elle utilise des transistors NMOS a son entrée, mais pour décaler a la bonne valeur la
tension en mode commun a l'entrée de "amplificateur, des transistors PMOS sont mis

comme étage intermédiaire. La tension d'alimentation minimale est approximativement

1.4V, ce qui est supérieur au premier circuit.

Figure 2-21 Amplificateur opérationnel dont les PMOS d’entrée opérent en faible

inversion propos¢ en [40].
La référence [5] propose une approche similaire au circuit de la Figure 2-22, avec

un ¢tage intermédiaire pour décaler le niveau de tension entre le noyau du bandgap

(contenant les diodes) et 'amplificateur différentiel de rétroaction.
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Figure 2-22 Amplificateur opérationnel a entrées NMOS avec décaleurs PMOS a Pentrée
[40].

2.3.3 Compensation d’ordre supérieur

Ce type de compensation vise, une fois que le terme du premier ordre de

Vgrer(T) est compensé par une tension PTAT, & réduire le terme non linéaire C(T) de la

relation (2-22)

T T T
Vrep(T)=Vgge —C(T) =Vpgy —(n—08) V1, [*T“— hl:i:— 5t 1} (2-32)
T T r

Différentes techniques ont été¢ développées pour les BGR et dans la plupart des
cas, les circuits sont implémentés en technologie bipolaire ou en BiCMOS. Avec un tel
degré de précision, les performances des transistors bipolaires et des dispositifs utilisés

(diodes, résistances) deviennent critiques [3][13].
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2.3.3.1 Compensation adaptative [S2] [33] [6]

Le circuit proposé par [52] exploite le fait que le minimum de dérive en

température de la tension de référence est obtenu pour T =T,

oVeer(T) _ oC(M) _ k|, T i
e sty G)q[lnT] (2-33)

Dans le cas ou le courant de polarisation du transistor I est proportionnel a la
température (8 =1) et en vertu de la relation (2-3), la température T, peut étre controlée
par le courantI¢, [3] [6].

(D) _1e(T)

=constante | (2-34)
T T,

Il est possible de faire varier le courant de polarisation des transistors bipolaires de fagon
dynamique et cela dans des plages de température ciblées, de facon a réduire erreur sur

Vgrgr due a la température. La
Figure 2-23 illustre ce principe, pour un courant de polarisation PTAT, désigné

par 1oy, Perreur sur Vg sur (0 a Tp°C)] est plus grande dans le cas ou il n’y a

qu’une seule valeur de courant PTAT calibré pour la température T, .

Le circuit que propose [52] contient un traitement digital pour controler la valeur
du courant proportionnel & la température PTAT, Figure 2-24. On réalise avec cette
technique une compensation des variations dues a la température avec une précision de

2.23 ppm/°C, selon I"auteur.
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Figure 2-23 Variation de I’erreur sur la tension de référence Vgrer avec le courant de

polarisation I¢.
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Figure 2-24 Circuit de traitement proposé par [52].
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2.3.3.2 Compensation du second erdre [25]{20]

Quelques circuits proposés pour la correction du second ordre ont été développés
dans les procédés bipolaires et BICMOS, [25] [20] [41]. Le circuit de la Figure 2-25,
[29], propose une compensation du terme C(T) de la relation (2-32) par un circuit
opérant en mode courant. Il opére avec une tension d’alimentation de 1 V, ce qui est une

limite pour ce type de topologie, implémentée dans le procédé BiCMOS.

M] N ”_— M J—— M3 M
J T : = ™
1 & NL Ry,
CONS‘ <§C & AN ) Leons
{4
1 ‘
NL
—» R
h{ A L VREF
ALl Qe
I% IPTA IPTAT ¢12
IS0 v
R4
Roa Ron
Q Q2 Qs
(11\1) (D 0

Figure 2-25 Circuit utilisé pour la compensation logarithmique [29].
Le circuit proposé réalise un coefficient de variation en température de 7.5
ppm/°C et un PSRR de 212 ppm/V. Le circuit n’a pas besoin d’amplificateur

opérationnel additionnel ou de circuit complexe pour la compensation de courbure [29].
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2.4 Considérations concernant le design des circuits BGR

2.4.1 Influence du décalage de I'amplificateur sur la tension de sortie
[91113] [48]
Le probléme avec la tension de décalage (offset), Vog(T), est qu’elle est
amplifiée par le facteur de gain du BGR, et elle varie avec la température, ce qui modifie

son TC, [9] [13] [48].

’| M M M
1 ![ 2 i 3
A] | VOS I
IN- < A2 lcownst
ouUT l Vrer = VeonsT + Vorrser
IN+
IPTAT §
h R2§ ; l—ﬁ §R2

Qy = NQ] =

Figure 2-26 Tension de décalage en sortie (offset).
Le décalage a I’entrée de I’amplificateur crée une erreur sur le courant PTAT de

AY—BE—-PX%:VT 1n[N]JrXC_)_S_

(2-35)

IpraT =

La tension de sortie Vggp est donnée par la relation
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Vee Vos
VREr = R3|:IPTAT "R Ra
2 2
(2-36)
v
o ve PN Ve g (1 1
R, R, R, R,
Si I’on pose
VRer = VconsTt + VOFFSET (2-37)

Avec VieonsT la tension stable en température et Vgppsgrla tension de

décalage en sortie

IniINl V
VeonsTt =R3 [VT *}i[_—] + —I_{Bf_} (2-38)
1
1 1
Vorrser = -R3 (E + E]Vos (2-39)

La tension de décalage crée une erreur en sortie de Voppspr. En général, la

tension de décalage est une fonction de la température, d’ou I'intérét de réduire sa

valeur. Il s’agit d’une des principales sources de dégradation des performances des BGR.

Plusieurs méthodes sont utilisées pour diminuer I’effet de la tension de décalage,

parmi lesquelles on retrouve:

a- Incorporer des transistors de grandes dimensions dans 'amplificateur de la

boucle, [10]. Le bruit et la tension de décalage d'un amplificateur opérationnel (OPAMP)
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sont principalement déterminés par son étage d'entrée. Le bruit thermique peut étre réduit
par un choix rigoureux des transconductances requises (ce qui peut impliquer un courant
consommé plus élevé et une tension d'alimentation plus élevée). Le bruit Flicker et le
décalage d'un OPAMP sont minimisés par un bon appariement des transistors dans le
circuit. Les techniques de compensation dynamique telles que le découpage (chopping)
pourraient aussi diminuer le bruit Flicker et l'offset mais elles peuvent nécessiter un
amplificateur beaucoup plus rapide et par conséquent plus de bruit thermique et plus de
consommation de puissance. D’autre part, la largeur de bande de 'amplificateur peut étre
diminuée par des tailles de transistors plus élevées. On voit donc le caractere

contradictoire de ces approches.

b- La deuxiéme est d’augmenter les dimensions des collecteurs des transistors
bipolaires de fagon que ’appariement soit meilleur et que le décalage engendré par ces

transistors soit plus faible.

2.4.2 Appariement des résistances utilisées [3] [34]

Dans les procédés CMOS submicroniques, il existe différents types de résistances
qui peuvent &tre intégrées. Les résistances en Polysilicium (désignées aussi par poly-
résistances), les résistances N ou P, utilisant les diffusions source/drain des transistors
CMOS (désignées par P-implant resistors) et les résistances diffusées (Nwell). Les
propriétés des résistances en poly (valeur de résistance, capacité parasite) ont une faible
dépendance vis-a-vis de la tension appliquées a leurs bornes et elles permettent un bon

appariement des propriétés seulement la dispersion des propriétés paramétriques d’un lot
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a ’autre est grande. Les résistances a puits N (Nwell resistor) ont une dépendance plus
grande 2 la tension appliquée et elles prennent plus d’espace, mais elles sont moins

sensibles au bruit de substrat.

Les résistances implantées sont comparables aux résistances en poly, toutefois
leur appariement et la dispersion sont meilleurs [31]. Dans les réalisations discutées plus

loin, nous avons utilisé les résistances P-implant contenues dans un puits N.

Le TC d’une résistance peut étre aussi un facteur important pour la compensation
en température d’un circuit RT, [4], [34]. Par exemple, dans [3], le TC des résistances est

utilisé pour la compensation en température de la tension de référence.

2.5 Conclusion

La réalisation de circuits opérant a basse puissance et a basse tension
d’alimentation demeure un objectif important des concepteurs et cette tendance est
motivée par I'utilisation de procédés d’intégration dont les géométries sont de plus en
plus fines. Les dimensions des dispositifs utilisés dans ces technologies ainsi que leurs
tensions d’opération diminuent de plus en plus, ouvrant la voie aux défis que représente
la conception de références a basse tension. Les performances d’une référence de tension
sont d’un grand apport pour les circuits de traitement de signaux analogiques sensibles
aux bruits véhiculés par les tensions ou les courants de polarisation. Elles peuvent de ce

fait améliorer la qualité et la précision du traitement.



64

3 CONCEPTION D’UNE REFERENCE DE
TENSION BANDGAP A BASSE TENSION DONT
LA COMPENSATION EN TEMPERATURE EST
BASEE SURLA TENSION DE SEUIL D’UN
TRANSISTOR MOS

3.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous décrivons une référence de tension bandgap (BGR)
opérant & une tension d’alimentation de 1 Volt. Le circuit est congu avec la technologie
CMOS. La topologie proposée est basée sur une structure BGR en mode courant et utilise
un amplificateur a transimpedance. Une boucle de rétroaction dans le BGR produit la
compensation de la température de la tension de référence générée. Cette compensation
est réalisée en combinant un courant PTAT (proportionnel a la température absolue)
dérivé d’un noyau BGR et un courant CTAT (inversement proportionnel a la température
absolue) dérivés d'une tension de seuil d’un transistor nMOS. Le circuit proposé a été

simulé en utilisant les modéles de la technologie CMOS 0.18 um standard et avec une

tension d’alimentation de 1 volt. Les variations de la tension de référence sur une plage

de température de (0 4100 °C) sont inféricures a 1%, [10].

3.2 Références de tension BGR impliquant un courant issu de

la tension de seuil Vg d’un transistor MOS



65

Une approche proposée récemment [53], permet de produire une compensation
des effets de la température sur la tension de référence par la somme de deux courants
dans une résistance de sortie. Le premier courant qui est proportionnel a la température
(PTAT) est issu d’un noyau constitu¢ de transistors bipolaires. Le deuxieéme est
inversement proportionnel a la température CTAT est dérivé d’une tension Vry d’un

transistor CMOS et son coefficient TC est négatif.

Ext%é?;g de Générateur Ictar = KT+ A
VTH Courant CTAT —
(CEV)

Iconst =IctaT +1pTAT
S VRer =lconsTR

Générateur - R
Courant PTAT IPTAT ] K]T + A2

Figure 3-1 Référence de tension utilisant la tension de seuil d’un transistor MOS.
Le résultat de la sommation des courant donne une tension stable en température
mais la tension de référence peut étre sensible au TC de la résistance de sortie R,

Figure 3-1.

Pour produire un courant CTAT, la méthode proposée extrait la tension Vy gréce
au circuit CEV, (voir Figure 3-1). Les topologies des CEV connues opérent avec des

tensions d’alimentation de plusde 1.2 V.
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3.3 Référence de temsion BGR utilisant un amplificateur
transimpédance

Nous avons présenté a la Figure 2-20, paragraphe 2.3.2.2, le circuit proposé par

[59] et nous avons expliqué son principe de fonctionnement. Le schéma simplifié de ce

dernier est représenté a la Figure 3-2.

—_— -1 Circuit de Compensation du
Courant de sortie

M, M
I +Tprar | - [M, M,] cc
I +Iprar
V
e G a | by
LA\ T
i Ry £ IpraT Ly R, Vet
(N il
R, /é RZAVB A
lICOHSt
Q Q
L =

Figure 3-2 Principe de la référence de tension a transimpedance proposée par {59].
L amplificateur de transimpédance (TA), comme rapporté dans [59], est supposé
avoir un gain élevé et une tension en mode commun constante Vg sur ses deux entrées.
L’amplificateur TA contréle la boucle de contre-réaction qui tend a égaliser les tensions

aux nceuds A et A La tension de sortie est donnée par la relation
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R;[R
Vier = R3llo +Iprat +13]= = =2 Vp In(N)+ Vg — Vg + Ry,
R

2| Ry
R3 |1 Ry Vg
=3 22 Vo n(N)+ Vigy |+ Ra| ~~B +1
RiRl T In(N) E‘Bz} 3|: R, a}

Le circuit de compensation de courant (CC) génére la valeur de courant approprié

I, nécessaire pour annuler le terme Vp dans la relation (3-1). La compensation de

premier ordre est ainsi réalisée par un choix appropri¢ du rapport entre les résistances Ry

\Y% C o i .
et R; et du rapport —R—B— qui doit étre égal a I, dans la relation (3-1). La tension de
2

référence devient

R:1R
Vier = 'ﬁi{# Vr In(N)+ VEszI (3-2)
2 | Ry

Cette topologie nécessite un étage additionnel, le circuit CC, pour la
compensation de la tension de sortie. Cet étage est assez critique pour le fonctionnement
du circuit, car il permet d’annuler I'effet de la tension parasite Vg & D'entrée de
Pamplificateur. La valeur de la tension de référence ainsi que sa stabilité en fonction de la
température dépendront des bonnes performances de ’étage CC, ce qui contribue a

augmenter la complexité du circuit.

L’ étage différentiel & I'entrée de 'amplificateur de transimpédance est attaqué par

un courant, cette structure a ’avantage de fonctionner avec une tension d’alimentation
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trés faible de I'ordre de 1Volts, cependant la puissance consommée par le circuit, telle

que rapporté par [59], est assez levée et elle est de plus de 600uW

3.4 Description du circuit proposé
Afin de palier aux inconvénients du circuit précédent, nous avons proposé une

solution qui permet de faire opérer le circuit :

e sans le bloc de compensation de courant CC, qui est nécessaire pour la
stabilit¢ en température de la tension de référence. Ce qui réduit la

complexité du circuit.

e 3 une puissance de 80 uW, qui est nettement inférieure a celle du circuit

de base (600uW).

e sur une plage de température plus large soit de -40 a 100°C

comparativement a 0 a 100°C

Nous pouvons résumer les avantages et inconvénients respectifs de ces circuits au

Tableau 2.

La topologie proposée, voir Figure 3-3, tire profit des deux circuits
respectivement présentés aux Figure 3-1 et Figure 3-2. Avec le circuit proposé, une
nouvelle approche pour la stabilité en température est a considérer. Nous avons adopté
une approche développée dans [53] qui combine une tension PTAT avec une tension

CTAT.
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Notre circuit n’a pas besoin d’un circuit extracteur de Vy (CEV), voir Figure 3-1,
comme c’est le cas pour [53]. Ceci léve la contrainte que 1’on retrouve pour les CEV

connus, qui n’operent pas a moins de 1.2 V.

Tableau 2 Comparaisons de performance entre les circuits BGR de [53] et [59].

Circuit de la Figure 3-1 Circuit de la Figure 3-2
Courant consommé > 73 pA Elevé > 600pA
Tension d’alimentation 5V 1.2V
Technologie utilisée ABN CMOS 1.5pm CMOS 1.2um
Bloc spécifique dans le Extracteur de Vg (CEV) | Compensateur de courant
circuit (CO)
Plage de température 0 a 100°C 04 100°C

Nous avons effectué certaines modifications sur ’amplificateur transimpédance
(TA) de [59]. Sur le circuit proposé de la Figure 3-3, les grilles des transistors Ms et Mg
sont connectées a I’émetteur du transistor bipolaire Q et ainst mis au potentiel Vgg;. Le
courant source-drain a travers le transistor Ms, opérant en saturation, est donné par

HnCox _YV_S_

Vggs =V 2 3-3
3 Ls( Gs5 — VTHN ) (3-3)

Ipgs =
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Nous supposerons que la modulation de canal est négligée, Vrun est la tension de

seuil, p,est la mobilité¢ des charges dans le transistor NMOS. Les paramétres Vyyy et

1, diminuent avec la température et peuvent étre exprimées par les relations suivantes,

171171

Vi (T) = Vi (To) + oy (T - To)= Vo +ayr(T- To) (3-4)

b (T) = unm)[—TT— } (3-5)
0

Ou Ty est la référence de température. En premiére approximation, nous
supposons que o, et ayt sont des constantes négatives et que le courant Ips est constant
sur la plage de température et alors le courant Ips satisfait la relation

01pss
ok O R 3-6
3T (3-6)

En combinant les relations (3-6) et (3-3), la tension grille-source du transistor M;s

doit satisfaire la relation

AVraN /aTJ (37)

VGSSZVTHN(T)“*”ZHn( B /T
n

On remplacant les équations (3-4) et (3-5) dans (3-7), si on développe au premier

ordre de la variable T (température) la relation (3-7), nous obtenons
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2
VGSS (T) = VTHO + O(,VTT(I +a—} - C(.VTTO (3-8)

n

La tension grille-source du transistor Ms change linéairement avec la température

et la tension Va3 peut étre approximée a

2
Va3z = Vgp1 — Vgss(T) = Vg1 - QVTT[I +a’—j+ (ayrTo -Vrmo)  (3-9)

n

L’amplificateur TA agit avec son gain pour maintenir des tensions égales aux
neeuds A; et Ay, Si nous considérons les résistances Rpa et Rop, respectivement
connectées aux couples de nceuds (Aj, Ag) et (A2, Az). En supposant ces résistances bien

appariées avec la valeur égale a Ry, ils conduisent un courant [, égale a

V -V
I __EB27 YAz (3-10)
R,

Les courants a travers les diodes Q; et Q, sont égaux aux courant Ipyat, ou Iprat

est le courant PTAT exprimé par la relation (2-13). Le courantlyy, , a travers le transistor

M, est égal &

1 \Y A%
IMI = 12 + IPTAT = {EVT IH(N)—F—%—“-I—{A;} (3-11)

En remplacant I’équation (3-9) dans (3-11), on obtient
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1 Rl R2 2 (aVI I() -V IHO)
I )= — VTinN +(XVT[ 1+— -
vy (D) R; H R; } ) ( nJ } R; (3-12)

1M} =lppar +1, l

M, M,
N o e B
Al ey oref§  Vipr
s
R2A§ # R, l' R
I, Lprat Lprar<” Ran

L
- R, ,=Rp=R,

a- Bloc bandgap b - Etage Transimpédance

nc

Figure 3-3 Configuration du circuit proposé.

Comme nous désirons avoir

aIMl (T)
ot (3-13)

alors
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ol My (T)
ot

2l en(-2)]

To

_i|:(a‘VTT0 ‘VTHO )} (3_14)
oT R, Ty
En choisissant le rapport R2/ R1 comme suit
Rz govr|,, 2] ;4 (3-15)
R; k(N  a,

On produit un courant Iyy indépendant de T. Le courant résultant qui circule dans
la paire de transistor (M;, My), et qui est copié en miroir a (Ms, My), est indépendant de la

température et a la température de référence Ty, il est égal a

(To) = (Vro ~avrTo) (3-16)

I
Mi R, (Ty)

Ry(Ty) est la valeur de la résistance Ry a Ty. Cependant, In; est sensible a la

variation de procédé sur Vyyo.

3.5 Circuit de démarrage (Startup)

En général, les BGR possédent deux points d’opération stables. Un de ces points
correspond a une sortie de OV ol aucun courant n’est injecté dans Q; et Q. Pour
s’assurer que le circuit bandgap converge bien au bon état, un circuit de démarrage est

nécessaire. Il fournit le courant transitoire initial au neeud A, durant la mise sous tension
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pour augmenter son voltage, ce qui impose une tension minimale (plus grande que 0) a la
sortie. Le circuit proposé est une version modifiée du circuit présenté dans [57]. Si la
tension au nceud A, tend vers zéro, le transistor My est fermé et suivant le rapport
d’impédance entre les transistors M3p et M3, la tension de grille du transistor M3; est a

une tension telle qu’elle met les transistors Ms; fermé et M3 ouvert.

-

Figure 3-4 Circuit de démarrage.

V-
ns5

Figure 3-5 Amplificateur de sortie.
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Le transistor Ms4 est ouvert et injecte un courant dans ’émetteur de Q (voir
Figure 3-4), ce qui fait démarrer le circuit. Une fois que le circuit approche du point
d’opération désiré, la tension de grille du transistor Myy et Mjs augmentent, ce qui

désactive le circuit de démarrage.

3.6 Amplificateur de tension

Pour augmenter le gain de I'amplificateur de la boucle de contre-réaction, un
deuxieme étage amplificateur est mis en série. Sa structure proposée dans [59] est
présentée sur la Figure 3-5. Les capacité Cy; et Cqp sont mises pour garantir la stabilité de

la boucle et garantir une marge de phase suffisante.

3.7 Influence des coefficients thermiques des résistances du
circuit

Le circuit comporte cing résistances, certaines sont plus critiques que d’autres
pour la tension de référence. En effet, dans la relation (3-15), le rapport Ry/ R; intervient
dans la stabilité du courant Iy et ce rapport doit €tre une constante indépendante de la
température. Si nous supposons des résistances de méme nature, c’est-a-dire que les
coefficients en température de premier et deuxiéme ordre, désigné respectivement par
TCiet TC,, sont les mémes alors les variations en température peuvent se compenser.

Dans ce cas le rapport devient

Ro(T) _ R2(T0)[1+TC](T~T0)+TC2(T-T0)2LRz('ro) (3-17)
Ri(T) Ry (To)[l+TC (T - To)+ TCo(T-Tg)? | Ri(To)
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Ri(Ty) et Rx(Tp) sont les valeurs des résistances R; et Ry a la température de

référence.

De plus, les résistances Rya et Ry ainsi que Roa et Rop doivent étre bien appariées
pour garder un rapport constant. Dans la réalisation expérimentale discutée plus loin,
nous avons utilisé des résistances en diffusion «pplus», désignées par le nom RPODRPO.
Ces diffusions sont contenues dans un puits N, généralement connecté a I’alimentation du
circuit, ce qui leurs conférent une meilleure immunité aux bruits de substrat. Le TC1 de

ce type de résistance est positif.

La résistance de sortie R3 est alimentée par le courant Iy, la tension de référence
est le produit de ce courant par la valeur de la résistance, de ce fait les coefficients TC1 et
TC2 de Rz peuvent étre compensés par ceux de la résistance Rpq si elles sont de méme
nature. La tension de sortie n’est pas affectée de maniére significative et elle est égale a

(Vrho — oyt To R3(D)
R, (T)

(Vrao = vy To JR3(Tp)
R, (Ty)

Vnref ()= IMI (T)RB (D=

(3-18)

n

3.8 Variation de la tension de sortie en fonction de la
température
Le circuit BGR proposé (Figure 3-3) a été simul€ en variant la température de -40

a 100 °C. La tension d’alimentation du circuit étatt de 1 V.
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Figure 3-6 Tension de sortie vs Température.

En ajustant la valeur de la résistance R;, nous avons obtenu la stabilité en
température de la tension de sortie, Figure 3-6. La courbe montre une variation de la
tension de référence de 2.1 mV sur la plage de température: ce qui correspond a +0.18%
de variation sur la plage [-40, 100] °C ou 13.4 ppm. Si nous comparons les
performances du circuit simulé avec le circuit originel, nous avons une amélioration de la

stabilité en température, comparativement a £0.3% pour [59].

Consommation de courant

Le circuit proposé consomme une puissance de 77uW a 25 °C. La courbe de la

variation de courant en fonction de la température est présentée dans la Figure 3-7.
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Figure 3-7 Variation du courant consommé par le circuit en fonction de la température.
Le fait d’imposer un courant de drain constant, égal a 9.6 pA dans les transistors
M3 et My a contribué a réduire le courant consommé dans le bloc de transimpédance et a

réduire le courant de repos de la référence de tension.

3.9 Conclusion

Nous avons présenté une nouvelle référence de tension. Sa topologie peut
fonctionner avec une tension d’alimentation de 1 V ou plus. Le circuit combine un
courant proportionnel avec un courant inversement proportionnel & la température
absolue pour obtenir la stabilité en température. Nous avons proposé un modéle
mathématique qui démontre de facon analytique le comportement attendu du circuit.
Comparé au circuit existant dont il est inspir¢, il est moins complexe, offre une meilleure
stabilité en température, opére sur une plage de température plus large soit de -40 a 100

°C et consomme moins de puissance.
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4 RESULTATS DE SIMULATIONS ET PROTOTYPE
EXPERIMENTAL

Le circuit référence de tension proposé au chapitre précédent a ét¢ implémenté
dans la technologie 0.18um de TSMC. Nous avons utilis¢ le simulateur HSPICE de
AVANTI ainsi que les modeéles de TSMC. Nous présenterons les résultats de simulation
ainsi que les difficultés rencontrées lors du test (Annexe 3 présente les fichiers de

simulation).

4.1 Résultats de simulation
Nous avons effectué des simulations sur le circuit en transitoire (TR), en continu

(DC) et dans le domaine fréquentiel (AC).

Nous pouvons remarquer sur la Figure 4-1 que les variations en fonction de la
température des tensions aux nceuds Al et A3 obéissent au comportement prédit par le
développement mathématique, c'est-a-dire que la tension de Al présente une pente
négative et linéaire au premier degré. La Figure 4-2 montre le temps nécessaire au circuit
pour que sa sortie atteigne la tension d’opération lors du démarrage (mise sous tension).
Le temps de démarrage du circuit est fonction de la température. Il est maximal a 100 °C

et sa valeur ne dépasse pas 25us.

Les simulations montrent aussi a la Figure 4-3 que le PSRR est de 40 dB a la

température de 25°C et a 10KHz.
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Figure 4-2 Simulation du temps de démarrage de la référence de tension.
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4.1.1 Simulation du bruit de sortie

Le bruit simulé en sortie de la référence de tension est présenté a la Figure 4-4.

Ak i
25m L TEMP = 25C i
3t 1
- 2m L :
E | :
= \ ‘
N i
z i H
g ‘x |
5 ism { ‘
5 4
=} \
& \
5 N
£ im - \ 3
\ |
\ |
1 S |
5008 3 N,
1 .
i N
& \\
a e |
b e
0 - - e ]
3
100m 1 10 100 1k 10k 100k x 10
10m Frequency (log) (HERTZ)

Figure 4-4 Figure de bruit de la tension de sortie.

5 BV

JHz

A la température de 25°C et 4 10 Hz le bruit est48.3 , 1l passe a 15

v
+JHz

a 100 Hz.

4.1.2 Simulation de 'impact des variations de procédé sur la tension de

sortie

Nous avons utilisé les modeles de coins extrémes contenus dans les fichiers
technologiques pour simuler le comportement en température de notre référence de
tension (voir Figure 4-5). Ces modeles représentent les variations extrémes des
paramétres technologiques, telles que ’épaisseur de "oxyde et la mobilité, auxquels on
peut s’attendre aprés fabrication. Nous sommes conscient que la solution que nous avons

proposée pour la référence de tension est sensible aux variations de la tension de seuil
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ainsi que la mobilité des porteurs des transistors MOS. Le résultats de simulation par les
paramétres coins FF (Fast Fast) et SS (Slow Slow), qui représentent dans notre cas les
limites maximales de variation, nous montrent que le décalage de la tension de sortie peut

atteindre +60mV. Cette valeur est comparable & la variation de la tension de seuil Vg .

.. Modele S8
600m
.. Modele 7T

Modete FF ]
‘

500m
400m

300m

V(nraf) (VOLT)

P F

200m

100m

it e g

R e e e S S T S
-20 4] 20 40 60 80
Temperature {fin) (DEG_C)

Figure 4-5 Simulation des variations de procédé¢ par les modeles des corners TT, FF, SS.
Nous pouvons remarquer sur la Figure 4-5 que la tension de référence avec le
modéle SS et pour une température supérieure a 46C° chute vers zéro (0). C’est donc dire

que le circuit ne fonctionne plus correctement.

4.1.3 Résumé des caractéristiques simulées de la référence de tension

Le Tableau 3 résume les performances que nous avons obtenues par simulation.
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Tableau 3 Résumé des performances simulées de la référence de tension congue.

PARAMETES CONDITIONS MIN | TYP | MAX UNITES
Tenstion de référence T=25°C - 557.96 - mV
Courant consommé T=25¢C° - 77 - pA
Coefficient de température T=1[-40, 100] °C - 13.4 - ppm/C°
PSRR T=[-40, 100] °C 223 40 42.6 dB
Freq= 1k
T=[-40, 100] °C 20.3 253 25.9
Freg= 100k
Bruit en sortie T=25 C°, Freq= 10 Hz - 483 - uv
T=25 C°, Freq= 100Hz - 15.7 - VHz

4.2 Implémentation du circuit

Nous avons implémenté la référence de tension en technologie TSMC CMOS

0.18um. Le dessin des masques de ce prototype est fourni a la Figure 4-6. Nous avons

pris le soin de respecter les régles de conception couramment utilisées pour 1’appariement

des résistances et des transistors. Les tests ont été effectués sur cing puces a la

température ambiante. Nous avons mesuré le niveau de tension a la sortie du circuit.
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Figure 4-6 Puce de test fabriquée.

Tableau 4 Mesure de la tension de référence a 25.4°C.

VDD (Volt) 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
Alimentation du circuit

Puce 1 983 1081 1183 1292 1393 1448

Tension de sortie Puce 2 982 1080 1185 1290 1390 1450

(mV) Puce 3 981 1082 1183 1290 1392 1451

Puce 4 981 1081 1182 1291 1390 1449

Puce 5 983 1080 1183 1290 | 1391 1449

moyenne 982 1080.8 | 1183.2 | 1290.6 | 1391.2 | 14494

Sur les cing échantillons testés, la tension de sortie ne répondait pas comme prévu
par les simulations. La sortie de référence se comporte comme étant collée a la tension
d’alimentation. Nous pensons qu'un décalage important 2 Pentrée de [’amplificateur

transimpédance (TA) de la boucle de contre-réaction, ainsi que les variations des
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procédés de fabrication ont fait saturer la sortie du TA a zéro. Cela provoque ouverture
permanente du transistor Mpg (Figure 3-3) et le nceud de sortie est toujours collé a
Palimentation du circuit. Afin de vérifier expérimentalement cela, nous avons rajouté a
la sortie (nref) une résistance variable de 10k et avons ajusté sa valeur pour obtenir la
tension nominale de 558mV & la température ambiante. La valeur de cette résistance
correspondante est de 2.2 k€, ce résultat se rapproche de celui obtenu en simulations
dans les mémes circonstances soit 2.05 k€2, dans le cas ou la grille du transistor est

connectée a la masse.

Afin d’identifier le degré d’appariement a respecter pour un bon fonctionnement
de la topologie proposée, nous avons effectué des simulations avec des variations Monte
Carlo sur les différents dispositifs (transistors, résistances, capacités) du circuit. Sur le
Tableau 5, ’erreur a 3 sigma produite pour une grandeur donnée, telle que la largeur d’un

transistor CMOS, est égale a

Erne)= Val.Err(%) (-1

Val est la valeur de la grandeur Err(%) qui est le pourcentage d’erreur.

Le but de cette analyse est d’évaluer approximativement 1’impact que peut produire la
variation d’un, ou de plusieurs parametre(s) technologique(s) sur la tension de référence.
L’analyse proposée n’est pas une approche statistique rigoureuse et compléte (nous avons
omis d’inclure d’autres variations paramétriques telles que la mobilité) et ne garantit pas

que le circuit fabriqué possédera les performances simulées. Par cette approche nous
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pouvons estimer le degré de précision minimum que devra avoir ['appariement des
transistors symétriques pour un fonctionnement correct et sans saturation de la tension de
référence. Notre objectif est d’essayer de trouver les transistors qui ont pu causer la

saturation de la sortie.

Nous pouvons remarquer sur le Tableau 5 que si 'erreur d’appariement des transistors
CMOS est de 2% ou plus, il y a plus de chance d’avoir la sortie saturée 8 VDD. La

sortie instable correspond a un niveau de tension qui bascule entre 0 Volt et VDD.

Dans les expériences rapportées aux colonnes 5, 6 et 7, nous avons diminué
Perreur d’appariement pour les transistors que nous avons jugés plus critiques pour la
stabilité¢ de la sortie, cependant le nombre de candidats dont la sortie est saturée n’a pas

beaucoup changgé.

Nous pouvons conclure que le circuit doit présenter un haut degré de symétrie et
Perreur d’appariement (voir Annexe 2) pour cette topologie ne doit pas dépasser +2%
pour tous les transistors a apparier si on veut augmenter la probabilité d’avoir une tension

de référence non saturée a VDD.

Il y a lieu de préciser ’influence de I'imprécision des modéles bipolaires PNP sur
le comportement du BGR. En effet, elle peut provoquer une tension de décalage en sortie,

entre le circuit simulé et implémenté, qui peut atteindre des dizaines de mV.



Tableau 5 Simulation de Ierreur produite a la tension de sortie.
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Appariés Pourcentage d’appariement (%)
ou d’erreur

Colonne 1 2|3 4 5 6 7

(M1 ; M2) + |22 53 | 1 | &1 | #u

(M3 ; M4) 1 #2822 83 | 83 | &1 | #n

(M5 ; M6) 1 |22 142 #3 | 3 | a1 |

(M7 : M8) 1 |42 | #2 | 3 | 43 | 3 | 13

) (M9 ; M10) +1 2 | +2 +3 13 +3 +3

Transistors

(M11; M12) x| 22| £2 3 3 13 +3

(M13 ; M14) 1| X2 | 22 3 +3 *3 +3

(M15 ; M16) +1 +2 | 2 3 +3 13 13

(MI17: M18) | 1 | #2 [#2 | #8 | #3 | #3 | 43

(M19: M20y | *1 |22 [ 2| 38 | 3 | 43 | 43

(M21 ; M22) +1 2 | £2 +3 +3 +3 3

(M23 ; M24) +1 2 | £2 +3 3 +3 +3

(M25 : M26) *1 2 | +2 +3 13 43 +3

M27:M28 +1 | £t | #4 | 3 +3 +3 43

M29;M30 +1] +1 | =4 3 13 +3 3

M31; M32 +1 | £1 | +4 | 23 +3 +3 +3

M33: M34 +1 +1 | #4 3 +3 3 3
Parametres Vrun +10 | +10|+10 ] +10 | +£10 | 10 | £10
technologiques Vup +10 [ 101210 10 | £]10 | 10 | 10
Is +1 +1 | *1 +1 +1 +1 +1

Eg 1 | 1 | #1 | +] +1 +1 +1
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XTI +1] +1 | 4 +1 +1 +1 +1
Capacités de stabilit¢ | C01,C02 o E | 2] £2 +2 2| 205
R1 1 P10 210y £10 | £10 | %10 +16
(RZA,R2B) | +1 | #5145 45 15 £5 +5
Reésistances R3 +1 | £10 |10 | £10 | £10 | +10 | £10
R4 1 1 £10 1210 +£10 | £10 | £10 | 10
Résultats obtenus | Sortie correcte

pour 100 candidats | Sortie  collée a

VDD

Sortie instable

* les dispositifs a apparier sont entre parentheses

Vgl T)=Vgey - KpeT-C(T)

VaEg =Vagn(Ty )= (EG0)+ (XT] - 0)Vyg) = Terme constant

K :TL[EG((»— Vg (Ty) +(XT1 - 0V, | Torme i

i

T (T} T

() = (XTH -0y ——lr{—}~—~~l © Terme nodlindaire
N %) %

Vier(T)=Veg = Vpe(Ty)

Figure 4-7 Type de compensation en température du premier et deuxiéme ordre.
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Les parameétres Eg(0) et XTI, sont utilisées par SPICE pour modéliser la variation
en température de la tension Base-Emetteur. La tension Eg(0) n’est autre que la tension
V(0) et XTI le parametre 1, voir Annexe 1. Pour un courant de collecteur (Ic) constant,

la relation (A.1.16) devient

T

VBE(T):EG(O)———T [EG (0)~ Vg (Tp)]
: T Ic(T) “-1)
_ 2 ~C\YJ
(XTI V7 In Tt Vi m[IC (To)jj

La Figure 4-7 présente les relations utilisées dans le simulateur pour modéliser le
comportement en température. La précision de 1a tension de référence est directement lie
aux parametres Eg(0) et XTI. Un mode¢le de transistor bipolaire précis est nécessaire pour

la conception des BGR de haute performance.

Nous avons aussi intégré des transistors bipolaires PNP dans le but d’en effectuer
la caractérisation en collaboration avec Pentreprise Technologies LTRIM de Montréal.
Cependant, pour des raisons de confidentialité, les résultats de cette caractérisation ne
seront pas publiés dans ce mémoire mais pourront €tre exploités pour des travaux futurs
dans la poursuite de ce travail. Précisons seulement que ces travaux ont montrés que les
parametres Eg(0) et XTI fournis par le fondeur pour la technologie utilisée se sont avérés

imprécis.
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4.3 Conclusion

Pour cette topologie qui opére & 1 Volt, qui est la limite théorique d’opération
d’un circuit BGR dont les transistors operent en saturation sur une plage de température
de (-40 a 100) °C, la symétrie des transistors de I"amplificateur de transimpédance est
importante et ’appariement des transistors (voir Annexe 2) doit se faire avec une

précision de +2% ou moins pour garantir le bon fonctionnement du circuit.
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S CONCLUSION

Ce projet s’inscrit dans le cadre des efforts de recherche au sein du groupe de
recherche en microélectronique (GRM) en vue de maitriser les techniques de conception
des références de tension de haute performance. Cette étude est une premiére tentative

que nous avons menée afin d’acquérir une expertise dans le domaine.

Dans le cadre de ce projet, nous avons développé une nouvelle approche pour
atteindre la stabilité en température dans une référence de tension (RT). Cela a été réalisé
par la modification d’une topologie de RT capable d’opérer a trés basse tension (opére a
1 Volt), déja publiée dont nous avons modifi¢ et adapté la circuiterie. Cela nous a permis
d’améliorer certaines performances du circuit dont il est inspiré. Les simulations du
circuit ont été effectuées en technologie CMOS 0.18um de TSMC. Elles ont démontré
une amélioration du coefficient de température (TC), du PSRR, une réduction notable de
la puissance consommeée par le circuit, 77uW au lieu de 600 pW, et une augmentation de

la plage d’opération du circuit qui passe de (0 a 100) °C a (-40 a 100)°C .

Lors de la mise au point de ce projet, nous avons tenu compte des aspects
théoriques, pratiques et architecturaux abordés par les auteurs pour la réalisation de

références de tension de haute performance.

Parmi les contraintes que nous avons dii respecter, et qui représentaient un défi,
on note la trés faible tension d’alimentation de 1 Volt, qui est une limite pour notre

topologie, et celle des circuits BGR en général, dont les transistors CMOS opérent en
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saturation. A ceci s’ajoute le fait que nous avons adapté la topologie au procédé CMOS
en 0.18um de TSMC. Nous avons aussi €t€ contraint de proposer un circuit BGR qu
permet ’ajustement de la valeur de sortie de la référence de tension. En effet, la tension
en sortie d’une topologie classique d’une référence BGR est souvent fixé 4 1.25V et seule
la topologie en mode courant proposée par Banba [8] permet de varier cette tension par

un ajustement d’une résistance de sortie.

Malheureusement, les premiers tests que nous avons effectués sur la puce
fabriquée ne nous ont pas permis de vérifier expérimentalement les bonnes performances
du circuit, validées par les résultats de simulation. Malgré, que nous avons respecté les
techniques de conception physique couramment utilisés dans les circuits, les tensions

obtenues semblaient présenter une saturation majeure.

Nous étions évidemment conscient que la topologie que nous avons développée
doit présenter un degré de symétrie élevée sur la plupart des transistors & apparier et
qu’elle était vulnérable aux fluctuations des parameétres de procédés telles que la tension
de seuil et la mobilité des transistors NMOS. Aprés investigation, nous nous sommes
rendu compte que les techniques de conception physique doivent &étre appliquées de
fagons tres strictes pour I'appariement des dispositifs intégrés (transistors, résistances).
Cet appariement pour notre circuit doit se faire 3 £2% ou moins si ’on veut garantir le

fonctionnement du circuit et éviter la saturation.

Le niveau de précision de la tension de référence ainsi que son coefficient de

température dépendent des tensions aux bornes des transistors bipolaires PNP. Nous



95

avons pris conscience de I'importance d’une validation préalable des modeles PNP.
Récemment, nous avons été informé par entreprise Technologies LTRIM de Montréal,
que les mode¢les bipolaires dans cette technologie (CMOS 0.18um de TSMC) ne sont pas
suffisamment précis. LTRIM a procédé a une caractérisation plus précise des modéles
bipolaires et il s’avére que, & un niveau expérimental, certaines valeurs de paramétres de
ces modeles ne correspondent pas exactement avec celles disponibles dans les fichiers

technologiques de simulation fournis par la fonderie.

Nos résultats de test sont encourageants et nous ont permis d’éclaircir un peu plus

les causes majeures qui ont affecté le fonctionnement du circuit BGR implémenté.

Les références de tension de haute performance sont des circuits complexes et
assez difficiles & implémenter car leur fonctionnement dépend des aléas des procédés de
fabrication. Entre le début et la fin de ce travail, nous avons acquis des connaissances
théoriques et pratiques considérables sur le fonctionnement des RT et avons perfectionné
la mani¢re d’aborder leur conception pour les travaux futurs. Dans la poursuite de ce

projet, certaines améliorations restent a €tre apportées et nous recommandons de :

e Faire une caractérisation des transistors bipolaires PNP dans la technologie
utilisée, de s assurer des bonnes valeurs de parameétres technologiques en
particulier Eg(0) et XTI, ce qui devrait conduire a re-optimiser la

conception physique et les circuits avec les nouvelles données;
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e De proposer une mani¢re pour augmenter le PSRR du circuit. En effet.
Cette topologie souffre d’un PSRR peu élevé (20 a 45dB)

comparativement aux topologies de BGR classiques.
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ANNEXE 1 Développement analytique de la relation

Vg en fonction du courant Ic d’une diode
La diode est le plus souvent utilisée dans les circuits référence de tension. La
caractéristique I-V d’une diode, ou d’un transistor bipolaire connecté en diode, Figure

Al-1, est donnée par la relation

Ic =IS(T)exp(y\—}BﬁJ (Al1.1)
T

. L - .. . kT
Ig est le courant de saturation dans la région de polarisation en direct, Vp = —

est la tension thermique de la diode, q est la charge d’un électron et k la constante de

Boltzmann. Le courant de saturation est exprimé par la relation suivante [54], [43]

2
Ig= qSeni D(T) (A1.2)
Ng
avec
n?= AT exp(-—i\%@) (A1.3)

n; est la concentration intrinseéque des porteurs, et D(T) est la constante de
diffusion, S. est la surface de la section transversale de I'émetteur, N est la densité de

dopage de la base qui est supposée une constante, A est une constante.
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0 ; Q transistor

connecté en diode

Figure Al1-1 Comportement de la tension Base-Emetteur d’un transistor connecté en

diode.

Le terme V(1) dépend d’une maniére non linéaire de la température, afin de

linéariser cette grandeur I’auteur propose la simplification suivante (§ est une constante)
Vg (T)= Vg (0)+ BT (Al.4)

Ce qui donne pour la relation (Al.3)

Ve M)

2 3
ni = AT exp(—
i p( KT

) (A1.5)

En remplacant (A1.4) dans (A1.5), on obtient

nf= AT exp(-%(ﬁ)exp(——g%@) (A1.6)
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La mobilit¢ moyenne des porteurs minoritaires dans la base, p,, varie avec la

température

w, =BT™" (A1.7)

La constante de diffusion moyenne, B;, est fonction de la mobilité suivant la

relation
D, = Vyp, = VBT ™" (A1.8)

net B sont des constantes qui dépendent de la technologie utilisée et donc le

courant de saturation Ig devient

~ KB\ ip( 3B 9Se pan o VG(0)
[g(T)= ; Aexp( K)NBT exp( vy ) (A1.9)

On arrange (A1.9) pour la mettre sous la forme suivante

Ig(T) = CT" exp(-—&%@) (A1.10)
T

qpB. Se
=4-—n et C=kBAexp(-——)—= Al.11
n p( K)N ( )

B
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On remplace (Al.11) dans (Al.1). Le courant peut ainsi €tre exprimé par la

relation suivante

Vag (T)=Vp ln( ICI(T)} =Vrln lect) (A1.12)

S cTh exp(~————~—~~VG (O))
Vr

La relation (A1.12) représente la variation absolue de la tension base-émetteur en

fonction de la température, elle peut &tre exprimée suivant la relation (A1.13)
Vpp(T)=Vg(0) —nVy In{CT) - Vy In(I¢) (A1.13)

Afin d’éliminer la constante C, on développe Vgg(T) pour avoir le terme
Vge(T;) ou T, est une température de référence, égale généralement a la température

ambiante. Nous obtenons la relation suivante

T T 1~(T
VBE(T)=VG(0>+:§[VG<O)—VBE<TY>]~nVT1n;r+VT1nﬁr—)) (AL.14)

La variation en fonction de la température du courant de collecteur peut &tre

décrite dans la majorité des cas par la relation
Ie(T)=1ceT? (A1.15)

Ou I¢gest une constante et 6 est une constante qui représente le degré de

dépendance en température du courant forcé dans le collecteur. Pour un courant PTAT la
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constante 6 est égale & 1. En combinant Al1.14 et A1.15, nous obtenons la relation

(A1.16)

VBE(T>=VG<0>+—§—[VG(0>—VBE<Tr)]—(n——e)VTln% (AL.16)

r T
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ANNEXE 2 Quelques techniques d’appariement de

dispositifs intégreés

Lors de I'implémentation sur une puce de deux dispositifs intégrés (DI)
identiques, il est difficile d’identifier avec précision les mécanismes qui conduisent a leur
mésappariement. Une formulation analytique de la précision de la sortie en fonction des
phénomeénes impliqués est une tiche complexe et onéreuse car cela dépend du procédé de
fabrication et de la géométrie physique des DI. On peut cependant énoncer des regles
générales de dessin des masques basées sur des résultats intuitifs et sur ’analyse des
effets du mésappariement sur les performances du circuit. Ces régles empiriques peuvent
donner une estimation du degré de I’appariement [42]. Par exemple, pour les capacités et
les résistances il peut étre, respectivement, de 1% et de +0.1% (si certaines techniques de

dessin sont respectées) [42].

Dans le cadre de ce projet de maitrise, nous avons utilisé les régles de base pour
Pappariement des dispositifs (transistors et résistances). Pour deux DI donnés, nous
avons dessiné une structure constituée de segments entrelacés, telle que représentée dans
la Figure A2-1. Cependant, on peut remarquer que les lignes métalliques
d’interconnexion entre les segments n’ont pas respectées une symétrie rigoureuse suivant
les deux axes «X» et «Y». De plus, I’agencement des segments proposé selon I’ordre

M1 M2 M1 M2 M1 M2
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ne présente pas de symétrie par rapport a ’axe transversal « Y». Nous pouvons améliorer

cet appariement en proposant la structure de la Figure A2-2.

En régle générale, les DI a apparier doivent étre placés loin des blocs qui générent
du bruit (blocs numériques, oscillateurs) ou qui consomment de la puissance. Ces

derniers induisent des gradients de température dus a leur échauffement local.

AxeY A Lignes métalliques

int i
Dispositifs | / d’interconnexion
factices i

N 1 Eﬂ

DUM DUM DUM

BUM M1 M2 M1

— — g — =

DUM M1 M2 M1 |

DUM DUM| DUM . DUM g

Figure A2-1 Exemple de matrice que nous avons utilisée dans ce projet pour apparier

deux dispositifs intégrés segmentés DI;(8xM1)et DI (8xM2).
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Les lignes d’alimentation telles que le VDD et le VSS sont critiques pour les
circuits sensibles au bruit. La consommation des blocs doit étre estimée avec précision

pour choisir la bonne dimension de ces connexions.

Il y a un compromis entre la largeur de ces lignes, afin d’assurer le courant
d’alimentation nécessaire, et le besoin d’atténuer les effets de I’électromigration. Pour
réduire sa résistance, une ligne large et courte est souhaitable mais cela consomme plus

d’espace sur la puce [14].

Pour minimiser la résistance de sa grille, un transistor MOS de grande largeur est
subdivisé en plusieurs transistors de largeur plus faible qui seront connectés en parallele,
[42]. Aprés un choix judicieux du nombre de segments, leurs alignements sur la puce doit

se faire de préférence suivant deux dimensions «X» et «Y», (voir Figure A2-2).

La symétrie des structures des DI dans le dessin des masques est importante, elle
peut créer un décalage plus grand que prévu par les variations statistiques. 1 faut que
chaque DI soit dans un environnement similaire de part et d’autre de son axe de symétrie.
Pour ceux situés sur les bords, on rajoute alors des dispositif factices, désignés par

«Dum» sur la Figure A2-2, et qui sont électriquement neutres [21].

Les contraintes mécaniques dues a I’encapsulation de la puce créent des erreurs

relatives supplémentaires aux valeurs des grandeurs telles que la résistance, la capacité, la
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tension de seuil, ou la mobilité. Afin de réduire leurs influences, on utilise les régles
suivantes :
o Segmentation des structures & apparier; suivant deux dimensions «X» et «Y» et de
préférence prendre une structure carrée;
e Positionnement des DI loin des coins et de préférence au centre de la puce;
e Placement les DI le plus prés possible ’un de PPautre;

e Utilisation de la régle du centroide commun.

Reégles du centroide commun

Le centroide d’une structure est un point de sa géométrie qui représente son centre de
gravité. Ce point peut se situer sur les axes de symétrie. On peut citer les quatre regles du
centroide commun pour apparier deux DI :

e Coincidence : Le centroide de chaque DI a apparier doit ce coincider, sur la
Figure A2-2 le centroide de DI, et DI, est le point I'intersection des axes de
symétrie;

e Symétrie : Le réseau de segments entrelacés suivant les axes «X» et «Y» doit
présenter une symétrie suivant ces deux axes;

o Dispersion : Les segments de chaque DI doivent occuper le maximum de 1’espace
du résean et étre uniformément distribués;

e Compacité : Les segments du réseau doivent €tre les plus prés que possible et

constituer un réseau compact.
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Figure A2-2 Exemple d’appariement de deux dispositifs intégrés segmentés DI;(8xM1)

et DI (8xM2) respectant le centroide commun et 1d symétrie des interconnexions.
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En plus des régles citées plus haut, pour ’appariement des résistances on suggére

de les orienter toujours vers la méme direction.



ANNEXE 3 Fichier SPICE de la référence BGR
proposée

Le fichier de simulation SPICE du circuit proposé est :

$ FICHIER BGR.SP
Jib'mmO18.I' TT

Jib 'mm018.1' TT_BIP

Jib 'mmO018.1' RES
.OPTIONS POST=1 PROBE

=* ETAGE BGR

*M1 ET M2 A APPARIER
.param W1=14U

.param L1=4U

.param M1=10

*SORTIE

.param W14=12U
.param L14=16U
.param M14=5

** RESISTANCE

.param rap=0.568

param L_R1= 18.9K

.param L_R2= 87.188k

.param MQ1=10

.param MQ2=1

M2 A2 nct VDD VDD pch L=L1 W=W1 M=M1

M1 A1 nc1 VDD VDD pch L=L1 W=W1 M=M1

Q1 0 0 np PNP5 M=MQ1

Q2 0 0 A2 PNP5 M=MQ2

XR1 np A1 RPODRPO L="2U*L_R1)/133' W=2U
XR2A A1 A4 RPODRPO L='(2U*L_R2)/133' W=2U
AR2B A2 A3 RPODRPO L='"(2UL_R2)/133 W=2U

***ETAGE TRANSIMPEDANCE
*M5 ET M6 A APPARIER
.param W3=10U

param L3=10U

.param M3=10

*M11 ET M12 A APPARIER
.param W6=24U

.param L6=16U

.param M6= 6
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*M7 ET M8 A APPARIER
.param W4=12U

.param L4=10U

.param M4=1

*MO ET M10 A APPARIER
.param W5=12U

.param L5=8U

.param M5=1

*M13 ET M14 A APPARIER
.param W7=16U

.param L7=16U

.param M7= 1

** Transistors M3 ET M4 a apparier
M3 n1 nc1 VDD VDD pch L=L1 W=W1 M=M1
M4 n4 nc1 VDD VDD pch L=L1 W=W1 M=M1

** Transistors M5 ET M6 a apparier
M5 n1 np A3 0 nch L=L3 W=W3 M=M3 $
M6 n4 np A4 0 nch L=L3 W=W3 M=M3 $

** Transistors M11 ET M12 a apparier
M11 A3 n1 0 0 nch L=L6 W=W6 M=M6
M12 A4 n4 0 0 nch L=L6 W=W6 M=M6

** Transistors M7 ET M8 a apparier
M7 n2 n5 VDD VDD pch L=L4 W=W4 M=M4
M8 n3 n5 VDD VDD pch L=L4 W=W4 M=M4

** Transistors M9 ET M10 a apparier
M9 n5 0 n2 n2 pch L=L5 W=W5 M=M5
M10 n6 0 n3 n3 pch L=L5 W=W5 M=M5

** Transistors M13 ET M14 a apparier
M13 n5 n1 0 0 nch L=L7 W=W7 M=M7
M14 n6 n4 0 0 nch L=L7 W=W7 M=M7

=2 eme ETAGE

*M15 ET M16 A APPARIER
.param W8= 6U

.param L8=4U

.param M8=1

*M17 ET M18 A APPARIER
.param W9=12U

.param L9=4U

.param M9= 2

*M19 ET M20 A APPARIER
.param W10=4U



.param L10=4U
.param M10=2

*M21 ET M22 A APPARIER
.param W11=12U

.param L11=8U

.param M11=4

*M23 ET M24 A APPARIER
.param W12=12U

.param L12=8U

Jparam M12=2

"M25 ET M26 A APPARIER
param W13= 12U

.param L13=8U

.param M13=2

.param W14=12U

.param L14=16U

.param M14=5

.param par_c01=5P

.param par_c02=5P

param L_R4=60K

M15 n7 n5 VDD VDD pch L=L8 W=W8 M=M8
M16 n8 n6 VDD VDD pch L=L8 W=W8§ M=M8

M17 n7 VDD n9 0 nch L=L9 W=W9 M=M9
M18 n8 VDD n10 0 nch L=L9 W=W9 M=M9

M19 n9 n7 0 0 nch L=L10 W=W10 M=M10
M20 n10 n7 0 0 nch L=L10 W=W10 M=M10

M21 n11 n13 VDD VDD pch L=L11 W=W11 M=M11
M22 n12 n13 VDD VDD pch L=L11 W=W11 M=M11

M23 n13 0 n11 n11 pch L=L12 W=W12 M=M12
M24 n14 0 n12 n12 pch L=L12 W=W12 M=M12

M25n13n7 00 nch L=L13 W=W13 M=M13
M26 n14 n8 0 0 nch L=L13 W=W13 M=M13

**CAPACITE
CO01 n7 n13 par_c01
C02 n8 n14 par_c01

M27 nc1 n14 VDD VDD pch L=L14 W=W14 M=M14
XR4 nc1 0 RPODRPO L="(2U*L_R4)/133' W=2U

*=*CIRCUIT DE STARTUP
*M29
.param W16= 2U
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.param L16=1U
.param M16= 1
*M30

.param W17= 1U
.param L17= 1U
.param M17= 1

*M31

.param W18= 1U
.param L18= 1U
.param M18=1

*M32

.param W18=10U
.param L19=1U
.param M19=1

*M33

param W20=10U
.param L20=1U
.param M20=1

*M34

param W21=12U

.param L21=12U

.param M21=5

M29 n15 A2 0 0 nch L=L16 W=W16 M=M16

M30 n15n15 0 0 nch L=L17 W=W17 M=M17
M31 n15 0 VDD VDD pch L=L18 W=W18 M=M18
M32 n16 n15 VDD VDD pch L=19 W=W19 M=M19
M33 n16 n15 0 0 nch L=L20 W=W20 M=M20
M34 A2 n16 VDD VDD pch L=2U W=100U M=2
***TRANSISTOR DE SORTIE M28

param L._R3=59.1k

.param W15=14U

.param L15=4U
.param M15=10

L

M28 nref nc1 VDD VDD pch £=L15 W=W15 M=M15
xR3 nref 0 RPODRPO L='(2U"L_R3)/133" W=2U

=**APPEL DES LiBRAIRIES DE SIMULATION
LIB'BGR.ib' DC_TT
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.alter

.DELLIB BGR.lib"DC_TT
.LIB'BGR.Iib'DC_SS

.alter

.DEL LIB 'BGR.lib'DC_SS
.LIB'BGR.iib' DC_FF

.alter

.DEL LIB 'BGR.lib' DC_FF
$.LIB 'BGR.lib' DC_SF
$.alter

$.DEL LIB 'BGR.lib' DC_SF
$.LIB'BGR.lib' DC_FS
$.alter

$.DEL LIB 'BGR.lib' DC_FS
LIB'BGR.lib' TR100

.alter

.DEL LIB 'BGR.Iib' TR100
.LIB 'BGR.lib' TR25

.alter

.DEL LIB 'BGR.iib' TR25
LIB'BGR.Iib' TRO

.alter

DEL LIB 'BGR.Iib' TRO
LIB'BGR.Iib' TR_40

.alter

.DEL LIB 'BGR.lib' TR_40
LIB'BGR.Iib' AC_BRUIT
.aiter

.BDEL LIB 'BGR.lib' AC_BRUIT
.LIB'BGR.lib' AC100

.alter

.DEL LIB 'BGR.lib' AC100
.LIB'BGR.Iib' AC25

.alter

.DEL LIB 'BGR.lib' AC25
.LIB'BGR.Iib" AC_40

.END
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