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Introdu ction g énérale

Le marché des communications hertziennes mobiles est un enjeu commercial majeur
pour les fabricants de composants électroniques. Les besoins du marché des
télécommunications imposent de réduire la taille et la consommation des circuits et
d'augmenter le niveau d'intégration, pour commercialiser un terminal de

communication bon marché et d'une grande autonomie.

Un terminal est constitué de deux parties : une partie numeérique qui contrdle et traite
le signal et une interface radiofréquence (RF) qui transmet ou réceptionne le signal

analogique haute fréquence qui transporte l'information.

La diminution de lI'encombrement et de la consommation de la partie numérique
évolue constamment et suit les progres technologiques de l'intégration des circuits.
La technologie CMOS sur Silicium ou BICMOS répond parfaitement aux
spécifications techniques en termes d'intégration, de consommation, de codt, et de

tension d'alimentation (< 3 V) imposées par les contraintes commerciales.

En ce qui concerne la partie RF (partie émission-réception), il n'y a pas actuellement
de technologies dominantes car les contraintes varient énormément selon la
technologie de circuit qui est utilisée. Ces contraintes concernent les éléments actifs,
en terme de fréquence de coupure, de gain en puissance, de facteur de bruit et de
linéarité des amplificateurs mais également le bruit basse fréquence pour les
mélangeurs et oscillateurs. Ces contraintes concernent également le rendement et la

puissance RF délivrée par les circuits d'émission.

Les colts de fabrication de circuits liés a ces différentes contraintes impose des
choix technologiques pour la réalisation de fonctions électroniques complexes telles
gue les amplificateurs de puissance, les amplificateurs faible bruit, les mélangeurs et

les synthétiseurs de fréquence.
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Actuellement les circuits intégrés hyperfréquences, dédiés aux applications grand
public, sont généralement mixtes. Ces circuits integrent les technologies Arséniure
de Gallium (GaAs) et Silicium (Si). Ces circuits peuvent également étre remplacés
par une solution discréte ou hybride. Généralement, le GaAs est utilisé pour les
parties amplification RF (puissance et faible bruit, commutateur), tandis que le

Silicium s'appligue aux mélangeurs, aux oscillateurs et a la partie fréquence

intermédiaire (FI).

L'apparition du transistor bipolaire hétérojonction (TBH) a base de silicium-
germanium (SiGe), compatible avec une technologie BICMOS laisse entrevoir des
potentialités prometteuses qui meneront a une intégration plus poussée. Compte
tenu des performances en bruit basse fréquence (bruit en 1/f), les transistors
bipolaires sont les meilleurs candidats pour la réalisation de fonctions a faible bruit de
phase comme les oscillateurs, les VCO et les mélangeurs.

D'autre part, les performances d'un circuit hyperfréquence dépendent également de
la qualité des éléments passifs comme les résistances, les capacités, les
inductances et les lignes de transmission. La nature semi-isolante du GaAs lui
conféere des qualités intrinséques tres intéressantes pour la réalisation de circuits
MMIC par rapport au silicium (pertes, capacités parasites, etc ). Ainsi la réalisation
de circuits d'adaptation a faibles pertes, a l'aide de capacités ou d'inductances, est a
I'neure actuelle difficilement réalisable avec une technologie silicium. En effet, le
coefficient de qualité des inductances est insuffisant méme si des progres ont été

réalisés dans ce domaine (de l'ordre de 5-6 a 2 GHz).

Cette hybridation de l'interface RF, a laquelle il convient d'ajouter un certain nombre
de filtres a ondes de volume ou de surface, non intégrables sur silicium, requiert des
circuits d'adaptation qui sont coldteux en terme de consommation électrique. La
tendance naturelle est d'intégrer I'ensemble de ces éléments dans une méme

technologie.

Ainsi, les fabricants de composants électroniques réalisent d'importants travaux de
recherche afin d'intégration sur un méme circuit toutes les fonctions nécessaires a la

réalisation d'une interface RF. Le travail exposé dans ce mémoire s'insére dans cette

8
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démarche de recherche qui nécessite le développement des fonctions de base
utiisées dans les interfaces RF. Nous avons ainsi développé des circuits
amplificateurs a faible bruit (LNA) et des sources RF en bande X, destinés a étre

utilisées ultérieurement pour réaliser une interface RF sur circuit MMIC SiGe.

Le premier chapitre sera consacré au travail de validation, des modeles électriques
fournis par l'industriel STMicroelectronics. En effet, ce travail a été nécessaire afin de
s'assurer de la fiabilité de ces modeles, qui n‘ont jamais été utilisés a la fréquence de
10 GHz, fréquence a laquelle nos circuits doivent fonctionner. Nous débuterons ce
chapitre par le rappel des spécifications auxquelles doit répondre un transistor
bipolaire RF et nous nous intéresserons aux parametres technologiques auxquels il
convient d'agir afin d'améliorer les caractéristiques d'un transistor bipolaire. Puis
nous présenterons la technologie BICMOS que nous avons utilisée pour réaliser des
circuits amplificateurs faibles bruit (LNA) et des sources radio-fréequence (RF) et les

contraintes imposées par les hautes fréquences dans la conception des circuits.

Le deuxiéme chapitre sera consacré a la méthode de travail suivie pour réaliser des
circuits LNA, fonctionnant a la fréquence de 10 GHz. Nous présenterons ensuite les
différentes topologies de circuits que nous avons congus. Nous présenterons ensuite
les conclusions des résultats de cette étude. Enfin, nous comparerons les résultats
des caractérisations effectuées sur un circuit LNA a |'état de l'art des technologies
BICMOS SiGe.

Enfin, le troisiéme chapitre sera consacré a la conception de sources RF a grande
pureté spectrale. Nous rappellerons tout d'abord la notion de bruit de phase et ses
origines physiques. Nous présenterons ensuite les différentes topologies des circuits
qui ont été réalisés et les résultats que nous avons obtenus. Enfin, nous
présenterons la mise en ceuvre d'une technique de réduction du bruit de phase dans

les sources RF, basée sur le principe de dégénérescence de bruit.
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CHAPITRE 1 : RAPPELS et PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE BiCMOSiGe

1. Introduction

Le premier chapitre de notre mémoire rappel d'abord quelques notions de base sur
les technologies bipolaires sur silicium ainsi que sur leurs limitations dans les
applications hautes fréquences. Dans un second temps, nous présenterons une
technologie alternative, la technologie BICMOS SiGe, qui permet d’augmenter de
facon importante les performances fréquentielles des transistors a base de Silicium.
Nous décrirons également les solutions possibles pour améliorer les performances
des composants passifs sur Silicium. Nous procederons aussi a quelques rappels sur
les modéles de composants actifs et passifs. La derniére partie de ce chapitre sera
enfin consacrée a la technologie SiGe compatible CMOS, développée par
STMicroelectronics et que nous avons étudiée et utilisée. Cette technologie ayant été
dans un premier temps développée pour des applications a 2 GHz, nous
présenterons les travaux de caractérisations et de modélisations que nous avons
effectués afin de pouvoir concevoir des circuits faibles bruit a 10 GHz, ce qui était

I'objectif de nos travaux.

2. Rappels sur les technologies intégrées sur silicium

2.1: Rappels sur le fonctionnement du transistor bipolaire

Le transistor bipolaire a été inventé par Bardeen et Brattain en 1948 et la théorie
décrivant son fonctionnement a été élaborée par Shockley en 1949 [1], [2]. En 1951
le premier transistor bipolaire a été fabriqué dans les laboratoires Bell.

Un transistor bipolaire est constitué de trois régions adjacentes, I'émetteur, la base et
le collecteur, dopées N/P/N ou P/N/P. On parle alors de transistor bipolaire de type
NPN ou PNP. Le fait que la région de base soit trés fine permet de créer une
intéraction entre les deux jonctions, appelée effet transistor, qui a pour effet de
moduler le courant de collecteur par I'application d’une tension de commande sur la

jonction base-émetteur (Vbe).

11
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Dans un transistor bipolaire de type NPN, I'émetteur (dopé N) injecte des électrons,
qui sont des porteurs de type minoritaires dans la base (dopée P). La plupart de ces
porteurs atteignent le collecteur pour y créer le courant Ic. Le reste des porteurs se
recombinant avec les trous, qui sont les porteurs majoritaires dans la base, contribue

a générer le courant de base (Ig) comme l'indique la figure 1.

Emetteur Base |Collecteur
e_

< N Y e
le /621 Ic
* b
Vbe | Vbc |
I I

figure 1 : Transistor bipolaire en régime de fonctionnement normal.

Le rapport du nombre de porteurs minoritaires qui traversent la jonction
base/collecteur sur la quantité de porteurs minoritaires injectés par I' émetteur dans la
base définit le facteur de transport dans la base du transistor B. Ce rapport est
fonction de I' épaisseur de la base (W) et de la longueur de diffusion des électrons
dans cette derniére (Lg). Son expression [1], dans le cas ou Wpg est petit devant Lg

est donnée ci-dessous :

La figure 2 indique plus précisément les différents flux de porteurs et les courants qui
y sont associés au travers des jonctions d' un transistor bipolaire. Dans cette figure,
qui donne une vue en coupe d' un transistor bipolaire,Negg est le courant d' électrons

injecté par I' émetteur dans la base,dse le courant de trous injecté par la base dans

12
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I'émetteur, Iyg le courant d'électrons se recombinant dans la base, Iygc le courant

d'électrons qui atteint la zone de charge d'espace de la jonction collecteur-base.

p Ipbe <]
le Ineb I
Emetteur%
Vbe
1 ]

figure 2 : Flux de porteurs au travers des jonctions d’un transistor bipolaire.

En traversant cette région, le courant est multiplié par un facteur M [1]. Ce facteur est
fonction de la tension inverse appliquée a la jonction base/collecteur (Vgc) [1], [3] et
devient rapidement infini au-dela de la tension de claquage (Vgr). L'expression de M

est donnée ci-dessous :

M=
Rl

br
En quittant la zone dépeuplée cbté collecteur, le courant d'électrons prend la valeur
Ince. Ce courant est accompagné d'un courant de fuite (Ico) au travers de la jonction
base-collecteur. La superposition de ces flux de porteurs donne les courants qui

traversent un transistor (lg, Ic, Ig) et permet d'accéder a leurs expressions. Le courant

d'émetteur est égal a :

le = Ines + |PBE .3
Le courant de collecteur s'exprime par :
lc =lco+Ines B [M . 4
Le courant de base satisfait a I'expression :
le =le - lc =Inesl{lL- BIM) +Ipse- Ico 1.5

13
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Le rapport du courant injecté par I'émetteur dans la base sur le courant total
d'émetteur définit I'efficacité d'injection (y) d'un transistor. L'expression de ce rapport
[1], [3], dans le cas ou I'épaisseur de la base (Wg) est petite devant la longueur de

diffusion des porteurs dans la base, est donnée par I'expression en |. 6.

Ls [De [Po [ 1.6
V= a Le[Ds IN: 5

De et Dg sont les constantes de diffusion des électrons dans I'émetteur et la base. Ng

et Pg les concentrations en produits dopant dans [|'émetteur et la base
respectivement. L' expressiorl. 6 montre qu' il est nécessaire que la concentration en
produits dopants dans I' émetteur () soit grande devant celle de la base (Pg) si l' on
veut que y soit proche de I' unité. I ne pouvant excéder les valeurs autorisées,
notamment en ce qui concerne la stabilité du dopant, il n' est pas possible de doper
tres fortement la base d' un transistor sans dégrader I' efficacité d' injection et cette
contrainte se traduit par une résistance de base intrinseque du transistor élevée. Il
est cependant important de limiter cette résistance, qui est préjudiciable aux
caractéristiques en bruit et en gain [4], [5], [6] comme nous le montrerons par la
suite. Nous montrerons également que I' utilisation d’'une hétérojonction permet de
s’affranchir, du moins partiellement, de cette limitation sur le dopage maximum de la
base. Comme I' efficacité d' injection et le facteur de transport dans la base
conditionnent les caractéristigues statiques et dynamiques du transistor, ces
grandeurs déterminent les performances du transistor bipolaire. Etudions quelles

sont les influences de B et y sur les caractéristiques du transistor bipolaire.

2.1.1: Gain en courant statique

Le gain en courant, en configuration base commune, est défini par le rapport suivant

[7]:

a—I—C—yEBEM 1.7
le

L' expression de ce rapport nous montre que le gain en courant est tres sensible a
I efficacité d' injection et au facteur de transport. Le facteur de multiplication, dans les
conditions de fonctionnement normales du transistor, est égal a un. L' épaisseur de
base étant trés petite devant la longueur de diffusion des porteurs dans la base (B

proche de 1), nous pouvons constater que I' efficacité d' injection détermine les

14
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performances en gain du transistor bipolaire. En configuration émetteur commun, le
gain en courant du transistor bipolaire est défini par le rapport suivant [7] :
B = _a .8
1-a
Ainsi, dans cette configuration, le gain est également tres influencé par I'efficacité
d'injection.

2.1.2: Gain en courant dynamique, fréquence de transition

En configuration émetteur commun, le gain en courant dynamique est défini par la
dérivée partielle du courant de collecteur (Ic) par rapport au courant de base (Ig).
B= % 1.9
dlb

Ce rapport est un nombre complexe égal au coefficient H,; des parametres hybrides
du transistor en configuration émetteur commun, qui est fonction de la fréquence
d'utilisation du transistor. Cette fonction peut se ramener a un polynéme du premier
ordre, si son domaine de définition est éloigné de la fréquence de transition [1], [2],
[3]. La fréquence de transition est la fréequence pour laquelle le gain en courant est
égal a l'unité. L'évolution du gain en courant avec la fréquence est donnée ci-

dessous en figure 3, ou le module du gain en courant est représenté en décibels.

A
_ 200bg (H,;)

-20 dB/dec

/

Gain (dB)

Fréguence de transition (f,)

X2,

N—>
Fréquence (GHz)

figure 3 : Courbe de gain en courant, en fonction de la fréquence, pour un transistor bipolaire

en configuration émetteur commun.

L'expression analytique du module du gain en courant est donnée ci-dessous [3].

15
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Bl = Po - Bo .10
J1+w?[Be? i + re[(Ce + Co) \/1+ w? [Bo?
wr

De cette expression, nous déduisons la fréquence de transition en extrapolant
I'évolution du gain en courant par cette méme fonction.

fT:iD 1 = 1 I 11
2m Bolm+re[Ce+Cc)] 20T e

Tp est le temps de transit des porteurs dans la base, re la résistance dynamique de la
jonction base/émetteur dans le cas d’une représentation du schéma équivalenten T,
Ce et C. sont respectivement les capacités des jonctions base-émetteur et base-
collecteur. Le temps de transit des porteurs dans le transistor (1) détermine alors la
fréquence de transition du transistor bipolaire [1], [2]. Le temps de transit des
porteurs peut étre décomposé en une somme de termes élémentaires, qui
caractérisent le temps de transit des porteurs, au travers de chaque région du
transistor. On montre que le temps de transit dans I'émetteur est donné par
I'expression suivante [1] :

KT

E

Te = EQCe + CC) .12

Te est inversement proportionnel au courant d'émetteur et la figure 4 donne son
évolution en fonction de ce courant. Le temps de transit dans la base (1,) est donné
[1] par I'expression suivante, dans I'hypothése d'un dopage uniforme de la base :

o = N l. 13
2[Ds

Wg et Dg représentent respectivement l'épaisseur de base et le coefficient de

diffusion des électrons dans cette derniere. 1, est d'autant plus petit que la base est
fine et que la vitesse de déplacement des porteurs dans cette derniére est
importante. Nous verrons par la suite comment il est possible d’augmenter cette
vitesse. Le temps de transit, au travers de la zone de charge d'espace de la jonction
base/collecteur, est donné par la durée 1., dont I'expression est donnée ci-dessous
[1]:

Wic .14
2Vs

Vs est la vitesse de saturation des porteurs et W I'épaisseur de la charge d'espace

Ic=

base-collecteur. Enfin, le temps de transit dans le collecteur est donné par la

16
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constante de temps Tcc, OU Rc est la résistance d'accés au collecteur et Cc la

capacité de la jonction base/collecteur [1].

Tcec = Re [Cc .15
La somme de ces termes (Tg, T, Tc, Tcc) donne le temps de transit des porteurs au

travers du transistor (Tec).

Tec = e+ th+1C+ TCC .16

La figure 4 regroupe I'évolution de chaque temps de transit, en fonction du courant

d'émetteur.
A
Faible niveau Niveau normal Fort niveau
Tec
‘m
C
o
()
Q@ / b
3
% / / TC
[ .
4 /
— o —  — — —_— /
— e _ =" 1cc
....... . /
----- — e mam L m AT AT T8 Ic (mA)
>

figure 4 : Evolution du temps de transit d’un transistor en fonction du courant de collecteur.

Nous pouvons alors remarquer que cette courbe présente un optimum qui dépend du
temps de transit dans la base du transistor. Ceci se traduit par un pic sur la courbe
donnant la fréquence de transition en fonction du courant de collecteur, comme
I'indique la figure 5. A fort niveau de polarisation, la dégradation des performances
fréquentielles est due a une dégradation des temps de transit dans la base et dans la

zone dépeuplée de la jonction collecteur-base.

D'autre part, le gain en puissance d'un transistor dépend du gain en courant. Ainsi, la

fréquence maximale d'oscillation (fuax), qui caractérise la fréquence a laquelle le gain

17
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en puissance devient nul, est dépendante de la fréquence de transition. La relation

approchée entre ces deux caractéristiques du transistor est la suivante [1] :

- D\/L I 17

8 LIT Liron'[CTe
Cette dépendance est observable sur la figure 5 qui donne I'évolution de fr et fyax en

fonction du courant de collecteur.

70
m
VCE=15V
60 - i
Froax
VCE=1.5V
',_50 alpe
g .
] VCE=2.5V ‘
~ 40 1
; Fmax .
E VCE=2.5V |
uw 30 e |
20
10
o "
1E§

figure 5 : Fréquence de transition et maximale d'oscillation en fonction du courant de

collecteur.

Nous allons, dans le paragraphe suivant, souligner les limites des composants

bipolaires conventionnels, en ce qui concerne leurs performances fréquentielles.

2.2: Les limites du transistor bipolaire

Le développement des télécommunications conduit a augmenter la rapidité et la
densité d'intégration des circuits. La réduction des dimensions géométriques
verticales et horizontales des transistors est une des conséquences de cette
évolution. Si I'on considére une réduction verticale des composants, cela va se
traduire par des réductions de I'épaisseur de la zone de base et de la zone
d’émetteur. Cette réduction va s’accompagner d’une dégradation de la résistance de
base, qui entrainera par conséquent une dégradation de la fréquence maximale

d’'oscillation. D’autre part, il est nécessaire d'augmenter le dopage de la base pour

18
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réduire la résistance de base. Ceci entraine une plus grande sensibilité aux
phénoménes de diffusion des dopants, qui se traduisent par des temps de transit
supplémentaires. Les réductions latérales des composants se traduisent par des
procédés technologiques plus complexes en vue de minimiser les éléments
parasites. De méme, les phénomeénes de diffusion réduisent les possibilités de
réductions latérales. Cette réduction de la surface occupée par chaque transistor est
responsable de l'augmentation, en valeur relative, d’autres phénomenes parasites
tels que les effets de bord, la forte injection, l'effet Early, I'effet Kirk, I'effet de quasi-
saturation, les effets de substrats et la défocalisation. Rappelons tout d'abord l'origine
de ces phénomenes afin de comprendre I'évolution technologique des composants
actifs et les modeles électriques utilisés par les outils de conception de circuits

intégres.

Les effets de bord [1] sont liés & la présence d'états intermédiaires, situés dans la
bande interdite du semi-conducteur, en périphérie des jonctions d'un transistor
bipolaire. La présence de ces états augmente la vitesse de recombinaison des
porteurs dans cette zone des jonctions, ce qui génére des courants parasites
indépendamment de l'effet transistor. Ces courants de recombinaison dégradent
I'efficacité d'injection du transistor et les courants de fuite au travers de la jonction
base-collecteur. La figure 6 sur la page suivante donne la localisation, sur une vue
en coupe d'un transistor bipolaire gravé sur substrat P, de I'ensemble de ces
courants dans les différentes régions du transistor. Igg est le courant de
recombinaison des paires électrons-trous issues de la diffusion des électrons dans la
base. Irg est le courant de recombinaison dans la zone de charge d'espace de la
jonction base-émetteur. Ip est le courant de diffusion des trous de la jonction base-
émetteur. Is est le courant de recombinaison a linterface silicium-oxyde, en
périphérie de la jonction base-émetteur. Enfin, le courant Icg, est le courant de fuite

inverse de la jonction base-collecteur.
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n-emitter

p-hase

* n=collector

+]

figure 6 : Coupe d'un transistor bipolaire graveé sur substrat silicium, présentant les divers

courants de fuite (Irg, Ire, Ip Is, lcgo)-

L'effet de quasi-saturation [8] est lié a la chute de potentiel au travers de la couche
enterrée qui est utilisée pour accéder au collecteur du transistor. Il peut alors arriver
gue la jonction base-collecteur du transistor intrinseque devienne passante, méme si
la tension appliquée aux acces de la jonction base-collecteur est négative. Ce
phénomene peut étre observé sur le réseau de caractéristiques en sortie des
transistors bipolaires, dans les régions de fonctionnement ou la tension Vce est faible
et la densité de courant de collecteur élevéee. Comme l'indique la figure 7, le courant
de collecteur chute alors fortement malgré I'absence du phénomene de saturation du
transistor bipolaire. L'effet de quasi-saturation entraine également une modification
de la résistivité de la couche épitaxiée enterrée, conduisant ainsi a un comportement
non-linéaire de l'acceés a la région de collecteur du transistor. Ce phénomene a été
étudié par G. Kull [8]. Nous verrons plus loin comment les nouveaux standards de
modeles compacts, destinés a remplacer le standard actuellement utilisé par les

outils de conception, prennent en compte ce phénomene lié aux couches épitaxiées.
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caracteristique de sortie
u{']i LI | T I L] l L] T Ll | L] | T | L]

e 0. 4m.

-

- S — - Th=0.2m
(1IMS Ib=0. .

prap——— e

2 uasi- saturation

L] I L ] ' L ] [ ] I L ] I I I L ]
0.bDs 1.0 15 E.I'[} 25 10 35 4.0
Vel V|

figure 7 : Phénomene de quasi-saturation dans un transistor bipolaire.

Le phénomene de défocalisation [1], [9] des lignes de courants est a l'origine du
comportement non-linéaire de la résistance de base du transistor bipolaire (ry').
L'existence de lignes de courant le long de la base génére une chute de potentiel qui
rend hétérogéne la distribution de la densité du courant injecté par I'émetteur (voir
figure 8). L'étendue de la zone de charge d'espace, de la périphérie vers le centre de
la jonction émetteur/base, n'est donc pas constante et son profil dépend de la
polarisation du transistor. La section de la zone d'accés a la base intrinséque est
donc modulée par la polarisation du transistor, ce qui engendre la dépendance de ryp'
avec la polarisation de ce dernier. Une autre conséquence du phénoméne de
défocalisation des porteurs concerne le fait qu'une grande partie du courant
d'émetteur se propage en périphérie de la jonction émetteur-base. Ceci augmente
les phénomenes de recombinaison et dégrade ainsi l'efficacité d'injection et les

caractéristiques en bruit du transistor bipolaire.
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figure 8 : Défocalisation des lignes de courant au travers de la jonction émetteur/base.

Enfin, lorsque le courant d'émetteur est suffisamment important, la densité de
porteurs minoritaires injectés dans la base devient significative devant la densité
d'atomes accepteurs, dans le cas d'un transistor bipolaire de type NPN. Dans ces
conditions, la longueur de diffusion des porteurs minoritaires injectés dans la base se
réduit, modifiant ainsi le facteur de transport dans la base. L'efficacité d'injection dans
la base se dégrade donc lorsqu'un transistor bipolaire est fortement polarisé, c'est le
phénoméne de forte injection [1]. Ceci se traduit par une modification du facteur
d'idéalité de la jonction émetteur/base, qui se traduit par un changement de pente de
la caractéristique courant/tension de cette jonction. Ceci explique la chute de
l'efficacité d'injection et par conséquent du gain en courant a forte polarisation (voir
courbe de droite sur la figure 9. La courbe de gauche donne le diagramme de
Gummel-Poon en direct d'un transistor bipolaire d'ou l'on extrait les parametres

caractéristiques du transistor.
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A : recombinaison (faible polarisation)

B : forte injection (forte polarisation)

C : zone ohmique (forte polarisation)

Y, : efficacité d'injection

B0 : gain en courant dynamique
basse fréquence

le

figure 9 : Tracé de Gummel direct, efficacité d'injection et gain en courant 3 en fonction de le.

Une densité de courant d'émetteur importante entraine également une modification
de I'étendue de la zone de charge d'espace, dans la jonction base/collecteur. Ce
phénomene est appelé effet Kirk et se produit lorsque le courant de collecteur

dépasse une valeur critique :

lemax = q [(Nbc [Vs 1. 18

Npc étant la concentration en produit dopant dans le collecteur. Au-dela de cette
valeur, la charge transportée par le courant d'électrons modifie la zone dépeuplée de
la jonction base/collecteur vers le collecteur. La longueur effective de la base et par
conséquent le facteur de transport sont affectés par ce phénoméne qui se traduit par

une chute du gain en courant a forte polarisation des transistors.

Dans les conditions normales de fonctionnement du transistor bipolaire, I'étendue de
la zone de charge d'espace de la jonction base/collecteur est affectée par la tension
inverse qui lui est appliquée. La longueur effective de la base du transistor est alors
modulée par la tension collecteur-émetteur (Vceg) appliquée au transistor. Ceci se

traduit par une augmentation du gain en courant avec la tension Vg, visible sur les
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courbes caractéristiqgues en sortie du transistor (voir ci-dessous figure 10). Cet effet
de modulation de la zone de base est appelé effet Early.

/
/ .
. e
// lgy
L
‘//' -
et T —
VA‘K/ﬁ-.“’. —
3 R
0 Ve

figure 10 : Caractéristiques en sortie d'un transistor bipolaire en présence d’effet Early

Un dernier effet parasite, dans le substrat sur lequel est gravé un transistor bipolaire
de type NPN (type P), est la présence d'un transistor bipolaire parasite de type PNP,

comme l'indique la vue en coupe d'un transistor présentée sur la figure 11.

C B E
LT i B |

p base n*emitter

/7

B Qint
n epilayer \1 Q paras
n*buried layer
p substrate s

figure 11 : Transistors intrinséque et parasite dans le cas d'une gravure de transistor bipolaire

de type NPN sur substrat de type P.
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La couche enterrée épitaxiée dopée N+ est nécessaire car elle permet l'accés au
collecteur avec une résistance minimale. Le collecteur est réalisé a partir d'une
couche épitaxiée (N epilayer) sur laquelle est réalisée la base (P base) a l'aide d'une
couche dopée P. L'émetteur est réalisé en fin de process (N+ emitter). La présence
des couches P base/N/N+ epilayer/P substrate crée un transistor parasite de type
PNP, dont il convient de supprimer I'effet transistor en fixant le potentiel de substrat a
une valeur inférieure a celle du collecteur. Nous verrons par la suite comment ce
phénomene est pris en compte dans les différents standards de modeles, en cours

de développement actuellement.

Nous pouvons constater qu’il y a un certain nombre de phénomenes limitatifs ainsi
gue des phénoménes antagonistes et nous verrons que [lutilisation d’une
hétérojonction permet de lever certains degrés de liberté qui étaient interdits jusque
l&. Le paragraphe suivant s’'intéresse aux limites présentées par les éléments passifs

sur substrat de silicium.

2.3: Les limites des composants passifs sur silicium

La propagation des ondes électromagnétiques dans un matériau diélectrique
différent du vide se traduit par certains effets parasites qui engendrent des pertes de
puissance électromagnétique. Ces pertes peuvent étre d’origine ohmique,
diélectrique ou radiative. Dans la plupart des cas, le substrat utilisé dans les
technologies silicium est dopé. Ce qui se traduit par des pertes d’origine magnétique,
liees a la présence d’'un courant dans le substrat en plus des pertes capacitives
classiques dans ce type de technologie. De plus I'Aluminium utilisé dans les
technologies intégrées se caractérise par une résistivité médiocre et présente donc
des pertes ohmiques. Ces composants présentent donc des pertes par effet Joule le
long de la piste métallique enroulée en spire. lls souffrent également des pertes dans
le matériau utilisé comme substrat. Les courants de Foucault, qui circulent au niveau
du substrat (voir figure 12), sont responsables de I'apparition d'une inductance image
et de pertes par effet joule. Les boucles de courants, qui circulent dans le substrat,
créent un flux magnétique supplémentaire a celui produit par l'inductance gravée. Ce

comportement inductif est a l'origine d'une inductance qui se couple a l'inductance
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gravée, c'est linductance image. Cette inductance image est responsable des
dispersions de la valeur de l'inductance totale en haute fréquence. De plus, comme
ces courants se propagent dans un milieu dont la résistivité n’est pas nulle, des

pertes par effet joule apparaissent dans le substrat [10], comme l'indique la figure 12.

E,()

figure 12 : Origines des pertes dans une inductance.

Les pertes occasionnées par une inductance sont caractérisées par le facteur de
gualité. Celui-ci est défini par le rapport suivant :

Q _ Wtockee 1. 19
Wpertes

Il est possible de décomposer les pertes, observées dans une inductance, selon
deux termes. Le premier correspondant aux pertes par effet Joule dans la piste
conductrice (Wcong), le second aux pertes induites par le substrat silicium (Wsypst). L€

facteur de qualité d'une inductance peut alors se mettre sous la forme suivante :

Q — Wstockée DWcond Wsubst |:| 1 |:| 1. 20
Wcond +Wsubst H/Vstockee Wstockeg 5 QSH

Le facteur de qualité est donc fonction de deux termes :
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» Un facteur de qualité associé aux pertes par conduction dans la piste

» Un facteur de qualité associé aux pertes diélectriques dans le substrat silicium

Les évolutions de Q¢ et Qs, en fonction de la fréequence, sont données en figure 13
par la courbe (Conductor) pour Qc et par la courbe (Dielectric) pour Qs. Ces courbes
nous montrent que le facteur de qualité présente un optimum qui est déterminé par la
somme des deux fonctions Q¢ et Qs.

onQ  Ale[Z1)/Re[Z1] o Q¢ ¥Qp
15.0
ductor
<o 10.0
o \
k3]
(1)
L
2
g 50
3 5 \
Dielectric A
0.0 | ,
) 0.0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0
Frequency, in GHz

figure 13 : Facteur de qualité et pertes dans une inductance.

Ainsi, les effets de substrat représentent une limite contraignante pour les
inductances. L'inductance image, qui est la conséquence de la propagation des
courants de Foucault, est a l'origine d'une dispersion de la valeur nominale de
l'inductance. Les courants de Foucault sont également a l'origine d'une partie des
pertes dans le substrat silicium. Nous verrons par la suite qu'il est possible de réduire
ces pertes en empéchant la propagation des courants de Foucault. Tous ces
parametres font que les inductances ont longtemps été limitées a de trés faibles
valeurs, des coefficients de qualité inférieurs a 10 et des pertes sur les
interconnexions de I'ordre de 8 dB/mm a 10 GHz. Dans le paragraphe qui suit, nous
allons aborder les solutions technologiques qui permettent d'améliorer les

performances des composants actifs et passifs sur silicium.
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2.4 . Les solutions pour améliorer les composants bipolaires : le TBH
SiGe

L'idée de reéaliser des transistors dont la largeur de bande interdite dans la base est
inférieure a celle de I' émetteur a été développée en 1951 par W.Shockley11]. La
théorie ainsi développée expliqgue qu’un rétrécissement de la bande interdite dans la
base d' un transistor bipolaire améliore de maniére sensible ses caractéristiques
dynamiques. Une variation abrupte de la bande interdite améliore [efficacité
d’injection (y) et une variation graduelle, le long de la base du transistor, de bande
interdite améliore le temps de transit des porteurs dans la base. Nous avons vu

I" importance de ces deux caractéristiques sur le gain en courant d' un transistor

bipolaire.

Le choix des matériaux utilisés est conditionné par des aspects de stabilité chimique
et de défauts cristallins a I' interface de I' hétérojonction. Les travaux menés sur la
croissance épitaxiale de couches en alliages silicium/germanium (SiGe) sur substrat
silicium (Si) ont permis I' essor des technologies SiGe, concurrentes directes des
technologies a base de composés IlI-V. Ces technologies ont I' avantage d' étre
compatibles avec un procédé d' intégration en technologie BIiCMOS, ce qui fait le
grand intérét de cette technologie dans le domaine des circuits micro-ondes. La
bande interdite des alliages SiGe étant plus étroite que celle du silicium, il est
possible de réaliser un rétrécissement de la bande interdite dans la base du
transistor. Selon la quantité de germanium introduit dans la couche de base déposée
par épitaxie, il est également possible de réaliser un profil graduel de la structure de
la bande interdite dans la base du transistor. Comme le montre la figure 14, deux
comportements sont observés a I' interface silicium/SiGe, lors du dépdt de telles

couches sur un substrat silicium.
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SUBSTRATE CRYSTAL

figure 14: Croissance épitaxiale du germanium sur silicium.

Si la couche déposée est suffisamment fine, les atomes de la couche SiGe subissent
une contrainte mécanique afin de s'adapter au parametre de maille du silicium (en
bas a droite de la figure 14), la couche est alors entierement contrainte. Si I'épaisseur
de la couche est supérieure a un seuil critique, il se produit des dislocations du
réseau cristallin & l'interface de la jonction (en haut a droite de la figure 14), seules
les couches inférieures sont alors contraintes. La stabilité est fonction de I'épaisseur
de la couche et de la concentration en germanium que I'on y a introduit, elle est
également fonction de la température, ce qui représentera une contrainte
supplémentaire pour avoir des procédés technologiques compatibles avec des
procédés CMOS. La courbe donnée en figure 15 établit la frontiére entre état stable,
métastable et instable d'une couche SiGe en fonction du pourcentage de germanium
introduit dans l'alliage et de I'épaisseur de la couche ainsi que du budget thermique
présenté par le procédé technologique [12], [13]. Dans le contexte de la réalisation
de filieres BICMOS SiGe, les quantités de germanium maximales acceptables ne
pourront jamais excéder 15 % afin d’étre sur de pouvoir garantir des couches
stables. Par contre, dans le cas de procédés technologiques purement bipolaires, les
budgets thermiques sont beaucoup plus faibles et des quantités de Germanium

jusqu’a 30% peuvent étre autorisées.
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figure 15 : Domaine de stabilité d’'une couche épitaxie SiGe.

L'ingénierie de la bande interdite permettra ainsi d'utiliser tous les avantages que
procure une variation des propriétés électrigues de la base d'un transistor. La
réduction du temps de transit des porteurs est réalisée a partir de la réalisation d'un
profil graduel de la concentration en germanium le long de la base. La fréquence de
transition (ft) est améliorée a l'aide de ce procédé [1] car, comme nous venons de
I'expliquer, cette caractéristique est liée au temps de transit des porteurs dans la
base du transistor. L'introduction d'un profil uniforme de germanium dans la couche
déposée servant de base au transistor permet de rétrécir brutalement la bande
interdite sur la jonction base/émetteur, I'efficacité d'injection est alors améliorée par
ce procédé [11] qui augmente le gain en courant du transistor bipolaire. D'une
maniere plus générale, l'introduction d'un profil de forme trapézoidale permet de
cumuler ces deux effets et d'améliorer de maniére significative le comportement
dynamique du transistor. La figure 16 donne la forme générale des profils des
bandes de valence et de conduction qui résultent de lintroduction de germanium

dans la base d'un transistor silicium.
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figure 16 : Dépendance de lalargeur de bande interdite dans la direction normale a la jonction

émetteur-base.

2.4.1: Effets sur I'efficacité d’injection

Le rétrécissement brutal de la bande interdite modifie la caractéristique
tension/courant de la jonction base/émetteur. L’efficacité d’injection, pour un TBH de
type NPN, est donnée [11] par la relation suivante :

Y:E LB@E[PB[EITHe Mpe* B}Xpl: %— .21

Le[Ds IN: [ ™ (O *

ou Pg et Ng sont respectivement les concentrations en produits dopants c6té base et

c6té émetteur. Lg et Lg sont respectivement les épaisseurs de base et d’émetteur,
Mpe* €t Mpe* les masses effectives des électrons et des trous dans I' émetteur et my*
et mpp* les masses effectives des électrons et des trous dans la base. Le terme
exponentiel devient alors rapidement petit devant I'unité avec Agq et y se rapproche
tres vite de 1. Il est ainsi possible de réaliser des transistors bipolaires avec une
grande efficacité d’injection tout en dopant fortement la base. L' autre avantage de
I utilisation du profil abrupt de germanium est de diminuer la résistance de base )
qui est liée a la résistivité de la base et donc a la concentration en produit dopant
dans cette derniere. Le bruit thermique généré par r,,’ est ainsi diminué et par

conséquent les caractéristiques en bruit sont améliorées. La fréquence maximale
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d’'oscillation est également améliorée du fait de sa dépendance a la fréquence de

transition et a ryy’, exprimée dans 1. 17.

2.4.2: Effets sur le temps de transit

En ce qui concerne un profil abrupt de Germanium dans la base, il se traduira par
une influence négligeable sur le temps de transit des porteurs dans la base. Par
contre, la diffusion des porteurs dans la base sera accélérée par la présence d' un
gradient de la bande interdite le long de la base d' un transistor bipolaire, réduisant
ainsi le temps de transit des porteurs dans cette derniere. Quantitativement, la
réduction du temps de transit dans la base se fait dans un rapport T [14], dont
I" expression est donnée ci-dessous :

[ W .

i 1—expB—£ 22

jsce . 2 EKT O KT

M-

Tb|s n Wey [ Weg C

H KT F

Un gradient de bande interdite de quelques électrons-volts (Wgg) suffit & réduire de

maniére significative le temps de transit dans la base. La réduction du temps de
transit dans la base et I' amélioration de I' efficacité d' injection conduisent a une
augmentation du gain en courant en configuration émetteur commun. Cette
augmentation du gain en courant se fait dans un rapport K, dont |I' expression est

donnée ci-dessous [14] :

W l. 23
KT @xpBAﬂH
_ KT O _ Nc [INv(sice) _ Hnb(sce)
K= y m) E Wi avec = W n=— —m——
1- eXpB— VVEg H C V(S) Hno(s)
O KTQO

ou y est le rapport des densités d' états entre silicium et silicium/germanium et le

rapport des mobilités électroniques dans la base entre silicium et silicium/germanium.

2.4.3: Effet surlatensiond'Early

La possibilité de doper davantage la base du transistor bipolaire, sans dégrader
I efficacité d' injection, permet de réduire |I' étendue des zones de charges d' espace
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des jonctions du transistor. La longueur effective de la base est alors beaucoup
moins sensible aux tensions de commandes appliquées au transistor. Ainsi, I'effet
Early est réduit dans les transistors bipolaires a hétérojonction (TBH). Cette
caractéristigue montre l'intérét d'utiliser les TBH comme composants actifs dans les
circuits analogiques, du fait de 'importance du produit f[Va (gain*tension Early). La
comparaison de ce produit caractéristique, entre le transistor bipolaire silicium et
SiGe, donne le rapport suivant [14] :
B ol

Ce rapport devient trés vite important avec seulement quelque milli électron volts sur
les changements de largeur de bande interdite Agg ou Wgq. Le tableau 1 donne les
performances des technologies BICMOS a base d' alliages SiGe, développées par

différents industriels.

Type Origine Ft Fuax |Tension de| Gainen | Surface |Pourcenta
(GHz) | (GHz) | claquage |courant|d' émetteur ge de Ge
Vce (V) (Hm2) (%)
graduel | IBM [15] 67 2,7 261 0,5x20x2 18
abrupt | Daimler | 116 40 2,4 180 2x0,8x8 28
Chrysler
[16]
abrupt | TEMIC 50 50 3 180 0,8x20 23
[17]
graduel | NEC [18]| 51 50 2,7 120 0,2x1,6 15
graduel | Siemens | 61 2,5 220 0,27x2,5 12
[19]
graduel | Hitachi 122 163 120 0,2x2 15
[20]
graduel | Lucent 52 70 4 120 6x0,28x1, 10
[21] 68

tableau 1: Etat de I'art des technologies BiCMOS SiGe.
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La plupart des technologies actuellement développées permettent d'obtenir une
fréquence de transition comprise entre 50 et 100 GHz et une fréquence maximale
d'oscillation supérieure ou égale a 100 GHz. Certaines technologies sont intégrables
dans un procédé de fabrication de type CMOS, il est ainsi possible d'intégrer sur une
méme puce des circuits numériques en technologie CMOS et des interfaces
analogiques RF en technologie bipolaire SiGe. Par conséquent cette technologie
présente un intérét particulier aupres des fabricants de composants, pour répondre
aux besoins de lindustrie des télécommunications mobiles, qui devient un enjeu

commercial majeur.

2.5: Solutions pour améliorer les composants passifs.

De nombreux travaux ont été effectués visant a améliorer les performances des
composants passifs sur silicium. Nous allons dresser un bilan des recherches
menées dans les divers laboratoires du domaine. Sur les technologies intégrées, la
premiére étape a consisté a développer des technologies multi-niveaux qui
permettent de diminuer les pertes ohmiques sans pour autant diminuer les pertes
diélectriques. A I'heure actuelle les technologies RF présentent jusqu’a six niveaux
de métallisation. Plus récemment, on a noté le remplacement de I’Aluminium par des
métallisations cuivre qui présentent une résistivité deux fois plus faible [22]. Pour
résoudre le probleme des pertes dans le substrat, plusieurs voies existent, consistant
a s’éloigner du substrat, a modifier le substrat, a changer le substrat ou encore a
supprimer le substrat. Nous allons voir que toutes ces solutions peuvent étre mises

en ceuvre sur des technologies Silicium.

2.5.1: S’éloigner du substrat

Cette technique consiste a découpler le substrat des lignes de propagation en
utilisant une couche d’oxyde enterrée qui est appelée SOI ou encore MICROX [23],
[24]. Le probleme de ce type de technologie est lié au fait que la couche enterrée
reste trés fine devant la profondeur des lignes de champ a quelques GHz. Une autre
solution qui actuellement présente des performances intéressantes, consiste a

déposer des membranes polyméres de type Benzo-Cyclo-Butene d’épaisseurs
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importantes, typiguement supérieures a 10 um [25], [26]. Ce type de polymeres
présente de trés bonnes propriétés a la fois diélectrigues (faible constante
diélectrique 2.5, faible tangente de perte), chimiques (bonne adhésion avec les
métaux et entre eux) et mécaniques (faible contrainte, facile a usiner, résistant aux
attaques chimiques). Des polymides peuvent également étre utilisées avec des
épaisseurs équivalentes [27]. Ces technologies a base de polymeres permettent
d’obtenir des lignes présentant des niveaux de pertes de I'ordre de 0.15 dB/mm a 10
GHz et des coefficients de qualité d’inductance supérieurs a 20 a 10 GHz.
Cependant, on ne connait pas trop les propriétés de ces polymeres, dans des
environnements humides, a long terme, de sorte qu’ils sont encore a I'état de

composant de recherche.

252: Modifier le Substrat

Ce procédé consiste a rendre localement le silicium poreux a partir d'une électrolyse.
Les couches de silicium poreux peuvent présenter jusqu’a 15 um d’épaisseur et des
lignes coplanaires ont été réalisées qui présentent des niveaux de pertes de l'ordre
de 2 dB/mm a 10 GHz [28] ainsi que des inductances a fort coefficient de qualité [29].
Cependant cette technique ne semble pas pour l'instant étre facilement adaptable a
un procédé intégré et la fiabilité des structures n'a pas été démontrée. D’autres
travaux font état d’introduction de niveaux profonds dans le substrat pour augmenter
sa résistivité [29] mais les matériaux introduits sont essentiellement de I'or et ne sont
pas compatibles avec les procédés technologiques intégrés. Trés récemment la
réalisation de lignes coplanaires sur poly-silicium non dopé semble conduire a
d’excellents résultats [30]. Les pertes dans le substrat sont occasionnées par la
propagation de courants de Foucault. Le silicium, qui constitue le substrat, présente
une conductivité finie. Par conséquent, la propagation des courants de Foucault est
accompagnée de pertes par effet Joule. Ces pertes peuvent étre neutralisées [10] en
implantant dans le substrat des matériaux a forte résistivité afin de stopper la
propagation des courants de Foucault, comme I' indique lafigure 17. Ces zones a
forte résistivité sont disposées sous la spire, dans le substrat silicium,
perpendiculairement a la direction de propagation des courants de Foucault. Ainsi,
une diminution des pertes dans le substrat entraine un déplacement du pic de
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facteur de qualité vers la partie haute du spectre, la valeur de ce pic est également

augmentée.

Patterned Shiel
Metal Connection to ground :

Moetal Cross :

figure 17 : Structure des inductances "pattern-ground".

2.5.3: Changer le substrat

Une autre alternative consiste a utiliser des substrats de silicium a haute résistivité
obtenus par des méthodes de tirage différentes. Les résistivités auxquelles on peut
accéder sont supérieures a 2000 Q.cm. Des lignes coplanaires ont été réalisées
présentant a 10 GHz des niveaux de pertes de l'ordre de 0.1 dB/mm [31]. Le
probléme des substrats a haute résistivité est lié au fait que I'on ne connait pas bien
la stabilité de la résistivité du silicium lorsque ce dernier est soumis a des traitements
thermiques du type de ceux utilisés dans les technologies BICMOS. D’autres
solutions ont été proposées qui consistent a utiliser du silicium sur saphir [32], [33] ou
encore a reporter le silicium sur du verre ou du quartz [34], [35]. Ces conceptions
innovantes permettent d’obtenir des coefficients de qualité de I'ordre de 40 dans la
bande des 5 GHz et des fréquences de résonances au-dela de 20 GHz, mais la

guestion de leur adéquation aux contraintes industrielles reste posée.

2.5.4: Suppression du substrat

La derniére voie, qui peut étre utilisée pour améliorer les performances des
technologies silicium, consiste a utiliser les propriétés de micro-usinage du silicium
pour supprimer le substrat et ainsi autoriser des propagations des champs
électromagnétiques dans un environnement qui est quasiment celui de I'air. Un autre

avantage de ce type de technologie réside dans le fait qu’elle peut étre utilisée sur
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une large bande de fréquences c’est a dire des fréquences RF jusqu’aux fréquences
millimétriques. Certains travaux ont déja montré l'intérét de ces technologies [36],
[37], [38], [39]. Le micro-usinage peut étre réalisé simplement par des attaques
chimiques face avant ou face arriere suivant le procédé technologique que I'on
utilise. Cependant les technologies de micro-usinage n'ont pas encore atteint un
degré de maturité suffisant et elles ne sont actuellement utilisées que pour des
prototypes. Lors de nos travaux de these, nous avons utilisé une technologie a cing
niveaux de métallisation et en utilisant les options de blindage optimisées vis a vis du
substrat. Nous allons maintenant nous intéresser aux modeles de composants actifs

et passifs sur silicium.

2.6: Les Modeles de composants sur Silicium

2.6.1: Les modeéles de transistors

Le modéle Spice Gummel-Poon (SGP) est couramment utilisé dans le milieu
industriel de la conception de circuits intégrés. La structure de ce modele est donnée

ci-dessous en figure 18.

e y 1 @ i . A —e C
Ope=Cya* Qe Qpe=Que Qi
| f | {
1§ .b I "
I ! I
bai bl
S e
Cf) loy1
Qg; Qts
| { | (
: A . —= S
b

figure 18 : Schéma électrique équivalent au modéle de Gummel-Poon.

Le courant principal du transistor (Iy) est exprimé en fonction du courant observé en

fonctionnement direct (I¢) et inverse (Igr) a I' aide de I' expression suivanf{éQ] :
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I. 25

Iy = 22 [%Nﬁ; _eNVs;T Hz e~ IR Qe I = |SEEENVFB;T —1B|F = b[ﬁFNﬁT —1E

@ ﬁ @ 0 i 0 ]
Dans cette expression les termes Ng et Nr sont les coefficients d'idéalité en
fonctionnement direct et inverse, Qg, est la charge stockée dans la base du transistor
non polarisé. Enfin Qg représente cette méme charge lorsque le transistor est
polarisé. Ce modele a été développé en 1970 par H. K. Gummel et H. C. Poon et
utilise le principe de charge contrdlée pour définir les relations entre courants et
tensions dans un transistor bipolaire. La charge Qg est donnée par l'expression

suivante [40] :

WB
Qs :qEADJO'ND(x) [eix = Qso + Qte + Qte + Que + Que . 26
Les charges Qi et Qi sont respectivement les charges accumulées dans les zones
dépeuplées autour des jonctions émetteur/base et base/collecteur. Leurs influences
sont exprimées a l'aide des tensions d'Early en fonctionnement direct (Vag) et inverse
(Var) et de I'expression donnée ci-dessous [40] :

Vhbiet B Vhbiet | 27
Vo Var

dQte + dQrc = -

Ou Qqe et Qqc sont respectivement les charges de diffusion accumulées autour de la
jonction émetteur-base et base-collecteur. Ces deux charges sont lices a la
polarisation du transistor par l'intermédiaire du temps de transit en fonctionnement

direct (1¢) et inverse (1r) a l'aide des relations suivantes [40] :

Qe =Tr DF:?BO Or Qdc:TRDR:%DR .28

KF Ikr
La charge gg normalisée par rapport a Qg, est alors fonction de deux termes q; et qa,
qui rendent compte respectivement des effets de forte injection et de l'effet Early. La

charge normalisée gg peut finalement s'écrire [40] :

1+ G + 4L e Qe e Quc I. 29
qB:q a = avec (]1::|.+g+g et qZ:Q_d+Q_d
2 Qo Qeo Qso  Qeo

D'autre part, les courants dans les jonctions émetteur-base (lgg) et base/collecteur
(Ice)) sont donnés par la somme des courants de recombinaison en périphérie des
jonctions et des courants de recombinaison dans la base intrinséque. Les courants

Igg; et Icg) sont alors donnés par les expressions suivantes [40] :
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Le modéle SGP comporte trois nceud internes e;, b; et c; comme indiqué en figure
18. Ce modele rend compte du comportement non-linéaire de la résistance rgg, a
l'aide de la source en courant lgg; commandée par la tension Vgg1, mais pas de la
résistance d'acces au collecteur du transistor bipolaire. Les effets de substrat sont
€galement négligés; seule la capacité de déplétion entre le substrat et la couche
enterrée de collecteur (Qts) est prise en compte. Le défaut de ce modéle concerne
I'erreur faite sur I'évaluation de la fréquence de transition lorsque le transistor est
fortement polarisé. Ainsi, nous pouvons observer sur la figure 19 I'évolution de la
fréquence de transition en fonction du courant de polarisation de collecteur, pour une
tension Vce égale a 0,1 et 3 Volts. Le comportement réel du TBH est donné par
I'ensemble des points tracés sur le graphique. Les courbes qui interpolent ces
résultats sont le résultat du modele SGP du TBH. La divergence entre théorie et
mesure est trés nette a forte polarisation du TBH. Le gain en puissance en haute
fréquence est alors imprécis et cause des erreurs sur le calcul de la distorsion

occasionnée par le transistor.

NEN T oGP

+ ¢ o o : Comportement réel du
TBH
------- : Modéle SGP du TBH

o

I~

Le modele SGP diverge

fortement du comportement réel

cut—ofl freguancy 1, | GHzl —=
I

du composant a forte

'i ¥ 3 - -
w polarisation.

figure 19 : Evolution de la fréquence de transition en fonction de Ic et V¢ d'aprés le modéle
SGP, d'apreés [41].
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L'erreur faite sur la fréquence de transition est due aux imprécisions de calcul des
effets de substrat et de la résistance d'acces au collecteur. Le modele SGP ne décrit
pas l'effet de quasi-saturation observable sur les transistors de faibles dimensions.
Nous pouvons observer sur la figure 20 le comportement de ce modeéle sur les
caractéristiques de sortie du transistor. Les courbes en pointillés (.....) ont été
obtenues avec une résistance de collecteur (R¢c) nulle. Avec une forte valeur de Rc,
nous obtenons les courbes en tirets(- - -) alors que le comportement réel du
transistor est décrit par les courbes en croix. L'utilisation d'une résistance de
collecteur, de valeur constante pour décrire l'effet de quasi-saturation, est

insuffisante pour décrire avec précision le réseau de caractéristiques en sortie du

transistor.
Courant de collecteur en fonction
de Vce pour Iz=const.
6 T T T 1 T
s SR e : résistance R¢ de forte valeur
xxX , .
xX o I . résistance R¢ nulle
4+ xxxX* Ig=30uA J ,
xxxxxxx"x - B H XX . comportement réel du
X0 e ;
R ae {  transistor
ix . P
2! -7
TRIOR e A EHHHHXH XK AKX XXX KX KXXKKXX . .
Ko IR ~ Le modéle SGP  modélise
Lo e [s=10pA
x 1 difficilement le comportement des
m;eexx*x«xx—x«nx«*x*x*)emx»m ¢ c ] : . . . NI
- ***T*x;“:“*mm TBH de faible dimension ol I'on
B—<H . . )
T observe le phénomene de quasi-
» . . . : . . N :

0 0.5 1 15 2 25 3 35 4 i i
ves fv) 45 5 gaturation.

figure 20 : Effet de la résistance R¢ sur les caractéristiques de sortie d'un transistor bipolaire.

Le dernier défaut du modéle SGP est de considérer les tensions d'Early constantes
avec la polarisation du transistor. Ainsi, la figure 21 qui montre I'évolution de la
conductance de sortie (go) du transistor en fonction de la tension Vcg, pour plusieurs
valeurs du courant de base du transistor, montre que go est sensible a Vce. La
tension d'Early, qui est donnée par la relation (Va=lco/go), montre que la tension

d'Early n'est pas constante avec la tension Vce appliquée au transistor.
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| i Quasi-saturation

- - -: Modele SGP du TBH
~—TModéle HICUM du TBH

Le modéle SGP ne rend pas compte de

I'effet de quasi-saturation observé sur le
réseau de caractéristiqgues en sortie des
TBH.

figure 21 : Condu ctance de sortie (go), d'un TBH en fonction de la tension Vg, pour Ib compris
entre 10 et 50 pA.

Les récents développements dans le domaine de la modélisation ont conduit a
I'élaboration des modeles VBIC, HICUM et MEXTRAM [41] pour constituer dans
l'avenir le nouveau standard a utiliser pour la conception des circuits intégrés. Ces
modeles utilisent le méme formalisme de charge contrélée employé dans le modeéle
SPG. Les structures des différents modeles de transistor bipolaire sont regroupées

sur la figure 22 de la page suivante.

Les différents coefficients caractéristiques de chague modeéle sont regroupés dans le

tableau suivant :

SGP MEXTRAM HICUM VBIC
Ng, Nr 1-2 1 1 1-2
Qs 1_VBlE1_VBlC1 1+ Qe +QTC 1+ Qre +QTC 1- Qe  Qr

Var Var Qe Qeo Qe Qeo CelVer CrcVer
1 IN

e Qoe +Qoc (1, Vee)dl | 1e |
o LIS Qoe +Qoc QBOE-([ F(I,Vce) JF LR

Ike  Ikr Qro Ike  Ikr
O G+ qlx/; 419, @i+ ) - QG + 4088

2

tableau 2 : Paramétres des différents modéles.

41




CHAPITRE 1 : RAPPELS et PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE BiCMOSiGe

sGp HICUM
e / C
e R o 2 R C
Rs e ! c RC VVV AAVAV—'
e e—Ann—n @n PV b By !
Qhe=Qua* Qe Qpe=QuctQte 1 3
Que*Qre Qi
I{ IL
It Ay
= SR,
Qp1p2 8 Rei Qs
lbep
' b1 Creo Crs Rs S
P S B A
Q. Ee
| s <o
| E 5 Cox"’CTcp
‘{’
b
. MEXTRAM i VBIC
s ey In c; JFECy R
Fon) 2 c R ;1 letez
e o Y A G M - M c
Ipei b Ioci : ! Thri !
O 2 | bai bp bei :
Opa=0a et O Q=0+ Qic? Qg : :HJ [#] ,=0\M-:{J--\‘G :
| Qe Dt | Qirc™ 0o+ Qe U |
i E L |
| ;Dspix
Qb1 ( =Ray i O™V O
21 3 fax*lsub*lp3 Qs ol o CD C)" - “f
lhos g : ] b=V ber Lot lp1pz e1s2p
» b1 Qe tQ, Tsupesunls T !bss b | ”e;;aa;:" Ie;—b_:-"aoa;':}’;_‘ T
[:) ! tex*Ldax n D4 |
Qs ’ }L (=)—was s : Ibep Ibep s i Rs
4“7 lex*xsub - : O ; O — S
< Rge ' < 1 i !
< =R, (ah !
iait A S
. lb

figure 22 : Structures des modeéles SGP, HICUM, MEXTRAM et VBIC, d'aprés [41].

Le modele VBIC décrit I'effet Early en fonction des charges accumulées dans les
zones de charges d'espace des jonctions du transistor. Par la suite les tensions
d'Early, que l'on peut extraire de ce modele, sont maintenant fonction de la
polarisation du transistor. Ainsi, la courbe de gauche, donnée en figure 23, montre
I'évolution de cette caractéristique en fonction de la tension Vce et pour différents

courants de base d'aprés le modele VBIC.
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figure 23 : Evolution de la tension d'Early en fonction de Ib et VCE d'apres les modeéles VBIC
(gauche) et HICUM (droite), d'apres [41].

Les fonctions d'interpolation utilisées dans le modele VBIC sont différentes de celles
utilisées dans le modéle SGP. Selon la fonction utilisée, la tension d'Early extraite du
modele suit une évolution différente. Ainsi, celle du modele VBIC donne une courbe
non monotone de la tension d'Early directe, ce qui conduit a des discontinuités de la
dérivée de cette fonction, qui est un non sens physique et conduit a des problemes

de convergence du modele aux points singuliers.

D'autres modeles, tels que les modeles MEXTRAM et HICUM, ont ainsi été
développés afin de réduire le nombre de parameétres a extraire et la présence des
points singuliers, responsables des problemes de convergence. Ces modeles
utilisent une approche plus physique des phénomenes intrinséques au transistor
bipolaire afin de supprimer les non-sens physiques des discontinuités dans les
fonctions d'interpolation. Ainsi, la courbe de droite, donnée en figure 23, montre
I'évolution de la tension d'Early en fonction de la tension Vcg, obtenue avec un
modéle de type HICUM.

Le modele VBIC permet cependant d'obtenir de bons résultats sur la caractéristique
de la fréquence de coupure, en fonction du courant de collecteur du transistor. Nous
pouvons ainsi observer sur la figure 24, I'évolution de cette caractéristique en
fonction du courant de collecteur du TBH et pour différentes tensions Vcg, d'apres ce
modéle. Si I'on compare ces courbes a celles données en figure 19 on constate que
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les modeles VBIC et MEXTRAM sont plus précis pour décrire le comportement

dynamique d'un TBH fortement polarisé.

1e+10

fr (Hz) Medici | e | mgg;g : Comportement d'un TBH
 geronl ' {0 - d'aprés les modéles :
:
Be+09 | C(5 VBIC (---)
MEXTRAM (- - )
R Medici ( *)

2a+09 | P !_:?_,_'.,...

1e-06 1e-05 0.0001
I (A) —=

figure 24 : Fréquence de transition calculée d'aprés les modéles VBIC, HICUM et le logiciel

Medici (simulateur physico-électrique), en fonction de Ic pour V=0, 1 et 5 Volts, d'aprés [41].

L'amélioration de la précision, dans le calcul de la fréquence de transition, est
également observable sur les simulations de distorsion. La figure 25 donne ainsi
I'évolution du fondamental et des harmoniques d'ordre 2 et 3, en fonction du courant
de polarisation de collecteur et pour plusieurs tension Vce. Ces résultats sont donnés
d'aprés les modeles VBIC (colonne de gauche), MEXTRAM (colonne de droite) et la
modélisation physico-électrique d'un TBH réalisée a l'aide du logiciel MEDICI comme

référence a ces deux modeles.
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figure 25 : Simulation avec Médicis et les modéles VBIC et HICUM de la distorsion, d'apres [41].

45



CHAPITRE 1 : RAPPELS et PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE BiCMOSiGe

Outre la présence de points singuliers, l'inconvénient du modéle VBIC concerne sa

complexité. Ainsi, il regroupe au total sept nceuds internes dans sa structure, ce qui

implique un nombre important de parametres qu'il est difficile d'extraire et qui fait que
ce modele est difficilement exploitable. Les modeles MEXTRAM et HICUM, ont ainsi

été développés afin de réduire le nombre de paramétres a extraire et la complexité

des modeles qui pénalisent les temps de calculs et d'extraction. Le tableau 3 résume

les caractéristiques de chague modéle.

SGP MEXTRAM HICUM VBIC95
Forte injection Oul Oul Oul Oul
Effet Early Effet Early Charge de Charge de Charge de
déplétion déplétion déplétion
Quasi- Non Effet Kirk Effet Kirk Qepi» lapi
saturation Qeépis lepi Qeépis lepi
Charge stockée Charge Indépendante Dans Qf Indépendante
dans la base contrblée
Q=1
Rbb' Modulation de | Modulation de | Modulation de | Modulation de
conductivité/ conductivité/ conductivité/ conductivité/
défocalisation | défocalisation | défocalisation | défocalisation
Non quasi- Bessel du 2° | Distribution de | Retard dans Bessel du 2°
static ordre la charge dans Cpe et gm ordre
Qf
Bruit 1/f, thermique, | 1/f, thermique, thermique, 1/f, thermique,
grenaille grenaille grenaille grenaille
Avalanche Oui, sans effet | Oui, avec effet Oui Oui, sans effet
Kirk Kirk Kirk
PNP parasite Non Oui Non Oui
Sensibilité de Non Oui Oui Non
Crc ala
polarisation
Jonction B/C Cjc distribuée Cellule en pi 2 cellules RC
extrinseque
Auto- Non Oui, nceuds Oui Oui
échauffement internes
Nceuds 3 5 4 7
internes
Nombre de 35 39 36 70/63
parametres

tableau 3 : Caractéristiques des modéles.
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Ainsi, le modele SGP qui est actuellement le standard le plus répandu dans les
logiciels de simulation électrique est voué a étre remplacé dans l'avenir par un
nouveau standard qu'il reste a définir. Les modeles actuellement développés afin de
le remplacer présentent chacun des avantages et des inconvénients. Le modele
VBIC est complexe et difficile a extraire et conduit également a des aberrations
physiques. Les modeles HICUM et MEXTRAM, basés sur une approche plus
physique, évitent cet inconvénient. Des simplifications ont également été faites afin
de réduire le nombre de parametres a extraire. Cependant, des expériences ont
montré que le degré de maturité des modeles MEXTRAM, HICUM et VBIC n’avait
pas atteint celui des modeéles SGP. En particulier pour les simulations non linéaires,
ils présentent encore d’énormes problemes de convergence. Pour ces raisons, au
cours de nos travaux de thése, nous avons utilisé des transistors décrits a partir d’'un

modele de Gummel-Poon.

2.6.2: Les modeles passifs

En ce qui concerne les modéles des éléments passifs, dans la plupart des cas, on
utilise des modeles distribués (en Pi, en T) plus ou moins complexes qui sont issus
de mesures. De plus en plus, les concepteurs sont obligés d’avoir recours aux
simulations électromagnétiques quasi-statigues ou dynamiques (2D et/ou 3D) pour
pouvoir développer des composants passifs pouvant fonctionner sur une large bande
de fréquence. Parmi les logiciels disponibles nous pouvons citer ASITIC qui est
simple d'utilisation et donne des résultats satisfaisants. MOMEMTUM et SONNET
sont des logiciels 2,5 D qui résolvent les équations de Maxwell par une méthode des
moments. Enfin HFSS, qui est un logiciel utilisant la théorie des éléments finis
tridimensionnels, donne des résultats satisfaisants au prix de temps de calculs

prohibitifs.
Aprés ce rappel sur I'état de I'art de la modélisation micro-électronique, nous allons

présenter dans le paragraphe suivant la technologie BICMOS SiGe que nous avons

utilisé au cours de nos travaux.
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2.7: Technologie BICMOS6g de STMicroelectronics.

2.7.1: Les composants actifs

La technologie BICMOS que nous avons utilisé pour réaliser nos circuits MMIC, ainsi
qgue les outils de conception qui y sont associés, nous ont été fournis par
STMicroelectronics. Cette technologie integre des transistors NMOS et PMOS, dont
la longueur de grille est égale a 0,35 um, ainsi que des transistors bipolaires a
hétérojonction a base d'alliage silicium/germanium (TBH SiGe) en structure auto-
alignée. La largeur d'émetteur de ces TBH est de 0,4 um, la longueur est comprise
entre 0,8 et 40 um. Il est ainsi possible d'utiliser différentes structures de TBH. Les
caractéristiques des structures dont nous avons pu disposer sont regroupées dans le

tableau ci-dessous :

. Structure de l'acces aux
A Longueur du doigt i )
Référence d'émetteur en pm zones actives :
Nemer/Nease/Ncor

Mob7d3 1,6 111
Mob8d1 3,2 111
Mob8d3 6,4 111
Mob9d1 12,8 111
Mob9d3 25,6 111
NN111A8 0,8 111
NN111A20 2,0 111
NN121A100 10,0 121
NN342A200 20,0 342
NN561A200 20,0 561

tableau 4 : Dimensions géométriques des TBH caractérisés. Neyer, Ngase €t NcoL sont

respectivement le nombre de doigts d'émetteur, de base et de collecteur

Trois types de TBH SiGe sont disponibles pour réaliser les interfaces de circuits ou
les fonctions analogiques. Il s'agit d'abord de TBH SiGe (low voltage) pour les
fonctions analogiques nécessitant de bonnes performances en gain. Ces TBH ont
une fréquence de transition de 45 GHz et une tension collecteur-émetteur de
claguage (Vcemax) €gale a 3,6 volts. Des TBH SiGe (hight voltage) sont également
disponibles pour la réalisation des fonctions analogiques de puissance. Ces TBH ont
une fréquence de transition de 30 GHz et une tension Vcemax €gal a 5,5 volts. Enfin
des TBH de type PNP, pour la réalisation les circuits de polarisation et de

48




CHAPITRE 1 : RAPPELS et PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE BiCMOSiGe

compensation en température, sont également disponibles. La figure 26 représente
une vue en coupe des TBH SiGe de type NPN.

High speed SiGe HBT
gsinz N+ POly  TiSi2 poly-SiSiGe

Pian

LOCODS
SIC s5iSiGe [

N+ buried layer

figure 26 : Coupe d'un TBH SiGe en technologie BICMOS6G de STMicroelectronics.

Il a été nécessaire de vérifier le comportement des modéles électriques des TBH a la
frequence de 10 GHz. Les courbes données en figure 27 présentent en haut a
gauche, les coefficients de réflexion en entrée et sortie du TBH NN342A200 mesuré
et simulé dans la bande 40 MHz-30 GHz. Les coefficients de transfert S;; mesurés et
simulés, dans la bande 40 MHz-35GHz, sont donnés en haut & droite. Les courbes
du bas donnent le module en décibels et la phase en degrés de S,;. Ces courbes
montrent que I'écart entre simulation et mesure reste acceptable jusqu'a la fréquence
de 10 GHz pour le gain sur 50 ohms (Sy;). La courbe en haut a gauche montre un
écart entre les coefficients S,, mesurés et simulés. Nous verrons dans le chapitre 2,
gu'au cours de la conception des circuits LNA cette erreur se retrouve sur la qualité
de l'adaptation, en sortie des circuits. Les coefficients S;; mesurés et simulés sont
trés proches sur toute la bande de fréquence observée. Cette étude a été réalisée
sur tous les TBH disponibles et les conclusions que nous pouvons en tirer sont
identiques a celles du TBH NN342A200.
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BICMOS STMicroelectronics NN342
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figure 27 : Comparaison entre mesure et modéle du TBH NN342A200 dans la bande 1-30 GHz.
Si; et Szz sont les coefficients de réflexion en entrée simulés et mesurés. Sy, et S, sont les
coefficients de réflexion en sortie simulés et mesurés. S,; et S;3 sont les paramétres de

transfert mesurés et simulés.

Il a également été nécessaire de vérifier le comportement électrique des modeles de
composants passifs. Nous allons présenter les caractéristigues des composants

passifs dans le paragraphe suivant ainsi que les vérifications qui ont été effectuées.

2.7.2: Les composants passifs

En ce qui concerne la réalisation d’éléments passifs, cing niveaux de métallisation
séparés par une couche d' oxyde de silicium, sont disponibles pour réaliser les
interconnections de ces TBH avec les autres composants disposés sur un circuit

intégré. Sur les recommandations de STMicroelectronics, nous avons utilisé le
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niveau de métal n°5 (le plus en surface dans le silicium) pour les pistes devant guider
le signal radio fréquence. Les niveaux de métaux n°4 et 3 seront utilisés pour les
interconnections des polarisations DC et, si besoin est, lorsque plusieurs pistes
doivent se croiser. Le niveau de métal n°2 sera utilisé comme plan de masse du
circuit et le niveau de métal n°1 pour les accés aux composants actifs. Cette
technologie permet également d'intégrer des varactors. Les caractéristiques des

composants passifs, disponibles dans cette technologie, sont regroupées dans le

tableau 5.
Min/Max (Q) Type Résistivité Q/
300/1°6 R poly P 120
Résistances 400/1°6 R poly N 133
125/350°3 R diffu N 48
Min/Max (pF) Type fF/um?
Capacités 0,03-12 C poly 2,37
0,03-12 C métal 1
Min/Max (nH) Wm/WM (um) Qmin/Qmax
Inductances 0,66 - 12 10 - 20 2-17

tableau 5 : Caractéristiques des éléments passifs disponibles sur la technologie de
STMicroelectronics.

Pour les résistances, plusieurs technologies sont disponibles selon la valeur de
résistance souhaitée. Des résistances gravées sur des couches de polysilicium
dopées P (p=120Q/ ) ou N (p=133Q/ ) sont disponibles pour réaliser de fortes
valeurs de résistances. Des résistances diffusées sont également disponibles pour

les faibles valeurs de résistances (p=50Q/ ).
Des capacités polysilicium sont disponibles pour réaliser les capacités (2,37 fF/um2)
ainsi que des capacités métal/métal (1 fF /um?), présentant un meilleur facteur de

gualité au détriment d'une capacité par unité de surface plus faible.

La structure des inductances dont nous disposions au début de notre travail de

conception est donnée en figure 28.
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Demi

anneaux
de
masse

figure 28 : Vue de dessus d'une inductance en structure coplanaire.

L'inductance est réalisée avec une piste métallique enroulée en spires, entouré
d'anneaux conducteurs. Ces anneaux sont destinés a arréter la propagation des
lignes de champs autour de linductance. Il existe un écart important entre les
résultats du modéle associé a cette structure et les mesures que nous avons
effectuées dans la bande de fréquence 1 — 20 GHz. Ainsi la figure 29 permet de
comparer le modéle et les mesures d'une inductance de valeur nominale de 1nH
comportant 2,5 spires. La piste de l'inductance présente une largeur de 10 um. Ces
courbes donnent les valeurs de l'inductance simulée en mode différentiel (LDSIM) et
mesurée (LDMES). L'inductance en mode commun simulée (LCSIM) et mesurée
(LCSIM) sont également représentées. Les facteurs de qualités en mode différentiel
simulés et mesurés sont respectivement donnés par les grandeurs QDSIM et
QDMES. Enfin, les courbes QCSIM et QCMES donnent les facteurs de qualité en

mode commun simulé et mesuré.
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figure 29 : Comparaison d'une inductance et de son facteur de qualité avec le modéle

électrique du d esign-kit.

Ces courbes montrent des erreurs sur I'évaluation du facteur de qualité des
inductances au-dela de 15 GHz. Ainsi nous avons relevé une erreur maximale
d'environ 70 % a une fréquence égale a 25 GHz sur le facteur de qualité en mode
différentiel. Ces erreurs proviennent de la structure du modele retenu. Ces modeles

sont basés sur une structure en pi, représentée en figure 30.

0,5.Ls 0,5.Rs 0,5.Rs 0,5.Ls

—— Csub —— 2.Csub Csub —/(—

Rsub Rsub Rsub

figure 30 : Structure des modeles des premieres générations d'indu ctances.
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L'ensemble des caractérisations que nous avons effectuées montre qu'il n'est pas
possible d'utiliser ce type d'inductance dont la valeur nominale est supérieure a 2 nH,

a la fréquence de 10 GHz.

Les inductances récemment disponibles dans les derniéres évolutions de la
technologie BICMOS utilisent un plan de masse présentant des discontinuités
(pattern ground shield) disposé entre le substrat et l'inductance, comme l'indique la
figure 31. Les bandes disposées entre le substrat et I'inductance sont en polysilicium.
Leur réle est de modifier les paramétres Rsys et Csyg. Des valeurs appropriées des
ces deux parametres permettent d'optimiser I'évolution fréquentielle du facteur de

qualité.

Patterned Shiel
Metal Connection to ground :

Moetal Cross :

figure 31 : Structure des inductances "pattern-ground”.

Ces inductances ont été utilisées au cours des derniéres conceptions de circuits.
Comme nous venons de I'expliquer, cette structure permet de réduire les pertes dans
le substrat. Ainsi, les valeurs de facteurs de qualité en haute fréquence sont
améliorées. Le nouveau modeéle qui a été développé pour cette nouvelle structure est
présenté sur la figure 32 et utilise un modele en T. La structure d'un tel modele est

donnée ci-dessous :
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0,5.Ls 0,5.Rs 0,5.Rs 0,5.Ls

— Csub

Rsub

figure 32 : Structure des modéles des derniéres générations d'indu ctances.

Les simulations effectuées d'apres les modéles donnés en figure 30 et figure 32 ont
été comparées aux données expérimentales obtenues par les caractérisations des
inductances. La figure 33 montre l'exemple des résultats observés pour une
inductance d'une valeur nominale de 0,52 nH. Les courbes de gauche donnent la
valeur de l'inductance, en fonction de la fréquence, d'aprés les modéles en pieten T
ainsi que la mesure effectuée. Les courbes de droite donnent ces mémes
caractérisations pour la résistance série de l'inductance. Nous pouvons constater la

bonne précision des modéles du moins jusqu'a 15 GHz.

11_PIl)
_n
w
o
=)
|

E/

-

real(Z

B00t+——1—T—T—T——T—T— O =TT =1 -t T
0 3 6 9 12 15 18 21 24 27 30

freq, GHz freq, GHz

figure 33 : Courbes théorigues (modele en T et en Pi) et expérimentale d'une
inductance de 0,52 nH. La structure des modeles de capacités est donnée ci-

dessous en figure 34.
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_fYYY\/W\,II\NV\fYYY\_

Ls Rs Co Rs Ls

—1— Cox

Rsub § :E Csub

figure 34 : Structure des modeéles de capacités.

Les effets de substrat sont modélisés par les capacités Csub, Cox et la résistance
Rsub. Les résistances d'acces a la capacité sont modélisées par Rs et les effets de
résonance a haute fréquence par l'inductance Ls. Aucun probléme n'a été constaté

avec ce modele de capacité pour des fréquences inférieures ou égales a 10 GHz.

2.8 Conclusion

Les performances dynamiques des transistors bipolaires silicium sont fortement
influencées par l'efficacité d'injection qui diminue rapidement avec la surface
d'émetteur. L'impossibilité de doper fortement la base des transistors bipolaires sans
dégrader les autres caractéristiques a longtemps limité I'utilisation de ces transistors
dans le domaine des micro-ondes. Les progrées technologiques permettent
aujourd'hui de réaliser des couches a base d4alliages silicium/germanium
chimiquement stable. La réalisation de telles couches devient ainsi compatible avec
les procédés de fabrication de circuits intégrés de type CMOS. L'utilisation de ces
couches permet d'obtenir un rétrécissement de la bande interdite dans la base qui
permet d'améliorer sensiblement l'efficacité d'injection tout en dopant fortement la
base des transistors. La précision de I'implantation de germanium permet également
de réaliser des gradients de bande interdite le long de la base qui réduit le temps de

transit des porteurs dans cette région du transistor. Ces progres font qu'il est
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possible d'intégrer sur un méme circuit des transistors bipolaires a hétérojonction
silicium/germanium, bien plus rapides que les transistors bipolaires silicium, et des
transistors MOS. L'utilisation de la technologie BiCMOS SiGe présente un grand
intérét auprés des constructeurs pour l'intégration sur une méme puce de terminaux

de communication mobiles performants et peu colteux.

La conception d'interfaces radio fréquences fonctionnant dans la bande X demande
le développement des fonctions nécessaires a ce type de circuits tels que les
amplificateurs et les oscillateurs. La technologie BICMOS SiGe étant encore au stade
du développement, il a été nécessaire de vérifier les modéles dont nous disposions
avant de démarrer tout travail de conception. Ces vérifications nous ont montré que
les modeles de transistors sont utilisables jusqu'a 10 GHz mais qu'a cette fréquence
les modéles d'inductances sont encore imprécis. Les autres types de composants
passifs ne posent pas de probleme pour une utilisation a 10 GHz. Aucun modeéle de
ligne coudée n'est disponible actuellement dans les outils de conception, ce qui pose
des contraintes supplémentaires dans la conception des circuits. Par conséquent, il

faut veiller a limiter la longueur et le nombre de coudes des lignes d'interconnection.
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CHAPITRE 2:

CIRCUITS AMPLIFICATEURS A FAIBLE BRUIT

EN BANDE X
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1. Introduction

Une communication radio n'est possible que si la puissance recueillie par I'antenne
reste supérieure a un seuil appelé seuil de sensibilité. Si cette condition n'est pas
vérifiée, la puissance des sources de bruit parasites (Pn) qui se superposent au
signal utile (Ps) empéche toute interprétation de l'information véhiculée par ce
dernier. La notion de rapport signal sur bruit permet de quantifier la prépondérance
des sources de bruit sur un signal, a l'aide de I'expression 1. 32. Il existe un rapport
signal sur bruit (RSB), en dessous duquel la réception d'un signal véhiculant une
information devient impossible.

RSBZE I.32
Pn

Comme l'indique la figure 35, les sources de bruit se divisent en deux catégories :

» Les sources de bruit localisées dans I'espace compris entre les antennes
d'émission et de réception. Ces sources proviennent du bruit ambiant naturel
ou sont liées a l'activité humaine; désignons leur puissance par Pgj.

» Les sources de bruits propres aux composants du récepteur radio. La
puissance de ces sources est conditionnée par la qualité des composants;
désignons par Pg; la puissance de ces sources de bruit en sortie du

préamplificateur d'antenne de gain A.

. @
Se /\/\\1//\\7\‘ Sr
%}, Récepteur
b2

figure 35 : Sources de bruit dans une transmission radio.
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Le rapport signal sur bruit, du signal capté par l'antenne est alors Sr/Pgi.
L'électronique de réception doit pouvoir traiter le signal Sr et cela exige d'abord que
ce signal soit amplifié en dégradant le moins possible le rapport signal a bruit.
L'existence de Pg, rend cependant inévitable cette dégradation et le nouveau rapport
signal a bruit s'écrit :

Se _ Ay

Ps2 Gal[Ps1+ Ps2
ou A est le gain de I'amplificateur. La dégradation relative du rapport signal a bruit est

I. 33

définie par le facteur de bruit :

Ps2
Ga[Ps1

Cette relation montre que cette dégradation est minimale si F est faible donc si Pg,/A

F=1+ I.34

est faible. Il faut donc un amplificateur qui génere en son sein la puissance de bruit la
plus faible possible pour un gain le plus élevé possible. Il est du reste a noter que
I'électronique des étages en aval du préamplificateur peut, elle aussi, contribuer a la
dégradation du rapport signal a bruit puisque le facteur de bruit global Ft est donné
par (théorie de Friis) :

F'-1

Ga

ou F' est le facteur de bruit des étages en aval du préamplificateur. Cette relation
montre que l'obtention d'un facteur de bruit F faible est une condition nécessaire
mais pas suffisante : il faut aussi que A soit élevé afin de masquer le bruit des étages

en aval du préamplificateur.

Les travaux menés dans le domaine des technologies bipolaires a base d'alliages
SiGe font que cette technologie devient concurrente des technologies a base de
composeés llI-V utilisées jusqu'a présent dans le domaine de I'amplification a faible
bruit en micro-onde. L'état de l'art dans ce domaine d'application des technologies

SiGe est résumé dans le graphique suivant :
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figure 36 : Etat de I'art des technologies bipolaires SiGe dans le domaine de I'amplification

faible "bruit", d'aprés [1].

ou sont regroupés les différents résultats publiés pour des applications fonctionnant
a 2,5 GHz, 6 GHz et 10 GHz. STMicroelectronics souhaitant développer ce type
d'application pour la bande X avec sa technologie BICMOS SiGe, le travail que nous
allons exposer dans ce chapitre a consisté a étudier la conception de circuits
amplificateurs faible bruit (LNA) fonctionnant & la fréquence de 10 GHz, a base d'une
technologie BICMOS SiGe.

Dans une premiéere partie, nous ferons un rappel sur les différents phénomenes
responsables du bruit aux fréquences micro-ondes ainsi que sur les quantités a
optimiser pour améliorer les performances en bruit d’'un amplificateur. Dans un
second temps, nous présenterons les autres parametres importants pour la
conception de circuits faible bruit, qui sont le gain en puissance, la stabilité et la

linéarité.

Nous exposerons ensuite la technique utilisée pour optimiser a la fois le bruit et le

gain dans le cadre d’un amplificateur a base de transistors bipolaires.
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Dans un troisieme temps, nous nous intéressons a différentes topologies de circuits
et nous en déduirons celle qui doit étre privilégiée pour obtenir a la fois de bonnes
performances en terme de bruit, de gain, de linéarité et de puissance consommee.
Nous terminons le chapitre par les résultats de la caractérisation que nous avons

mené sur la topologie d’amplificateur que nous avons choisie.

2. Rappels sur les phénoménes de bruit aux fréquences micro-

ondes

Le bruit d’'un amplificateur micro-onde est lié aux sources de bruit générées dans les
composants qui le constituent. Ces sources de bruit sont irréductibles car elles sont
liées a la nature corpusculaire de I' électricité. Par conséquent le bruit qu' elles
génerent constitue le plancher de bruit des composants. Pour les composants actifs
deux types de sources de bruit sont observés dans ce domaine du spectre
fréquentiel. Nous les présentons de facon simplifiée ci-dessous. Les sources de bruit
des composants passifs étant bien plus faibles, nous n" aborderons pas ce sujet dans

les paragraphes qui suivent.

2.1: Le bruit de grenaille

Le bruit de grenaille est du a la traversée des barrieres de potentiel que présentent
les deux jonctions d’un transistor bipolaire par les porteurs de charges. On démontre
[2] que le bruit de grenaille génere un spectre de bruit blanc qui est proportionnel au
courant qui traverse la jonction (I). La densité spectrale du bruit de grenaille S(f) est

donnée par I' expression suivante :

Sf) =260 . 36
La figure 37 illustre les différents groupes d' électrons qui traversent les jonctions d' un
transistor bipolaire NPN. Le groupe 1 est constitué des électrons de base collectés
par I' émetteur. Le groupe 2 ceux injectés par I' émetteur dans la base. Le groupe 3
représente la fraction d' électrons injectés par I' émetteur dans la base et qui
retournent dans I' émetteur. Le groupe 4 se compose des électrons injectés par
I' émetteur a travers la base. Le groupe 5 est la fraction d' électrons générés dans la
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base et collectés par le collecteur. La méme démarche est applicable aux flux de

trous a travers les jonctions du transistor bipolaire.

N P N
1
[ e
2 [
—>— 3P 1= 5 ——
le Ic
4 >

Alb

figure 37 : Group es de porteurs traversant les jonctions d’un transistor.

Le bruit de grenaille généré a la traversée des deux barrieres de potentiels a été
étudié par Van Der Ziel [2], [3]. Dans le cas d'une jonction, traversée par un courant |

et de conductance G, la densité spectrale de ce bruit est :

S(f) = 4KTG - 2q| I 37

2.2: Le bruit thermique

L'agitation thermique des électrons libres dans un semi-conducteur et l'interaction de
ces derniers avec les atomes du cristal créent des fluctuations des positions et
vitesses des électrons. En moyenne, les électrons ne se déplacent pas, mais ces
fluctuations engendrent un courant variable au cours du temps a moyenne nulle. Si
I'on applique au semi-conducteur un champ électrique E, les électrons vont subir un
mouvement d'ensemble colinéaire au vecteur E. Au cours de leur déplacement les
électrons interagissent toujours avec les atomes du cristal. Ainsi au cours de leur
déplacement dans le cristal, les électrons subissent individuellement des
modifications aléatoires de leur quantité de mouvement. La direction et le module de
la vitesse instantanée d'un électron vont ainsi fluctuer. Ceci engendre des
fluctuations aléatoires, au cours du temps, du courant qui traverse un semi-
conducteur, autour de sa valeur moyenne. On démontre que le spectre du bruit
thermique est constant avec la fréquence et peut étre représenté par une source de

tension disposée en série avec une résistance égale a celle que présente la région
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modélisée. Dans ce cas, la densité spectrale en bruit s'exprime en V2/Hz & l'aide de
I'expression |. 38.

S/(f)=4K T [R .38
K est la constante de Boltzmann, T la température en degrés kelvin et R la résistance
en Ohms du cristal semi-conducteur. Ce bruit est toujours présent méme en

I'absence d'une force électromotrice appliquée au semi-conducteur.

Nous avons abordé en introduction de ce chapitre la notion de rapport signal sur bruit
et souligné l'importance de cette caractéristigue pour un signal transportant une
information. Nous l'avons relié au facteur de bruit du préamplificateur. On montre que
cette caractéristique est sensible au coefficient de réflexion de la source (I's), c'est a
dire en amont du préamplificateur, et qu'elle évolue de maniére parabolique autour
d'une valeur optimale (Fyn) qui est atteinte lorsque le coefficient de réflexion de
source est égal a . L'écart entre cet optimum et le facteur de bruit observé est
donné par I'expression suivante [4] :
\Fs=1T o

(L= ) o

Dans cette expression, Fyn représente le facteur de bruit minimum, r, la résistance

F —Fwn =4 .39

équivalente de bruit réduite (elle représente le taux de dégradation du facteur de
bruit lorsqu’on s’écarte de I'adaptation optimale en bruit) et enfin Fo représente le

coefficient de réflexion optimum en bruit.

On montre également [4] que I'écart F-Fyn est constant si "o décrit un cercle, appelé
cercle a bruit constant, sur I'abaque de Smith (voir figure 38). Cg et Ry sont
respectivement le centre et le rayon de ce cercle. Les expressions de ces deux
parametres sont données ci-dessous :

.o . _. 1 i A AT, . _F —Fmin 2
Cf|_1+Ni'Rﬂ_1+Ni E{/Nl +N|Eﬁ1 |ro|)avec Ni am (L+r0 I. 40
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figure 38 : Cercles a bruit constant.

Cependant le facteur de bruit n’est pas la seule caractéristique qu' il est important de
maitriser pour la conception d’'un amplificateur faible bruit. Nous allons présenter
dans le paragraphe suivant d' autres caractéristiques qu’il convient également

d’optimiser.

3. Amplification, gain en puissance et stabilité

La figure 39 présente un transistor bipolaire, figuré par le quadripble Q, connecté a

I' aide de lignes d' impédance caractéristique égale a 50 ohms, a une source
d' excitation d' impédancesdurce et a une impédance de charge Zcpyarce. La source
d' excitation est caractérisée par un coefficient de réflexiorm source €t I' impédance de

charge, par un coefficient de réflexion I' cyarce.
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Lsource : S?:I Quadripdl i‘_S I
—____ l— ! poie ! 2 —> Zcharge
. rsource I I I_chal!ge
C) Psource —lﬂb— £I Q - £
I a & " ;
Coen T

figure 39 : Vue d'un qu adrip6le fermé sur ses impédances de source et de charge au travers de
lignes 50 Q.

A l'autre extrémité de la ligne 50 ohms, l'entrée du transistor voit une source de
coefficient de réflexion 's et sa sortie une charge de coefficient de réflexion I'.. Le
gain unilatéral (Gy) du transistor, dont on connait les coefficients S; des paramétres
S a la fréquence d'intérét, se définit comme le rapport de la puissance délivrée a la
charge (Pcharge) SUr la puissance disponible a la source d'excitation (Psource), €N
supposant le quadripéle unilatéral (S12=0).

2 2
GU:PCHARGE:|821|2D (1 |I_s|)2D (1 |I_L|)2
(- Sulls)” |(1-Se2[TL)

1. 41

Cette expression nous permet de décomposer le gain unilatéral du transistor en un

produit de trois termes indépendants :

*  Go =|sa|* : Ce terme dépend de la polarisation et de la technologie du
transistor.

* Gi= (1_‘/'3‘2)/‘(1_5115'3]2 : qui dépend du transistor et de I'impédance de source.

¢ G2= (1-\r|f)/\(1—szz r1)° :qui dépend du transistor et de l'impédance de charge.

Le gain d'un transistor est donc fonction de ses caractéristigues dynamiques
(paramétres S) et des impédances de source et de charge du circuit. Nous allons

voir, dans le paragraphe suivant, comment évolue le gain unilatéral d'un transistor
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avec les coefficients I's et .. Nous verrons également quelles valeurs d'impédances,
de source et de charge, utiliser pour obtenir un gain le plus élevé possible et ainsi
réaliser des circuits amplificateurs a fort gain. Nous aborderons également les

conditions a respecter pour assurer une stabilité inconditionnelle du transistor.

3.1: Adaptation en puissance

La puissance disponible sur la charge du circuit unilatéral est maximale si la

condition suivante est verifiee [4] :

[s=Su* . 42
De méme, la puissance délivrée par la source d'excitation est dans ce cas maximale

si la condition suivante est vérifiée [4] :

[L=Sx* 1. 43
Si ces deux conditions sont respectées, le gain unilatéral du transistor prend la forme

suivante [4] :

I. 44

Si ces conditions ne sont pas respectées, le gain unilatéral évolue avec les
coefficients I's et 'L entre Gyn et 0. Les termes G,, G; et G, étant indépendants,
nous pouvons étudier séparément I'évolution du gain unilatéral avec les coefficients
setl.

Le terme G; [4] devient nul lorsque [Tslest égal a 1 et prend sa valeur maximale
(Gimax) [4] lorsque rs=Su*. Gyuax est alors égal a 1/(1-00S;1[P). Pour une valeur
guelconque de s, il est nécessaire de résoudre I'équation suivante :

G

1IMAX

Gi(rs)=

= g = const l. 45

On montre [4] que les solutions a cette équation forment un cercle sur I'abaque de
Smith. Le rayon Rs de ce cercle et sa distance Ds par rapport au centre de I'abaque
sont donnés par les expressions suivantes :

- oSy _Vi-git-|sif) =% G|
Trsflg o rsfee Y Gtfi-|sif?)

I. 46
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Ce cercle est appelé cercle a gain constant coté source, il est positionné sur une
droite qui joint le centre de I'abaque et le point S11* (voir figure 40 ci-dessous).

Circles of
Constant Gain

G = L=l

P ll - rsslll-'.

figure 40 : Cercles a gain constant c6té source d'apres [4].

Le méme type de raisonnement peut étre appliqué a G, qui évolue avec le coefficient
.. Le résultat est alors de la méme forme qu'en I. 46, ou il faut simplement

remplacer les termes S;; par Sy, et G, par G..

En pratique les impédances de source et de charge sont égales a Zc et
I"source=ls=IcHarce=l"1=0 (a). Dans ce cas, l'expression I. 44 indique que le gain
unilatéral est maximum.

Gu =[Sz 1. 47
Ainsi, si I'on désire réaliser un amplificateur a fort gain en puissance, il est nécessaire
d'adapter en impédance le TBH (I'source=Is=I charce=I=0). Ces conditions sont
réunies en utilisant des quadripbles disposés en entrée et en sortie du TBH. Ces

guadripbles sont réalisés avec des composants passifs, leur effet est de modifier les

impédances d'entrée et de sortie du TBH.
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3.2: Conditions de stabilité d'un circuit amplificateur.

Toutefois I'ensemble ainsi obtenu présente généralement un paramétre S;, différent
de zéro. Ceci signifie que le gain réellement obtenu peut s'écarter de celui prévu par
I'expression I. 47. Cela signifie aussi qu'une partie du signal peut étre réinjectée sur
I'entrée. Si les conditions de phase sont vérifiées, le circuit devient autonome et se

met a osciller, ce qui est bien évidemment a éviter.

Pour traiter ce probleme, on distingue les stabilités conditionnelles et
inconditionnelles. On parle de stabilit¢é conditionnelle lorsque la stabilité du
quadripdle est vérifiée seulement pour certaines valeurs d'impédances de source et
de charge, a la fréquence de fonctionnement. Si les conditions de stabilité sont
vérifiees quelles que soient les impédances de source et de charge, on parle alors
de stabilité inconditionnelle. Il faut toujours chercher a satisfaire cette condition car si
s et 'L sont proches de zéro aux fréquences de fonctionnement, elles pourront
prendre a priori n'importe quelles valeurs aux autres fréquences ou le quadripble a
du gain et notamment aux basses fréquences. On montre que le circuit reste stable
si le facteur K, appelé facteur de Rollet, dont I'expression est donnée ci-dessous [4],
reste supérieur a un a toutes les fréquences.
_1+[SulBe —Se (B ~|S -[S
) 2SdS2|

ou les paramétres S sont ceux du quadripdle. En effet pour certains types de circuits

I. 48

susceptibles de présenter des instabilités internes, des analyses basées sur le critére

de Nyquist peuvent s'avérer nécessaires.

Enfin, la derniere caractéristique qu'il convient de quantifier sur un circuit actif est son
comportement non-linéaire. Ce dernier est responsable, tout comme le bruit, de
I'apparition de signaux parasites. Dans le paragraphe suivant nous rappelons les

grandeurs utilisées pour caractériser ce comportement des circuits amplificateurs.
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4. Non-linéarités, gain de compression

L'expression analytique de la réponse temporelle d'un circuit non linéaire peut se

développer selon la série entiére suivante [5] :

2 3
Vs(t) = a1 [Ve(t) + a2 [Ve (t) +asVe (t)+ I .49
Pour un signal sinusoidal, de fréquence f, et d'amplitude E, I. 49 se met sous la

forme suivante :

2 D 3|:| 2 3
vs(t) = 25 +EélE+3asTEgcos(2meo[n)+a2E cos( 4T @) + X _cos(6 o)+ 1. 50
o o

Nous pouvons identifier dans I. 50 I'apparition de termes supplémentaires, dans le
spectre du signal en sortie d'un circuit non linéaire, que I'on peut simplifier sous la

forme suivante :

Vs(t) = Ao+ Au[E0s(2 0T o [F) + Ae [60S( 4 it (Ko [T) + As [€0( 6 [T o [F) + [

+ An [os(2 N Ot o ) .51

l. 51 montre que le signal en sortie des circuits non linéaires est composé de :

» Un signal continu, dit d'autopolarisation : A,
* Un signal de méme fréquence que Vg, dit fondamental : A;[Gos(2TiT; )
» De signaux dont les fréquences sont des multiples entiers de f,, appelés

harmoniques : AyBos(n2Mf,[E), n est I'ordre de I'harmonique en question.

ei(t) es(t)

— S

fondamental

\\ harmoniques

LI_I

L1

20 3W

v

;

figure 41 : Distorsion harmonique dans un circuit non linéaire.
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Les harmoniques sont caractéristiques du comportement non linéaire des circuits, qui
déforment ainsi le signal a traiter. Ce phénoméne est appelé distorsion et se
caractérise a l'aide du taux de distorsion harmonique (TDH), qui est défini par le

rapport suivant :

I. 52

Cependant le TDH ne donne pas une description complete des conséquences du
comportement non linéaire d'un circuit. Une de ces conséquences est la sensibilité
du terme Al a la puissance appliquée a un transistor. En effet, les expressions I. 50
et I. 51 montrent que I'amplitude du fondamental (Al) est sensible a la non linéarité
d'ordre 3. L'amplitude de cet harmonique dépend de la puissance qui est appliquée
au circuit (Pin). Ainsi, la puissance du fondamental est affectée par Pj. Cela se
traduit par une chute du gain en puissance lorsque P,y devient importante car le

terme az est négatif, comme l'illustre la figure 42.

Go Pout '.'.
A A I l dB

1dB

Pin

v

figure 42 : Evolution du g ain en puissance, point de compression a 1 dB.

On définit le point de compression & 1 dB lorsque cette déviation du gain est égale a
1 dB. La puissance appliquée au circuit a laquelle correspond ce point est appelée

point de compression, ramené en entrée, et s'exprime en dBm.

L'autre conséquence du comportement non-linéaire d'un circuit concerne
I'intermodulation. Des signaux parasites, trés proches du fondamental, apparaissent
alors dans le spectre du signal en sortie du circuit lorsque ce dernier est soumis

simultanément a plusieurs signaux de fréquences proches. Ce phénomene est
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caracteérisé par le point d'interception d'ordre 3, dont nous allons donner la définition
dans le paragraphe suivant.

5. Intermodulation

La théorie de J.Fourier montre qu'une fonction peut étre développée en une somme
continue de fonctions sinusoidales. Nous allons montrer que si un tel signal est
appliqgué a un circuit non linéaire, des termes supplémentaires, appelés produits
d'intermodulation, apparaissent dans la décomposition spectrale du signal en sortie
des circuits non linéaires. Pour simplifier I'étude, considérons un signal composé de
deux sinusoides de méme amplitudes et de fréquences voisines, respectivement

égales a f1 et f2.

VE(t) =E[¢osRr(T1[f) + E[cosRIT(T2[f) avec fi> f» .53
Si I'on reprend I. 49, le signal observé en sortie peut se mettre sous la forme suivante
[5]:
Vs(t) = au [ [tos@ T 1 [{) +cosR LT 2 )]

+a [HE2 %+%cos@ﬁr[f 1) +%cos€lﬁtr[f 2[f) +cos@r((If 1+ f 2))t +cos@r{if 1— f z))tE

3
+alE %ces@ﬂr[h[ﬂﬁ%cos@ﬁr[fz[ﬂ)+:11cosﬁﬁr[fl[ﬂ)+%cosﬁﬁir[fz[ﬂ)§

.54
B 3 3 0
3 = COSAIT 1+ 2[H( T )t +ZCOS@E|TD‘ 1—2[T T 2)t +ZCOS@E|TET 2+2[m 1)'[D
+aslE
O
E‘ZCOS@EITD‘ 2—2[m Tt g
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\ Amplitude
Af=f -,
<>
-TTTK 'A__T_'
Réjection IM3

IM2 IM3
ff, IM2 2.f+f, 2.f,+f;
T A T A A T T A >

f, f, 2.f, 21,

Harmoniques ordre 2

f (Hz)

figure 43 : Produits d'intermodulation dans un circuit non linéaire.

Des termes, dont la fréquence est une combinaison linéaire de f; et f,, apparaissent

dans le spectre du signal comme indiqué dans I'expression suivante :

fo=mOf1+m0f2 avec n=mu+m n,nm,m0ON .55
Ces termes sont appelés produits d’intermodulation d’ordre n. Nous pouvons
observer sur la figure 43 que les produits d' intermodulations d' ordre 3, distants du
fondamental de Af, vont étre trés proches du fondamental, si f; et f, sont voisines. Il
est impossible de filtrer ces produits d' intermodulation qui polluent les fréquences
adjacentes au signal amplifié. D' aprés I' équatioh 54, I' amplitude des produits

d' intermodulation d' ordre 3 est donnée par I' expression suivafig:

EIM3=3ad(Es l. 56
et I' amplitude du fondamental paf5] :

Efona=aulE .57
Le tracé des puissances respectivement associées au fondamental (Ps;) et au
produit d’intermodulation d’ordre 3 (Ps3), en fonction de la puissance appliquée au
circuit (Pn), est donné sur la figure 44. Les courbes Ps; et Ps3 présentent
respectivement des pentes égales a 1 et 3. Les prolongements asymptotiques de

ces courbes se croisent en un point, appelé point d’interception d’ordre 3, comme
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I'indique la figure 44. Plus ce point est haut sur I'échelle de P,y et moins
I'intermodulation d’ordre 3 est génante. Au-dela d’une certaine puissance appliquée
au circuit, la puissance de ces produits devient importante devant le signal a

transmettre et pollue le spectre adjacent au signal fondamental.

' Pout (dBm)

1IP3 Pin (dBm)

»
»

figure 44 : Point d'interception d'ordre 3.

Aprés ce récapitulatif des caractéristigues qu'’il est important d’optimiser pour la
conception d’amplificateurs faibles bruit, nous allons détailler le comportement des
parametres en bruit avec la polarisation et la géométrie du TBH. Nous allons ainsi
voir qu’il est possible d'optimiser le facteur de bruit d'un TBH en adoptant une

géomeétrie et une polarisation de TBH adéquate.

6. Evolution du facteur de bruit avec la polarisation et la surface

d'émetteur du transistor

Afin de déterminer les conditions de fonctionnement optimales en bruit d’'un TBH, il
est nécessaire de connaitre I' évolution des parametres de bruit avec le courant de
polarisation et la géométrie du transistor bipolaire. On montre [6], [7] que le

parametre Fyn peut s’exprimer de la maniére suivante :

2 2 2
Fan=1+ D+ [20C06 4 yg e T =L thz 1. 58
B o\ Ur Gt 0 RO
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Ic est le courant de polarisation de collecteur, fr la fréquence de transition, n le
facteur d'idéalité et 3, le gain en courant du transistor. Les termes rg et rgg' sont
respectivement les résistances d'émetteur et de base du transistor. Les travaux de
S.P.Voinigescu [6] ont montrés que, si la longueur d’émetteur (Lg) est grande devant
la largeur d'émetteur (W), le parametre Fyn ne dépend plus que de la densité de
courant du collecteur (Jc). Nous verrons par la suite, que le paramétre Fyn est
minimum pour une valeur particuliere de Jc, appelée Jcopr, propre a la technologie
du TBH et indépendante de L.

Ses travaux ont également montré que, dans ces conditions, la résistance de source
optimale en bruit (Ropt), dont nous donnons la définition ci-dessous en 1. 59, [6] est

inversement proportionnelle a Lg.

Roet = Zc [REF@ 1. 59
-lo

Il est donc possible, pour une technologie donnée, d’optimiser le facteur de bruit d’'un
TBH en adoptant une densité de courant de collecteur et une longueur d’émetteur
appropriées. En effet nous allons voir plus loin qu'un TBH, dont le parametre Ropr
est égal a 50 ohms, est facilement adaptable en bruit et en impédance sur la
référence 50 ohms. Si de plus le parametre Fyn est faible, il est possible de réaliser
des circuits amplificateurs faible bruit. Nous avons donc étudié I'évolution théorique
des parametres de bruit de toutes les structures de TBH dont nous disposions, en
fonction de Jc et de Lg. Les simulations ont été effectuées, en utilisant un modele
non linéaire de composant de type Gummel-Poon, sur une plate forme de simulation
commerciale ADS de la société Agilent. Chaque structure se distinguant par son
nombre de doigts d’accés aux régions actives du TBH et sa longueur de doigt. Nous
rappelons dans le tableau ci-dessous ces caractéristiques ainsi que la longueur de

doigt pour les TBH de STMicroelectronics.

Le (um) N émetteur N base N collecteur
(A) 2 1 1 1
(B) 10 1 2 1
©) 20 3 4 2
(D) 20 5 6 1

75




CHAPITRE 2 : CIRCUITS AMPLIFICATEURS A FAIBLES BRUIT EN BANDE X

tableau 6 : Caractéristiques géométriques des TBH étudiées.

La longueur d’émetteur étant également a optimiser, nous avons disposé un nombre
variable de TBH en paralléle, pour faire varier ce paramétre. La longueur totale est
obtenue en multipliant la longueur de doigt d’'un TBH par le nombre de composants
en parallele. La longueur Lg figure en paramétre sur les différentes courbes tracées
en figure 45. Ces courbes donnent I'évolution du facteur de bruit minimum (Fun), de
résistance de source optimale en bruit (Ropt), du gain disponible (Ga) et du coefficient
de réflexion de source optimum en bruit (I'o), en fonction de la densité de courant de
collecteur (Jc), pour le TBH B. La définition du gain disponible est rappelée ci-

dessous :

Ga=

> B 2 2 B 2
% 4 ,k _1F avec k= 1 |Sll| |Szz| + |811 [B»-Se [BZ].| L 60
Siz 2[[Se2| [Szy

Nous observons sur ces courbes que Fyn est minimum (2,0dB) pour Jc égal a 17
kA/lcm?2.

7 120
_ e !l L E 166
o 4 FHH 2 an-
= 5] - i
= | [=10dm e  &ol =10pm
£ o4 L=20pm i 1L
£ l R 40 EQUIJm
3] £ 26 | LM\
| - m J
2 T 'I' "' — T G I I |
1E3 154 1es . 1E3 1E4 1E5 SES

25 T

L=20pm
= 15—
2 L=30pm
& 10— »

5 | - | S e

! |
o | T 1
1EZ 1E4 1ES SES
JI(AfemE)

figure 45 : Evolution de Fnin, Ropt Ga Sopr €n fonction de Ic, pour différentes longu eur

d’émetteur, réalisées a I’aide du simulateur ADS sur le TBH B a 10 GHz.
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Nous observons également que pour une longueur d’émetteur de 20 pm, le
parametre Ropr est tres proche de 50 ohms, pour Jc=17 kA/cm2. Le gain disponible
suit une évolution différente. Sa valeur maximale est observée pour Jc=210 kA/cmzZ.
Dans le cas d' une utilisation dans les conditions optimales en bruit, le TBH B
présente un gain égal a 17 dB. Si I' on désire optimiser le gain ou la linéarité des
circuits LNA, il sera nécessaire de faire un compromis, ¢' est a dire une densité de
courant a I' intérieur de I' intervalle (17 kA/cm2gd210kA/cm?2) pour la polarisation des
TBH. La méme étude a été réalisée sur les autres structures de TBH, indiquées dans
le tableau 6. Ainsi, la figure 46 regroupe les évolutions des paramétres Fyin, Ropt, Ga
et o du TBH A en fonction de Jc, pour difféerentes longueurs d’émetteur. Ces
courbes montrent que I' utilisation de ce type de TBH n’est pas intéressante pour la
réalisation des circuits LNA 10 GHz. En effet, il faudrait alors disposer un nombre
important de TBH en parallele, seize d' aprés notre étude, pour obtenir un Bpr égal a
50 ohms. Les courbes de gain disponible montrent également que si I' on utilise le
TBH A avec ses conditions de fonctionnement optimales en bruit, le gain est égal a
14,8 dB et le facteur de bruit & 2,1 dB.
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figure 46 : Evolution de Fpin, Gmax, Ropts Sopt €t S11 €n fonction de I, pour différentes longu eur

Ga (dB)

d'émetteur, pour le TBH A, simulées a I'aide du logiciel ADS a 10 GHz.
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Enfin, I'étude réalisée sur le TBH C a montré qu'’il est impossible d’adapter en bruit
ce type de TBH sur la référence 50 ohms, a la fréquence de 10 GHz. En effet, la
figure 47, ou sont données les évolutions des paramétres en bruit et en gain du TBH
de type C, montre que le paramétre Ropr reste bien inférieur a 50 ohms a la

fréquence de 10 GHz.
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figure 47 : Evolution de Fpin, Gmax, Ropts Sopt €t S11 €n fonction de IC, pour différentes longu eur

d'émetteur du TBH C, réalisées avec le logiciel ADS & 10 GHz.

Pour la méme raison, I'étude des parametres de bruit des TBH de type D n’a pas été

réalisée, du fait que ces TBH ont une surface d’émetteur encore plus importante.

Le TBH B est donc le plus intéressant pour réaliser I'étage d’entrée des circuits LNA.
Avec une longueur totale d’émetteur de 20 um, obtenue avec deux TBH en parallele,
il est possible d’obtenir un Ropt proche de 50 ohms. Cette propriété est intéressante
pour adapter facilement en bruit et en impédance un TBH sur la référence 50 ohms,

comme nous allons I'expliquer plus loin.
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Plusieurs simulations ont ensuite été effectuées afin de déterminer quelle structure
d'amplificateur nous allions utiliser pour réaliser des circuits LNA. Notre choix s'est
porté sur la structure Cascode qui permet de réduire I'effet Miller responsable des
limitations du gain en puissance des TBH observées a tres haute fréquence. Les
simulations, que nous avons réalisé avec cette structure de circuit, ont montré que
I'utilisation d’un TBH de type B, pour réaliser I'étage de sortie, offre les performances
les plus intéressantes. Ainsi, nous avons adopté une structure Cascode schématisée
en figure 48, dont I'étage d'entrée (Qo) est réalisé a l'aide de deux TBH B disposés
en parallele. L'étage de sortie du circuit (Q;) est réalisé avec un TBH B en
configuration base commune. Les sources V¢c et Vg, sont les sources de tension qui

polarisent Q1, la source Ig; est une source de courant destinée a polariser Qo.

L, % Cis

Al

| }l Q.  RFout
RF in j —

VBZ

Vcc
T

figure 48 : Schéma du circuit Cascode.

IBl

Le résultat des simulations réalisées sur cette structure, a la fréequence de 10 GHz,
est donné sur les courbes en figure 49, ou est illustrée I'évolution des parametres
Fumins Ropt, Ga et o, en fonction du courant de collecteur (I). Ces simulations, qui
prévoient un facteur de bruit de 2,3 dB pour un gain de 38 dB, ne tiennent pas
compte des pertes d'insertion des réseaux passifs qu'il sera nécessaire d'introduire
pour réaliser les adaptations en impédance et en bruit des circuits LNA.
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Ces courbes montrent deux points de polarisations qui pourraient étre utiliser, si I'on
désire optimiser le facteur de bruit des circuits LNA ou bien leur linéarité. Le premier
est égal a 3 mA, pour le courant de collecteur en sortie du circuit Cascode. Le
parametre Ropt est alors égal a 50 ohms, Fyn est tres proche de son optimum et le
gain est égal a 38,5 dB. Le deuxiéme point de polarisation (7 mA) est intéressant si
l'on désire optimiser la linéarité des circuits LNA. Le parametre Fyn (2,8 dB) n'est
plus a sa valeur optimale, mais un courant de polarisation plus important permet,
nous le verrons par la suite, d'améliorer les points d'interception d'ordre 3 et de
compression a 1 dB des circuits. L'adaptation en bruit reste toujours possible, méme
si elle doit étre de moins bonne qualité dans ces conditions de fonctionnement
(Ropr<500hms). Le gain disponible du circuit Cascode est aussi légerement

supérieur, d'environ 2 dB.
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figure 49 :Evolution de Fpin, Gmax, Ropts Sopt €t S11 €n fonction de IC, du circuit Cascode,

réalisées avec le logiciel ADS a 10 GHz.

La structure des circuits LNA étant maintenant déterminée, il est nécessaire de

réaliser les adaptations en impédance et en bruit de I'étage d’entrée des circuits LNA
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sur une méme référence, qui est égale au standard 50 ohms. Cela est rendu possible
si I'on dispose en série sur I'émetteur et la base des TBH de I'étage d’entrée, des
inductances de valeurs appropriées. Nous allons détailler dans le paragraphe suivant
I'effet d'un tel dispositif sur le paramétre ' et I'impédance d’entrée (Z\) d' un TBH.
Nous verrons ensuite comment déterminer les valeurs appropriées d' inductances a

I'aide d’'une optimisation réalisée avec le logiciel de conception ADS.

7. Technique de réaction utilisée pour adapter en bruit et en

puissance un TBH

Considérons le schéma équivalent petit signal d’'un TBH (voir figure 50), dans lequel
nous négligeons la résistance dynamique de la jonction base/émetteur (r;) devant Cr.
Ceci est justifié par le fait que I' impédance, en parallele sur de la capacité de la
jonction base/émetteur est petite devant cette résistance dynamique r; aux
fréquences élevées qui nous intéressent ici. Nous avons relevé, pour un courant de
polarisation de collecteur de 3 mA, une capacité proche de 0,51 pF. Ceci donne une
impédance égale a 30 ohms a la fréquence de 10 GHz. Pour ce méme courant de

polarisation, la résistance dynamique ryest égale a 517 ohms.

5._
—
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@)
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figure 50 : Schéma électrique équivalent du TBH avec une indu ctance connectée sur

I'émetteur.

On montre alors que I' impédance d' entrée du TBH ¥ en présence d' une contre

réaction série inductive (Lgm) est donnée par I' expression suivantd6] :

Ze=rup'+— ! + Leu [gm+ j [Lem [bo l. 61
j [Cr b Cn
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Par conséquent, le schéma électrique du transistor se ramene a la forme donnée ci-

1
lin Tob VI]_ OV
Ve
Veq I Zeq LEM

figure 51 : Schéma équivalent a la réaction inductive.

dessous :

L'impédance Zgq , dont I'expression est donnée en |. 62, est due a la présence de
I'inductance Lgy.

Zeg= Lem LM

+ j llem [0 l. 62

Si I'on connecte en série sur I'émetteur une inductance de valeur :

Lem D—(SO_;;B])[CH . 63

alors la résistance d’entrée du TBH devient égale a 50 ohms et se trouve en série

avec un élément réactif de valeur — jX avec :

X =+
Cr [t

Le parametre Ropr, proche de 50 ohms pour un transistor convenablement choisi,

— Lem [d0 l. 64

n'est pas affecté par la présence de Lgy dés lors que Lgy est une inductance idéale
non bruyante. De plus l'adaptation d'impédance s'effectue au moyen d'une

inductance Lg en série sur la base, de valeur [6] :

Ls O

5~ Lem l. 65

Cr Lt
Ainsi, en disposant deux inductances de valeur adéquates, en série sur I'émetteur
(Lewm) et la base (Lg), il est possible de présenter a I'entrée du TBH un coefficient de
réflexion I's pour lequel nous avons adaptation simultanée en puissance et en bruit.

Cette technique a été utilisée pour réaliser I'étage d'entrée des circuits LNA.

L'inductance Lgy a été déterminée a partir de simulations du comportement des TBH
a la fréquence de 10 GHz. Ainsi, la figure 52 donne I'évolution du coefficient de
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réflexion en entrée du TBH (Si;) et du coefficient de réflexion de source optimal en
bruit (Sopt) en fonction de l'inductance Lgy. L'inductance varie entre 0 et 0,25 nH sur
ces courbes, qui ont été calculées a l'aide du simulateur ADS et du modéle électrique
de deux TBH de type B disposés en paralléle. Le courant de polarisation de
collecteur de I'ensemble est égal a 3 mA, soit le courant de polarisation qui offre les
caractéristiques en bruit optimales. Ces courbes montrent qu'une inductance Lgy de
0,15 nH permet de positionner S;; et I'o de telle maniere a ce que le conjugué de

S11, (S11*) et I'o soient confondus sur I'abaque de Smith ce qui assure Xopr=1+jY.

Dans ces conditions il suffit de présenter au transistor un coefficient de réflexion de
source égal a 'y pour assurer a la fois I'adaptation en puissance (gain maximum) et
les conditions de facteur de bruit minimum. Ce coefficient ', est obtenu a partir de
I's=0 en disposant en série sur la base du transistor une inductance Lg de réactance

Y a la fréquence d'utilisation.

Foints utilisés

figure 52; Positionde Ip et S;1, de deux TBH de type B en paralléle, sur I'abaque de Smith en

fonction de lI'inductance Lgy a la fréquence de 10 GHz.

Maintenant que la structure de I'étage d'entrée des circuits LNA est déterminée, nous
allons détailler dans le paragraphe qui suit les différentes topologies des circuits LNA

gue nous avons réalisés.
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8. Etude des différentes topologies de circuits.

Nous avons étudié diverses topologies de circuit Cascode afin d’explorer les
possibilités de la technologie BICMOS6G de STMicroelectronics, en cherchant a
optimiser, pour chaque circuit, une caractéristique bien précise. C’est pourquoi, nous
avons concu un premier circuit LNA (circuit n°® 1) en recherchant a optimiser le facteur
de bruit et le gain en puissance. Dans le deuxiéme circuit que nous avons réalisé
(circuit n° 2), nous avons optimisé la linéarité. Les topologies de type Cascode des
circuits n°1 et 2 sont identiques, seule la polarisation des TBH differe d' un circuit a

I' autre. La structure de ces circuits est donnée sur ldigure 53.
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figure 53 : Circuits LNA n°® 1 et 2 (BiCMOS STMicroelectronics MMIC 10GHz).

Les deux TBH de type B de I' étage d' entrée du circuit Cascode sont représentés par
le transistor Q,. Ces TBH fonctionnent en configuration émetteur commun. Les
inductances Lo et L; permettent I' adaptation en impédance et en bruit de I' étage

d' entrée du circuit LNA, qui est polarisé a I' aide d' une source active (R., Rs, R4 et
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Rs). Cette source de tension permet de compenser les dérives thermiques du circuit
et stabilise ainsi le courant de polarisation du circuit Cascode. La capacité C, permet
de faire la liaison entre I'étage d'entrée et la source d'excitation du circuit. Toutes les
capacités de liaison ont été réalisées a l'aide des capacités métal/isolant/métal, en
raison de la valeur du facteur de qualité, qui est supérieur a celui observé sur les
capacités a base de polysilicium. Il est nécessaire, en particulier dans cette partie du
circuit, de limiter au maximum les pertes de signal RF dans le circuit en utilisant les

composants passifs ayant les pertes les plus faibles possibles.

L'étage de sortie est réalisé a l'aide d'un TBH du type B (Q1), polarisé par le pont de
résistance R; et Rqp. La capacité C, permet de découpler ce pont, en régime
dynamique, de maniére a ce que Q; fonctionne en configuration base commune.
L'inductance L, et la capacité C,3 réalisent l'adaptation en impédance de I'étage de

sortie.

Les résistances de la source active (R, R3, R4 et Rs) déterminent les points de repos
des TBH Qg et Q. Le pont diviseur (Ro, R;) est calculé de telle maniere a ce que les
TBH fonctionnent en régime normal. Le circuit LNA n° 1 est polarisé avec un courant
de collecteur égal a 3 mA. Les simulations réalisées sur cette structure de LNA ont
montré un gain en puissance de 14,1 dB et un facteur de bruit de 3,1 dB a la
frequence de 10 GHz. Les simulations ont montré également un point de
compression a 1 dB ramené a l'entrée (PC) de —18 dBm et un point d'interception
d'ordre 3, ramené a I'entrée (IIP3) de -2 dBm. Nous verrons par la suite que ces deux
derniers résultats (IP3 et PC), pour les résultats théoriques de nos circuits, sont la
conséquence d'un probléme au niveau du comportement non-linéaire du modeéle
utilisé par STMicroelectronics. Le circuit consomme au total une puissance de 20
mW. Dans le deuxiéme circuit que nous avons congu (circuit LNA n°2), nous avons
optimisé la linéarité. Ce circuit Cascode est polarisé avec un courant de collecteur
égal a 7 mA. Les simulations ont montré un gain en puissance de 14,4 dB et un
facteur de bruit de 3,4 dB. Le point de compression en entrée est de -16 dBm et le
point d'interception d'ordre 3 en entrée est égal a 0 dBm. Le circuit consomme une

puissance de 32 mW.
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Enfin, la stabilité des circuits LNA a été vérifiee dans la bande de fréquence 10 kHz-
20 GHz. Nous avons pour cela étudié le facteur de Rollett, dont I'évolution est
donnée sur la figure 54 pour le circuit n® 1. Nous pouvons constater que le facteur de
Rollett reste supérieur a 100 dans cette bande de fréquence. Ceci est du reste un
avantage de la configuration Cascode qui améliore l'isolation entrée-sortie donc la

stabilité.
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figure 54 : Facteur de Rollett du circuit n°1 dans la bande 10 KHz — 20 GHz.

Dans la réalisation du circuit n°3, nous avons recherché a réduire la tension
d’alimentation du circuit pour les besoins des applications basse tension. Cette
contrainte, imposée aux constructeurs, répond au besoin des télécommunications
mobiles qui demandent des sources d'alimentation basse tension et une
consommation réduite. Or les topologies précédentes exigent une tension
d'alimentation au moins égale au double de la tension minimale Vce d'un transistor
puisque Qo et Q; sont en série, du point de vue du continu. Nous avons ainsi voulu
étudier l'incidence de la tension d'alimentation des circuits sur leurs caractéristiques.

Ainsi le circuit n°3 utilise une topologie de polarisation distribuée adaptée a la
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configuration Cascode. Le schéma électrique d'une telle topologie est donné sur la
figure 55. Remarquons que les transistors Qo (EC) et Qi (BC) restent en série, du
point de vu alternatif, mais sont en parallele du point de vue continu. Des éléments
réactifs ont été rajoutés dans le circuit (Ls, Le C4 et Cy1), afin de réaliser I'isolation
RF/polarisation entre les deux étages amplificateurs. Les éléments réactifs,
connectés au collecteur de I'étage de sortie (Q,), ainsi que sur les bases et émetteur
du premier étage (Qo), ont les mémes fonctions que celles attribuées dans les

circuits Cascode n° 1 et 2.
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figure 55 : Circuits LNA n° 3 (BiCMOS STMicroelectronics MMIC 10GHz).

Le circuit est polarisé a I'aide de deux sources actives Q; et Qs. Les résistances Ry,
Rs, Rg et Ryp déterminent le courant de polarisation de I'étage d'entrée alors que les

résistances Rj, R;, Rg et R7 déterminent la polarisation de I'étage de sortie du circuit
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Cascode. Les deux étages sont polarisés avec un courant de collecteur de 3 mA afin
de comparer les caractéristiqgues en gain, linéarité et facteur de bruit des circuits n°1
et 3. Ceci hous permettra d’'observer I'évolution des caractéristiques d’un circuit LNA
d’'une structure série a une structure distribuée, pour des TBH ayant les mémes

caractéristiques.

Les caractéristiques des trois circuits LNA que nous avons congus sont résumeées
dans le tableau 7. Ces données sont le résultat des simulations du comportement
électrique des circuits LNA, a I' aide du logiciel ADS et des modeles de TBH fournis

par STMicroelectronics.

Nf (dB) G (dB) Pc1dB IP3(dBm) Ic(mA) Vcc (V) Pdc(mw)
LNAN°1 3,1 14,1 -18 -2 3 3,3 20
LNA n° 2 3,6 14,4 -16 0 7 3,3 35
LNA n°3 4,5 12,0 -20 -4 3 1,6 18

tableau 7 : Résumé des caractéristiques simulées des circuits LNA.

Nous rappelons dans ce tableau les caractéristiques en bruit (Nf), gain (G) et linéarité
(PC 1dB et IP3) ainsi que les courants de polarisation de collecteur des TBH des
circuits Cascode (Ic). Nous avons également précisés dans ce tableau les tensions

d' alimentation de chaque circuit (Vcc) et la puissance électrique qu' ils consomment
(Pdc). Ces résultats montrent qu' une augmentation du courant de polarisation
améliore la linéarité du circuit. Le point d' interception d' ordre 3, ramené en entrée des
circuits, passe de —2 dBm pour le circuit n°1, & 0 dBm pour le circuit n° 2. Le gain en
puissance est également amélioré, il passe de 14,1 dB, pour le circuit LNA n°1, a
14,4 dB pour le circuit LNA n° 2, soit une amélioration de 0,3 dB du gain. Cette
amélioration est obtenue au détriment du facteur de bruit qui passe de 3,1 dB, pour

le circuit LNA n° 1, & 3,6 dB pour le circuit LNA n° 2.

Les caractéristiques observées sur le circuit LNA n°3 montrent que le gain en
puissance, le facteur de bruit ainsi que la linéarité du circuit Cascode se dégradent
en proportion de la réduction de la tension d' alimentation qui est ici égale a 1,6 Volts.

En effet, le facteur de bruit du circuit LNA n° 3 s' éléeve a 4,5 dB, soit une augmentation
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de 1,4 dB par rapport au circuit LNA n° 1. Le gain en puissance est égal a 12 dB, soit
une réduction de 2,1 dB par rapport au circuit LNA n°1. La vue du dessin des
masques des circuits LNA n°1 et 2 est donnée en figure 56. Les valeurs des
résistances Rg, R1, Ry, R3, R4 et Ry different d'un circuit a l'autre afin d'obtenir les

points de repos adéquats des TBH.

LLs

P

— Vcc

figure 56 : Dessin des masques concernant le Circuit LNA n° 1 (surface=700x750um?2).

Nous pouvons observer sur la figure 56 les capacités métal/métal (MIM); Ce type de
capacité a été utilisé en raison des facteurs de qualité importants qu'il présente. Les
deux inductances spirales sont munies d'un plan de masse présentant des
discontinuités qui réduisent les pertes dans le substrat et contribue ainsi a améliorer
le gain et le facteur de bruit, en réduisant les pertes de signal RF. Le circuit est muni

de plots de connections RF (PAD RF) et d'un plot de connection pour la polarisation
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continue du circuit (Vcc). Le plan de masse (bleu) est utilisé pour réaliser I'inductance
d'émetteur. En disposant la connection de I'émetteur du TBH Qo a une distance
adéquate du plot RF d'entrée, l'inductance parasite ainsi créée présente une valeur
satisfaisante pour adapter en bruit et en impédance le circuit sur la référence 50
ohms. Nous avons utilisé ce procédé car l'inductance parasite, induite par le plan de
masse, est du méme ordre de grandeur que l'inductance dont nous avions besoin
afin d'adapter en bruit et en impédance le circuit. Ce circuit occupe une surface de
700x720 pm2. De méme, nous pouvons Vvoir la vue de dessus du dessin des

masques du circuit n° 3 enfigure 57 qui occupe une surface de 500x1000um?2.

Sortie RF

+Vee

Entrée RF

figure 57 : Dessein des masques du circuit LNA n° 3 (surface : 700x1200um?2).
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9. Caractérisation des amplificateurs faibles bruit

Les circuits fabriqués par STMicroelectronics ont été caractérisés en utilisant une
station sous pointe de type Karl Zuss. Au niveau des caractérisations statiques, les
courants de polarisation mesurés et simulés montrent une bonne concordance. Nous
avons ensuite mis en place le banc de caractérisation en parametres S afin d’évaluer
le gain en puissance et les coefficients d’adaptation des circuits. Les mesures sont

effectuées a I'aide d’'un analyseur de réseau Anritsu.

La courbe de gain en puissance en fonction de la fréquence, donnée sur la figure 58,
montre le résultat des caractérisations en parametres S réalisées sur le circuit LNA

n°1.
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figure 58 : Gain du circuit LNA n° 1. figure59 : Paramétres S11 et S22 du circuit LNA n°1

Cette courbe indique que ce circuit présente un gain égal a 17 dB a la fréquence de
11,4 GHz. Le décalage du pic par rapport a la fréquence 10 GHz retenue lors de la
conception s' explique par la forme du coefficient de réflexion en sortie du circuit ().
La fréquence a laquelle le module de ce coefficient est minimal est égale a 11,5 GHz
(figure 58) au lieu de 10 GHz (figure 60). La mauvaise évaluation des capacités
parasites en sortie du circuit est la cause de cet écart par rapport aux résultats
théoriques. A ceci, il convient d' ajouter la dispersion des composants passifs qui est
de 20 %. Les courbes de la figure 60 illustrent les variations des parametres Sj,, S11

et le gain disponible du circuit LNA n° 1 prévues par la théorie.
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figure 60 : Courbes théoriques de Sy, S1; et G, du LNA n° 1.

Les modéles de composants actifs présentent également des dispersions. En effet, si
l'on regroupe, sur le méme abaque de Smith, les paramétres S;; et Sy, dun
transistor de type B mesuré et simulé, nous obtenons le résultat donné en figure 61.
On peut observer sur cette figure, dans la bande 1 GHz - 35 GHz, S;;, Sa33, qui sont
respectivement les coefficients de réflexion en entrée du TBH B mesuré et simulé.
Sz, et Sy4 sont respectivement les coefficients de réflexion mesuré et simulé en sortie
du TBH. Nous pouvons constater que le parameétre S, du TBH commence a

s'éloigner des données expérimentales a partir de 9,5 GHz.
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figure 61 : Paramétres S mesurés et simulés du TBH B.

Nous avons ensuite mesuré le point de compression a 1 dB et le point d'interception
d'ordre 3 sur plusieurs puces afin d'évaluer la dispersion des caractéristiques non
linéaires du circuit. Ces mesures ont été effectuées a la fréquence de 11,4 GHz,
fréquence a laquelle le gain maximum a été observé. Les résultats sont regroupés

dans le tableau 8.

Puce n® [ec(md) Craan ( dED [IP3 { dBm) CIP3 (dBm) PerdBm) OPC{dBm)
1 3 12 -1D f -16 ]
2 41 16,5 Q.5 a -1a.5 |
3 32 174 -10.3 10 =17 ]
4 7 1?7 9 8 -16 |
5 31z 7 22 é 13 |
] 4 12 =10 7 18 ]
T 45 17 ™ 10 -8 3

tableau 8 : Mesures effectuées a 11,4 GHz sur sept puces de LNA.

Ce tableau regroupe les courants d'alimentations de chaque échantillon de circuit
intégré (Icc) alimentés a méme tension (6 volts). Le gain et les points d'interception
ramenés en entrée (IIP3) et en sortie (OIP3) sont également donnés, ainsi que les
points de compression ramenés en entrée (PC) et en sortie (OPC). Des mesures ont
également été effectuées pour différentes tensions d'alimentation du circuit LNA (4, 5

et 6 volts). Ces mesures sont regroupées dans le tableau 9 ou sont donnés le
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courant d'alimentation consommé par le circuit LNA testé, le gain disponible, les

points d'interception d'ordre 3 ramenés a l'entré (IIP3) et en sortie (OIP3) et les

points de compression ramené en entrée (IPC) et en sortie (OPC).

Mesures effectuées 4 11 4 GHz

oo (mA) Gain (dB) NF3 [dBM)  OIP3 (dBm)
43 173 -7 10
28 16 -2 14
F By 10 -4 B

PC (dBM)  OPC (dBm)
-18 3
14 35
15 5

tableau 9 : Variations des caractéristiques du L NA avec la tension d'alimentation.

Les évolutions du gain, du point de compression a 1 dB et du point d'interception

d'ordre 3 ramené en entrée sont tracés sur les graphiques des figures 63 et 64. Le

courant consommé par le circuit LNA testé correspondant aux différentes tensions

d'alimentations est donné en

Sensibilité du gain

Gain (dB)

abscisse.

2 25 3 35

Courant d'alimentation (mA)

figure 62 : Gain du L NA en fonctionde lcc.

45

IP3 et Pc (dBm)
'

&
)

-12 -
-14 -
-16 1
-18 4
-20

&5 A0 o
P

Sensibilité de la linéarité

-~ 11P3 (dBM) |
IPC (dBM)

25

3 3,5 4 45

Courant d'alimentation (mA)

figure 63 : Linéarité du LNA en fonction de Icc.

Nous constatons que le gain en puissance chute rapidement en deca d'un courant

d'alimentation de 2,8 mA. Au-dela, le gain en puissance est compris entre 16 et 18

dB. Les courbes de point d'interception d'ordre 3 et de compression ramené en

entrée (figure 64) montrent que les conditions optimales de linéarité sont obtenues

pour un courant de 2,8 mA, pour cette structure de circuit. L'étude théorique que

nous avons menée précédemment montre que la linéarité pourrait étre encore

améliorée avec une structure de circuit dédiée et un courant de collecteur de 7 mA.
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Des statistiques sur les différentes mesures réalisées sur le LNA sont indiquées sur
le tableau 10.

“Yaleur moyenne du gain en dB ird
“Yakeur moyenne de IP3 en dBm -9
“Yaleur moyenne de Pe en dBm A7
Dispersion du gain (%) 3
Dispersion de IP3 (%) 10
Dispersion de P (%) 5

tableau 10 : Statistiques réalisées sur le LNA.

On y reléve notamment la bonne homogénéité des performances en gain. Enfin, une
série de mesures a été réalisée a difféerentes fréquences. Nous avons ainsi pu vérifier
qgue les meilleures caractéristiques du LNA, en terme de gain et linéarité, sont
observées a la fréequence de 11,4 GHz. Enfin le tableau 11 rapporte les
caractéristigues du LNA que nous avons relevées a la fréquence de 10 GHz, pour

différents courants d'alimentation.

Mesures effectuées 4 100 GHz

lcc (mA)  Gain (dB)  IP3 (@BM) OIP3 (dBm) IPC (dBM) OPC (dBm)

45 11 -10.5 F. -21 4
258 10 -1 2 =20 125
F By BA 125 ] -21 -12

tableau 11 : Variations des caractéristiques du L NA avec la tension d'alimentation.

Nous retrouvons dans ce tableau le gain en puissance proche de 10 dB, a la
fréquence de 10 GHz, observée au cours des caractérisations en parametres S. Le

gain en puissance chute rapidement avec le courant d'alimentation.
Nous avons ensuite continué nos caractérisations a l'aide d'un banc de mesure en

bruit haute fréquence. La structure de ce banc de mesure est donnée a la page

suivante :
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figure 64 : Banc utilisé au cours des mesures de facteur de bruit des circuits LNA.

L'analyseur de spectre permet de réaliser la mesure de puissance de bruit, pour
chaque état de la source de bruit. Une fois ces données acquises, le calculateur
détermine le facteur de bruit du DUT. Les caractérisations que nous avons
effectuées avec ce banc sur le circuit LNA, ont permis de relever un facteur de bruit
compris entre 4,4 et 4,9 dB dans la bande 10 — 12 GHz. Le résultat de ces mesures

est donné ci-dessous en figure 65.

Gain (Ga) et facteur de bruit (NF)

wn
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figure 65 : Caractérisation du facteur de bruit (NF) du L NA.

Ces valeurs sont supérieures a celles attendues d'apres les simulations réalisées et
s'expliquent par la mauvaise évaluation de la résistance distribuée de base (rgg') des
TBH. Des caractérisations de ce parameétre ont été effectuées au sein du LAAS-
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CNRS et de I''RCOM dans le cadre du projet RNRT ARGOS. Les mesures statiques,
dynamiques et en bruit basse fréquence ainsi réalisées ont montré un écart important
entre les valeurs mesurées et les valeurs implémentées dans les modéles de
STMicroelectronics. Ces mesures ont été effectuées sur le TBH C et ont indiqué qu'il
existait un rapport jusqu'a 4 entre les valeurs mesurées et celles fournies dans le
modéle de STMicroelectronics [1]. Récemment nous avons eu confirmation de la part
de STMicroelectronics de possibles déviations de cette résistance d'un facteur 3 par
rapport au modele en fonction du procédé technologique utilisé. Le parametre Fyn
est sensible a la résistance rgg', comme nous l'avons vu dans I'expression |. 58. Des
rétrosimulations effectuées sur le circuit ont également confirmé ce résultat. Nous
avons augmenté, en simulation, la résistance de la base dans les mémes proportions

et avons effectivement constaté une augmentation du facteur de bruit de 1,5 dB.

Lorsque ce probléme au niveau de l'implantation du contact de base sera résolu, la
résistance d'accés a la base ( rgg’) réelle sera égale a la valeur implémentée dans le
modele électrigue des TBH. Ainsi, les résultats de simulation de facteur de bruit
seront beaucoup plus proches des 3,5 dB prévu initialement par la théorie. Afin de
pouvoir comparer les performances réelles de la technologie BICMOS SiGe de
STMicroelectronics avec I'état de I'art, nous avons retenu une valeur de 3,5 dB pour
le facteur de bruit du circuit LNA a 10 GHz. Ce résultat est illustré par le point A sur le
graphique donné en figure 66 qui regroupe I'état de I'art des technologies SiGe dans
ce domaine d'application. Le point B présente un gain de 26 dB et un facteur de bruit
de 2 dB a la fréquence de 10 GHz. Cependant comme aucun résultat n'est donné
dans la publication [8] en ce qui concerne la linéarité, nous n'avons pu comparer les
points de compression et d'interception d'ordre 3 de notre circuit LNA avec ces
résultats. Il faut préciser que la largeur des doigts des transistors est inférieure a
celle des TBH que nous avons utilisés (0,25 pum au lieu de 0,4 um) et que la
concentration en germanium est graduelle. La fréquence de transition (f)) des TBH
utilisés pour la publication [8] est égal a 80 GHz alors que le fr des TBH que nous
avons utilisés est égal a 45 GHz. Les fréquences maximales d'oscillations des TBH
utilisés pour la publication [8] est de 95 GHz, celle des TBH de STMicroelectronics
est de 60 GHz. Ces précisions permettent de situer le contexte dans lequel les

résultats publiés dans cet article ont été obtenus. Les résultats publiés dans l'article
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et qui représenté par le circuit C du graphique de la figure 66 [9] indiquent un facteur
de bruit de 3,2 dB pour un gain disponible de 15 dB a 10 GHz. Les points de
compression et d'interception d'ordre 3, dans cet article, sont respectivement égaux a
—16 dBm et —6,8 dBm. Nous avons obtenu respectivement —17 et —9 dBm sur notre
circuit. La technologie utilisée pour la réalisation du circuit LNA [9] présente une
concentration abrupte en germanium. La fréquence de transition des TBH utilisés
pour réaliser ce circuit est de 50 GHz et la fréquence maximale d'oscillation est
également égale a 50 GHz. La largeur de doigt des TBH est égale a 1,2 um et leur

longueur & 20 pm.

figure 66 : Etat de I'art des technologies bipolaires SiGe dans le domaine des circuits LNA,

d'apreés [8].
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10.Conclusion

Des valeurs appropriées d'inductances, connectées en série sur I'émetteur et la base
dun TBH en émetteur commun, permettent d'assurer a la fois I'adaptation
d'impédance et les conditions optimales en bruit vis a vis d'un générateur 50 ohms.
L'utilisation d'un second TBH, en configuration base commune, permet de réaliser un
circuit Cascode. Ce type de circuit permet de réduire l'effet Miller, ce qui augmente
les performances en gain des circuits LNA. Lorsque les deux étages du circuit sont
disposés en série, nous observons les meilleures performances en terme de gain,
linéarité et facteur de bruit. La contre partie de ces avantages est de nécessiter une
tension d'alimentation importante pour polariser les deux étages. Il est également
possible de disposer les deux étages du circuit Cascode en paralléle : nous obtenons
alors une structure distribuée. Dans ce cas, la tension d'alimentation nécessaire pour
polariser le circuit est environ deux fois plus faible. L'inconvénient de cette topologie

est de dégrader le gain, la linéarité et le facteur de bruit des circuits.

L'étude théorique, menée sur différentes topologies de circuits Cascode, a montré
gue les performances en gain et linéarité des circuits sont meilleures si I'on polarise
les TBH avec un courant de collecteur élevé (7mA), mais le facteur de bruit se
dégrade. Si I'on désire réduire le facteur de bruit, il est nécessaire de polariser les
TBH avec un courant de collecteur faible (3mA). Les résultats expérimentaux ont
montré que le modele sous estime les performances en gain (14 dB au lieu des 17
dB mesuré). Par contre, les caractérisations en facteur de bruit et en distorsion ont
montré que le modeéle électrique sous estime la distorsion. La distance qui sépare les
points de compression et d'interception d'ordre 3 montre que les résultats du modéle
électrique, en terme de distorsion, sont peu fiables alors que I'erreur au niveau du
facteur de bruit s'explique par les problemes au niveau de l'implantation du contact

de base des TBH au cours de la fabrication.
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CHAPITRE 3:
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1. Introduction

Nous avons défini, au cours du chapitre 2, le seuil de détection d'un récepteur radio
et l'intérét de l'abaisser le plus possible. Les premiers récepteurs radio utilisaient la
technique de réception directe. De simples amplificateurs, accordés sur la fréquence
d'une station d'émission radio, amplifiaient le signal recueilli par l'antenne de
réception. Le signal était ensuite converti en signal audible a I'aide d'une détection
guadratique. Non seulement cette technique était peu pratique si I'on désirait recevoir
beaucoup de stations, mais elle nécessitait de disposer d'amplificateurs a fort gain en
haute fréquence et de filtres trés sélectifs, difficiles a réaliser étant donné la faible
valeur du facteur de qualité des filtres réalisés en éléments localisés. Cette technique
rendait ainsi délicate la conception de récepteurs trés sensibles.

La technique de réception superhétérodyne, inventée en 1918 par Edwin H.
Armstrong, a permit de supprimer ces problemes, en utilisant le mélange en
fréquence. Le principe est donné sur le schéma fonctionnel en figure 67, ou le signal
d'un oscillateur local (fosc) est utilisé pour abaisser la fréquence du signal RF détecté
par le récepteur (fant), & une fréquence caractéristique, la fréquence intermédiaire
(fur). Cette frequence, de valeur plus réduite, facilite le filtrage et I'amplification du

signal utile.

f

ant

N

Etage Moyenne Fréquence
ampli. et filtre sélectif

Antenne
= vers la
Vant Vant % Yosc : détection
~ ————8
= | D
UOSC M= Fasc - Fant '
Oscillateur (ou 1= Fant - fosc) Fmr
{Hétérodyne)

fDSE

figure 67 : Récepteur superhétérodyne.
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Le signal intermédiaire est ensuite rendu audible par une détection quadratique. La
sélection d'une station radio est alors déterminée par la fréequence de l'oscillateur
local (fosc). Deux fréquences sont détectées par le récepteur radio (fant1 et fant2) et

les relations entre ces différentes fréquences sont les suivantes :

fANTl = fOSC - fI fANT2 = fOSC + fl 1. 66

La fréquence fant2, €st la fréquence image de fant1, cette fréquence est éliminée a

l'aide d'un circuit présélecteur comme l'indique la figure 68.

Antenne

W,
\FHESELECTEUR ant )
> Etage Moyenne Fréquence

ampli. et filtre sélectif

C\i’fa ccord vers I_a
ant Vant x Vosc | détection
1 =X : ——o D
Oscillateur Yosc (uur:1_=:";f::- :?;:c} Tmr
{Hétérodyme) £2 = fgsg + fant
J_Zl CY osc
fasc

figure 68 : Récepteur superhétérodyne muni de son réjecteur de fréquences images.

La stabilité des sources RF, utilisées comme oscillateur local, est une caractéristique
qui est déterminante du seuil de détection. En effet si la fréquence d'oscillation fosc
de l'oscillateur local est trop instable des problemes apparaissent dans la détection
du signal RF. Pour comprendre cela considérons le spectre d'un signal a détecter et
celui d'un signal parasite qui est tres voisins (voir figure 69). Enfin, considérons le
spectre de l'oscillateur local, caractérisé par une densité spectrale centrée sur la
fréequence fosc et dont I'étalement est fonction de son bruit de phase. Le mélange
opéré entre le signal issu de l'oscillateur local, le signal a détecter et le signal
parasite provoque la superposition des spectres associés aux signaux a détecter et

utile, autour de la fréquence intermédiaire, comme le montre la figure 69.
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figure 69 : Influence du bruit de phase de I'oscillateur local.

Par conséquent, le rapport signal sur bruit du signal en sortie du mélangeur se
dégrade a cause de la pureté spectrale limitée de l'oscillateur local. Les fluctuations
de la fréequence d'oscillation des sources RF posent également des problemes dans
la synthése des signaux RF utilisés dans les télécommunications. En effet, les
sources RF sont utilisées pour générer la porteuse autour de laquelle va étre
transposé le spectre du signal a transmettre a l'aide d'un mélangeur. La largeur de
bande occupée par le signal ainsi synthétisé est liée a la pureté spectrale de la
porteuse, ce qui pose des problémes d'encombrement de spectre si la source RF
utilisée est trop instable. Les terminaux de communication numeérique sont également
tres sensibles au bruit de phase qui augmente le taux d'erreur dans la détection des
signaux digitaux. Les contraintes économiques et commerciales des
télécommunications mobiles a haut débit poussent les fabricants de composants
électroniques a fabriquer des sources RF, dans le domaine micro-onde, a grande

pureté spectrale.

Apres un rappel de la notion de bruit de phase et des modéles développés pour
expliquer ce comportement des circuits autonomes, nous exposerons le
fonctionnement et les caractéristiques des différents circuits oscillateurs que nous
avons réalisés. Les caractéristiques des différentes topologies de circuits réalisées

ont été comparées afin de déterminer celle qui offre les meilleures caractéristiques.
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Enfin nous exposerons la technique de dégénérescence de bruit, qui appliquée a un
circuit Collpits, permet de réduire le bruit de phase d'un oscillateur.

2. Bruit de phase

Le signal généré par un circuit oscillateur, de fréquence fp, peut se mettre sous la

forme suivante :

V(t) = AL+ At)|BIn(2Er [F o [ + D (1)) 1. 67
Ainsi, une source RF génere un signal dont l'amplitude et la phase fluctuent
aléatoirement. L'amplitude fluctue autour d'une moyenne A, avec une certaine
variance et la phase évolue suivant une tendance linéaire, comme indiqué sur la

figure 70.

a phase e _t
Output Phase v

o7 “1‘"-."*4
! .
L

T
'\."‘

L

time

figure 70 : Fluctuation de la phase autour d'une tendance linéaire.

Cette figure et I'expression I. 67 montrent que le terme @(t) est une variable aléatoire
centrée caractérisée par une densité spectrale S,q(f) exprimée en rad/vHz. La
fréquence instantanée du signal généré par une source RF (fo(t)) est obtenue en
dérivant la phase par rapport au temps. Nous obtenons alors I'expression suivante :

fo(t)=fo+ 0P
2ot

=fo+ f [O() = fo+Af (1) l. 68

Par conséquent, la fréquence instantanée d'une source RF fluctue aléatoirement
autour d'une moyenne f, appelée fréquence d'oscillation ou porteuse. La variable

aléatoire Af(t) est appelée bruit de fréquence, a laquelle est associé la densité
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spectrale Sx(f). Le bruit de phase et de fréquence d'une source RF sont alors

dépendants I'un de l'autre par la relation suivante [1] :

Sw(f)=f?Bao(f) 1. 69
Ainsi, la puissance du signal généré par une source RF est répartie autour de sa
fréequence d'oscillation fo. Plus la puissance observée autour de la fréquence fy est
faible et plus la source RF est pure. On caractérise ainsi la pureté spectrale des
sources RF en faisant le rapport de la puissance observée dans les bandes latérales
de la porteuse sur la puissance totale du signal généré par la source. Ce rapport
(L(fm)) est défini a une distance de f, Hertz autour de la fréquence fy,, dans une
bande d'observation large de 1 Hertz. On montre que ce rapport est exprimé en

dBc/Hz et prend la forme suivante [1] :
fm
L( ) =1omog§5#g 170

Par conséquent, la pureté spectrale d'une source RF est conditionnée par son bruit
de phase Spy. La puissance observée autour de la fréquence d'oscillation, en
fonction de la distance f, a la fréquence d'oscillation fy, des sources RF a la forme

donnée sur la figure 71.

0 N K/ fm

figure 71 : Spectre en bruit de phase d'un oscillateur.

Prés de la porteuse, le rapport L(fn,) décroit avec une pente de 30 décibels par

décade. Loin de la porteuse, le rapport L(f,) décroit avec une pente de —20 ou —10
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décibels par décade, selon la valeur du facteur de qualité en charge du circuit
d'accord en fréquence. Tres loin de la porteuse, le plancher de bruit est atteint et le
rapport L(f) est constant.

Etudions quantitativement de quelle maniére est influencée la fréquence d'oscillation
d'une source RF. Considérons le schéma de la figure 72 ou des éléments réactifs
sont connectés autour d'un transistor, qui présente alors une impédance dynamique
Zea entre son émetteur et son collecteur. Le collecteur du transistor est chargé par
une impédance Z.,. Les sources de bruit en tension générées par le transistor sont

représentées par la source Vg.

TEC
Réseau de réalisation
d'impédances, 1 stub, 2
—%B stubs, transformateur )/4...
z°/ (Chap. II)
—— \ Résonateurs diélectriques
B (Chap., III)
Vs
= B8
A
DIODES

.
Coupleurs, cavités...
Gunn
Tunnel

Impatt

figure 72 : Schéma électrique d'une source RF a résistance négative.

On démontre alors [2] que les variances des fluctuations de fréquence (Af2) et
d'amplitude (AA2) du signal issu d'un tel circuit sont données par les expressions
suivantes :

e Ve?

‘ 0(Zea + Zch) d(zea + zch)

=H ¥s*

(A’ En?(B-q)

2
[do? +
ow
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P = Ve® = K [Vs?
2
40T (Zeg;z‘:h) A% G@n2(B-a)

.72

Avec :
a= phasemh(zez;zm)% B = phaseDEPi(zez;ZCh)E .73

Ces expressions montrent que le bruit d'amplitude est bien plus faible que le bruit de
phase, par la présence du terme en w? au dénominateur de I. 71. C'est pourquoi le
bruit d'amplitude est souvent ignoré dans la caractérisation de la pureté spectrale
des sources RF. L'expression |. 72 montre que la dispersion du spectre en puissance
des sources RF dépend du niveau des sources de bruit en tension sur les
commandes du transistor et d'un facteur K, appelé facteur de pushing. Le facteur de
pushing est sensible aux impédances disposées autour du transistor. C'est pourquoi

il convient d'optimiser la topologie du circuit afin de réduire ce facteur.

L'autre caractéristique importante d'un circuit oscillateur est le facteur de pulling. La
fréquence d'oscillation d'une source RF est sensible a I'impédance de charge qui est
connectée a sa sortie. La fréquence d'oscillation d'une source RF varie avec le taux
d'onde stationnaire (1) occasionné par une variation de l'impédance de charge. La

relation entre ces deux grandeurs [2] est la suivante :

2
Afo=_to F 71 1. 74
2 [Qext T

Le terme Qex, exprimé en fonction des caractéristiques du circuit oscillateur, est

donné ci-dessous [2] :

fo XO 1
= — — . 75
Qe 2 0w R

Ou X, est ici la somme des réactances Xea et Xch. Qex fait la relation entre le facteur

de qualité a vide et en charge a l'aide de I'expression donnée ci-dessous [3] :

o1 10

QL:EJF@H . 76

La mesure de Q., comme nous le verrons plus loin, est donnée par le spectre en

bruit de phase de la source RF.
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Le mécanisme de conversion entre la source de bruit Vg et le bruit de phase observé
sur les circuits autonomes a été étudié par Leeson. Leeson a proposé un modele qui
montre que le bruit de phase dépend du facteur de qualité en charge du circuit
d'accord en fréquence et de la source Vg. Nous allons détailler le principe dans le

paragraphe suivant.
3. Modeéle de Leeson
Ce modele [1] se base sur l'analyse linéaire d'un quadripdle mis en contre réaction

comme indiqué sur la figure 73. Les sources de bruit en tension sont ramenées a une

source Vg sur la consigne d'entrée du circuit X(t).
X(t)=Vg

e
F(jw)

— V(1)

figure 73 : Modéle de Leeson.

Y(t) est le signal observé en sortie du circuit. Le quadripdle est un filtre passe bande,
de fonction de transfert F(jw), utilisé pour accorder la fréquence d'oscillation du

dispositif. Le diagramme de Bode de F(jw) est donné ci-dessous :
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4 [EGw)| Diagramme de Bode de la fonction de
""" transfert en boucle ouverte du quadripble F.
En haut est tracé le module en fonction de la
fréquence, exprimé ici en décibels. En bas est

-3dB tracé la phase en degrés.

— >  Le quadrip6le est un filtre passe bande dont le
fl fo f2 f(Hz)
4 d(jw) réle est de réaliser I'accord en fréquence. Le
' circuit se met alors a osciller a la fréquence fo.
00
Le filtre est caractérisé également par sa
bande passante, qui est liee au facteur de

qualité du filtre. Plus ce dernier est élevé et

».

1 iy 2 (12) plus la bande passante est étroite.

figure 74 : Fonction de transfert F(jw).

Les caractéristiques d'un filtre passe bande sont sa fréquence de résonance f, et son
facteur de qualité Q, qui conditionne la bande passante du filtre d'apres la relation
suivante :

B:fz_h:ZDfo

.77

La source de bruit Vg module les caractéristiques du quadripdle, ce qui se traduit par
des fluctuations de phase du signal qui le traverse. Ce bruit de phase est appelé bruit
de phase résiduel et se caractéerise par une densité spectrale Sy(f). Les fluctuations
de phase ainsi produites dans la boucle de réaction perturbent les oscillations du
circuit en générant des fluctuations aléatoires de la fréquence d'oscillation (fo). Par
conséquent la densité spectrale en puissance du signal disponible en sortie du circuit
subit une dispersion autour de f,. Leeson a montré que pres de f,, c'est a dire dans la
bande passante du filtre, le bruit de phase résiduel du quadrip6le module en
fréquence l'oscillation du circuit. La densité spectrale du bruit de phase du signal
délivre en sortie du circuit (Sy(fm)) est alors corrélée au bruit de phase résiduel du

guadripdle par la relation suivante [1] :
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fo [f
Q[

D'autre part, comme le bruit de phase résiduel est corrélé au spectre en bruit de la

So( fm) = Sox( fm) 1. 78

source Vg (Svs(fm)) par le facteur de pushing K, le bruit de phase du circuit peut se
mettre sous la forme suivante [1] :

fo ﬁ
[QCin

En dehors de la bande passante du filtre, c'est a dire loin de fo, le bruit de phase

So(fm) = S( fm) (K 1. 79

résiduel module en phase I'oscillation du circuit. Leeson a montré que dans ce cas, la

relation entre Sy(fn) et Sy(fm) est la suivante [1] :

SID( fm) = Sﬁx( fm) l. 80

Soit, en fonction du spectre en puissance de la source de bruit en tension Vg :

So(fm) = Sm( fm) [K .81
Ainsi, dans I'hypotheése ou cette source génére un bruit blanc autour de la fréquence
d'oscillation du circuit, le modéle de Leeson explique que la forme du spectre en bruit
de phase, observé sur le signal délivré par un oscillateur, décroit avec une pente de
20 dB par décade prés de fy pour devenir ensuite constant, comme l'indique la figure
75.

A L(fm)
Modulation de fréquence
/ Modulation de phase
1/f.2 l
const
fo/l2Q
1 »
} >
f, (Hz)

figure 75 : Spectre en bruit de phase d'un oscillateur d'aprés le modéle de Leeson.
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Entre ces deux comportements du spectre en bruit de phase de l'oscillateur, une
transition s'opére a une distance de f, égale a fr=fo/2Q Hertz, ou Q est le facteur de
gualité en charge du circuit d'accord en fréquence. La distance fg, qui va déterminer
la pureté spectrale d'une source RF, est inversement proportionnelle & Q. Il convient

donc d'utiliser des circuits d'accord a coefficients de qualité en charge éleveés.

Le modele proposé par Leeson est cependant incomplet car il n'explique pas les
pentes de 30 décibels par décade observées trés pres de la porteuse. Ce type de
bruit de phase ne peut se justifier que par la présence de bruit de scintillation, autour
de fo, dans le spectre de la source de bruit Vg. Le comportement non-linéaire des
transistors utilisés dans la conception de sources RF est a lorigine de ce
phénomene. En effet, le spectre en bruit basse fréquence des transistors bipolaires
est fonction de leur courant de polarisation [13], [14], [15]. Par conséquent, les
sources de bruit en tension sont modulées en amplitude par le signal RF généré par
le circuit. Ainsi, le spectre en bruit basse fréquence des transistors (Syn(f)) est

transposé autour de fp, comme indiqué sur la figure 76.

Sun(P)

A

« conversion haute"

N

0 fo f

figure 76 : Transposition du spectre en bruit basse fréquence des transistors autour de leur

fréquence d'oscillation.

D’autre part, ce phénomeéne se produit également autour des harmoniques du signal
délivré par un oscillateur [16]. Les parties supérieures du spectre de ce signal sont
donc transposées autour de fp par intermodulation [16], [17], comme lindique la

figure 77.
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A SVN (f)
"upconversion” "downconversion"
an) anu
0 fo 2.fo f=

figure 77 : Mélange par intermodulation du spectre des sources de bruit autour de fo.

Par conséquent, les caractéristiques en bruit basse fréquence ainsi que la distorsion
des transistors, sont des criteres déterminant la pureté spectrale d'un circuit

oscillateur.

Pour traiter le probleme des sources de bruit basses fréquences, le bruit est ramené
a une source équivalente disposée a l'entrée des transistors bipolaires, qui se
caractérise par une densité spectrale Syn(fn) dont la forme est la suivante :

S/N(fm):KEEHEE l. 82
O fnC

La constante K, exprimée en V/VHz, ainsi que la fréquence de coude fc qui délimite
la transition entre le bruit de scintillation et le plancher de bruit, sont des
caractéristiqgues du transistor. Transposée autour de la fréquence d'oscillation, la
densité spectrale de bruit en tension Syg(f) a une forme similaire a celle de Syn(f). En
toute rigueur la fréquence de coude, caractéristique a Syg(f), est différente de fc [16].
Cependant la faible différence constatée fait que ces deux caractéristiques sont
considérées comme identiques. Le spectre en bruit de phase est alors obtenu en
remplacant Syg(f) dans les expressions I. 79 et |. 81 par I'expression |. 82, multipliée
par la constante de conversion (Ko) entre le spectre Syn(f) et Syg(f). Selon les
positions respectives de fr et fc, autour de la fréquence fo, le spectre en bruit de

phase d'une source RF est donné par les expressions suivantes :
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fo

L

Lorsque = fr< fc, le facteur de qualité du filtre est important, le signal généré

par les oscillations du transistor est alors modulé en fréquence, dans une bande de
fréquence comprise entre f, et fo+fc. Le bruit de phase est alors donné par

I'expression suivante, ou A est 'amplitude des oscillations :

KOEK fcof o E
H(f) = % EZ[G?LHM 41Q° EfMgE 83

= fr> fc, le facteur de qualité du filtre est faible et le bruit de

Lorsque
L

scintillation disparait avant que I' oscillation du transistor ne soit modulée en phase.

Le bruit de phase est alors donné par I'expression suivante :

L(fM)—KOI:KEEl fcofo? E
fu 4|:QL Ofw - 84

La figure 78 résume les différentes formes de spectre en bruit de phase que I' on peut

alors observer, en sortie d' un circuit oscillateur, selon les valeurs ded et fi.

L(fm)dBc/ Hz L(fm)dBc/ Hz
A A

! . > v v >
W2Q ety fo 2Q
SVN(fm)vlez : : SVN(fm)\leHz : !
A i i A i
T
, , > >
2Q  fo fu o 12Q fuy

figure 78 : Spectres en bruit de phase observés dans les oscillateurs a) Q faible , b) Q élevé.
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Ces figures montrent que le facteur de qualité en charge du circuit est déterminant
dans la pureté spectrale des sources RF. La définition du facteur de qualité, donnée
par I'équation I. 77, montre qu'il est difficile de réaliser des sources RF de grande
pureté spectrale dans le domaine des micro-ondes. Le second facteur influencant la
pureté spectrale des sources RF est déterminé par les caractéristiques en bruit
basse fréquence des transistors utilisés. Enfin, le dernier facteur influent la pureté
spectrale d'un oscillateur est donné par le facteur de conversion entre les sources de
bruit des transistors et le bruit de phase de l'oscillateur. Il convient de réduire ce

facteur en optimisant la topologie des circuits.

Le premier moyen d'action, pour optimiser le bruit basse fréquence des transistors,
est de réduire la polarisation des transistors et d'utiliser ces derniers dans leurs
conditions de fonctionnement optimales en bruit. Les conditions de fermeture, en
basse fréquence, ont donc une grande influence sur le bruit de phase. Il faut
cependant veiller a ce que les caractéristiques dynamiques des transistors soient
compatibles avec une faible polarisation, afin de pouvoir entretenir des oscillations

dans le circuit. Si le gain des transistors est inférieur & un, cela est impossible.

D’autre part, on montre que la stabilité en fréquence d'un circuit oscillateur est
grande [2], si la relation suivante est vérifiée :

ORea [EpXea N 0Xen H>

>0 I. 85
0A [Jow ow [

Ou Xea et Xch sont respectivement les réactances des impédances Ze, et Zegh. Rea €St
la partie réelle de 'impédance Z¢,. Nous avons vu précédemment que le facteur de
pulling est proportionnel a la dérivée de X, et X Par conséquent, la pureté
spectrale d'une source RF est également influencée par le facteur de pulling. Il
convient de réduire ce facteur en optimisant la topologie des oscillateurs afin

d'obtenir des dérivées des réactances Xe, et Xcn importantes.

Enfin le dernier moyen d'action pour réduire le bruit de phase est d'optimiser la
puissance des oscillations (A?). Les expressions I. 83 et I. 84 montrent que le spectre
en bruit de phase est inversement proportionnel a A2. Cependant, comme nous

venons de I'expliquer, certaines composantes de Syn(f) (le bruit de scintillation) sont
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transposées par mélange fréquentiel autour de fo. Pour ce type de composantes en
bruit, leur niveau de puissance est proportionnel a A2 [3]. Ce qui rend le bruit de
phase, issu de ce mécanisme, indépendant de la puissance des oscillations. Ce type
de bruit de phase est appelé multiplicatif. Pour les autres composantes de bruit,
comme le bruit thermique qui sont indépendantes des phénoménes non-linéaires, le
bruit de phase diminue avec la puissance des oscillations. Ce type de bruit de phase
est dit additif. Il faut donc rechercher le compromis idéal qui permette de réduire au

mieux le bruit de phase.

4. Conditions d'oscillation

Afin de pourvoir osciller, un circuit doit remplir certaines conditions que I'on définit sur
un plan de référence, disposé de maniére arbitraire dans le circuit oscillateur.
Reprenons le circuit de la figure 72 et soit A/A’ le plan de référence. Disposons le
entre les impédances Z., et Zcy. Le circuit se raméne alors au schéma donné en

figure 79, ol deux impédances (Zea et Z¢n) sont reliées par les points A et B.

A

A

2,

Zch

i B

|
L 2
|

|

|
ea |
|

|

|
L 4
|

A

figure 79 : Oscillateur a résistance négative.

Le circuit entre en oscillation si les conditions suivantes sont vérifiées :
FeMe>1 et phaselcle)=0 1. 86

Ou ¢y et Teq sont respectivement les coefficients de réflexion que présentent les
impédances Zg, et Ze; a 10 GHz. La premiere expression (module) est nécessaire
afin que le transistor entretienne des oscillations, en compensant toutes les pertes
occasionnées dans le circuit et la charge 50 ohms. La deuxiéme expression (phase)
détermine la fréquence a laquelle le circuit va osciller. Ainsi I' analyse du produit
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[cnMea permet de déterminer les impédances a connecter autour d'un TBH pour que
ce dernier oscille a la fréquence de 10 GHz. Cette étude a été réalisée avec le
logiciel ADS afin de déterminer les bandes de fréquence ou il est possible de faire

osciller le TBH.

Aprés ce rappel sur la notion de bruit de phase, des mécanismes qui en sont a
l'origine, des différents moyens d'action pour réduire le bruit de phase et des
conditions a respecter pour qu’une oscillation se produise, nous allons détailler le
travail de conception et d’optimisation qui a été réalisé sur différentes topologies de
circuits oscillateur. Ce travail a pour but d'évaluer les potentialités de la technologie
BiCMOS SiGe dans le domaine des sources RF micro-ondes a haute pureté
spectrale en bande X intégrées sur circuit MMIC. Nous avons ainsi étudié différentes
topologies de circuits afin d’en évaluer le bruit de phase, les facteurs de pushing et
de pulling. Les résultats observés ont été comparés afin de déterminer la topologie

de circuit qui offre le plus faible bruit de phase.

5. Topologies de circuits oscillateurs etudiées

Nous avons congu quatre circuits oscillateurs en utilisant des éléments localisés pour
les impédances a connecter autour du TBH. Deux circuits ont été réalisés en
connectant des impédances sur la base et I'émetteur d'un TBH. Le premier circuit
utilise une inductance et une capacité disposées respectivement sur la base et
I'émetteur. Le second circuit utilise une inductance en série avec une capacité
comme impédance de base, limpédance d'émetteur est une capacité. Un troisieme
circuit a été réalisé en utilisant une réaction de type paralléle a l'aide d'un quadripdle
passif en pi. Enfin, un quatrieme circuit mettant en ceuvre un dispositif destiné a
réduire le bruit de phase a été étudié en vue d’une intégration autour d'un oscillateur

de type Colpitts.

La premiére topologie de circuit que nous ayons étudié (circuit oscillateur n°1) est

donnée ci-dessous :
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figure 80 : Oscillateur a contre réaction série inductive.

L’émetteur du TBH est fermé sur une capacité Cg et sa base sur une inductance (Lg).
Le collecteur est chargé par une impédance Zcy €gale a 50 ohms a la fréquence de
10 GHz. L'étude des parametres S du TBH fermé sur ces impédances nous a permis
de déterminer les valeurs de Cg et Lg pour lesquelles le TBH entre en oscillation.
Ainsi, la figure 81 donne le module en décibels du produit [¢n[ea €n fonction de la
fréequence, pour différents courants de polarisation sur la base du TBH C (voir
tableau 1 chapitre 2), indiqués en parameétre sur chaque courbe. L'impédance de
référence a partir de laquelle ce produit a été calculé est égale a 50 ohms. Ces
courbes ont été calculées pour une inductance Lg et une capacité Cr respectivement
égales a 0,85 nH et 0,3 pF.

Ih=
1 l 1 50pA
& 5 gﬁ T00pA,
L‘i A
' L —————-.——— gl
[ R : W
"o -1 i — 2004,
5 K 1008
E =10
Sps
-15
1ET 1EE 1ER 1E1d 3E14

freq. H=

figure 81 : Produit I'al oy en fonction de la fréquence du TBH C.
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Le résultat de ce travail nous a conduit a utiliser le TBH C dans les conditions

suivantes :

* Un courant de polarisation de collecteur égal a 2,3 mA, soit un courant de
base de 40 pA.

* Une inductance de 0,85 nH connectée sur la base du TBH.

* Une capacité égale a 0,3 pF connectée sur I'émetteur du TBH.

Le schéma électrique complet du circuit ainsi réalisé est donné en figure 82.

o e,
rnliff

figure 82 : Circuit oscillateur n° 1, contre réaction série sur base a I'aide d'une indu ctance.

Le courant de collecteur est faible afin d' obtenir un bon bruit de phase. Le collecteur
du TBH est chargé, par I' intermédiaire d' un atténuateur, par un circuit buffer. Le
buffer permet, en isolant le circuit oscillateur de sa charge, de réduire le facteur de
pulling, qui nous lavons vu, a une influence sur le bruit de phase du circuit.

L' atténuateur est constitué d' un pont de résistances en T (rndiff3, rndiff2 et rpolso3),
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calculées de telle maniere a ce que lorsque son impédance de charge, ici
I'impédance d’entrée du circuit buffer, soit 50 ohms a 10 GHz, I'impédance d' entrée

de I'atténuateur soit égale a 50 ohms.

Le TBH est entouré de T de polarisation (ind_param?2 : 1,2 nH, ind_param3 : 0,8 nH,
capal3 : 5 pF et capal2 : 5 pF) ainsi que d' une résistance d' émetteur (rndiffl : 7Q)
qui détermine le courant de polarisation du TBH. L' inductance ind_paraml (0,7 nH)
et la capacité capall (0,3 pF) font entrer le TBH en oscillation. Le circuit est alimenté
par les sources de tensions src2 et src3, qui fixent respectivement les potentiels
continu du collecteur a 2,5 Volts et de base a 1,1 Volts. Ainsi, la consommation du
circuit s’éleve & 11 mW et le spectre des oscillations, donné sur la figure 83 en dBm,
indiqgue qu' un signal d’'une puissance égale a —12 dBm est disponible en sortie du

circuit.

200
— I:I_
E; 20—
E .-
(] -
g

il -
&0 . ....1{...+TTTF
D40

010 0 o 50 BD

freq, GHz

figure 83 : Spectre du signal en sortie de I'oscillateur n°1 en dBm.

Nous avons relevé sur ce circuit un facteur de pushing, sur la tension de commande
Vge du TBH, de 665MHz/ Volt. Les simulations de bruit de phase réalisées, données
sur la figure 84, ont montré un bruit de phase égal a —89 dBc/Hz a une distance de
100 kHz a la porteuse.
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Ci-contre en figure 84, sont données les
spectres en bruit de phase du circuit
n°1, calculé d'aprés la sensibilité du

circuit a une perturbation électrique (A),

dBcHz

d’apres la matrice de conversion (B). La

courbe C donne le bruit d’amplitude en
VINHz.

fréguence (Hz)

figure 84 : Spectre en bruit de phase du circuit oscillateur n°1 en dBc/Hz.

Nous avons relevé un facteur de qualité en charge du circuit d'accord de 7,1. Pour
une distance a la porteuse comprise entre 200 Hz et 80 MHz, l'oscillation du circuit
est perturbée par du bruit blanc puisque le spectre en bruit de phase décroit avec
une pente de 20 dB par décade. Pour une distance a la porteuse inférieure a 200 Hz
I'oscillation du circuit est perturbée par du bruit de scintillation car le spectre en bruit

de phase se rapproche d'une pente de —30 décibels par décade.

Le circuit oscillateur n° 2 a été cong¢u dans le but d’obtenir une valeur plus importante
du facteur de qualité en charge. Pour cela l'impédance de fermeture, sur la base du
TBH, est réalisée avec une capacité en série avec une inductance. Les simulations
réalisées avec le logiciel ADS, nous ont conduit a utiliser le TBH C dans les

conditions suivantes pour réaliser le circuit oscillateur n° 2:

* un courant de polarisation de collecteur égal a 4,2 mA, soit un courant de
base de 65 pA.

» L'impédance de fermeture sur la base du TBH réalisée avec une inductance

de 0,71 nH en série avec une capacité de 2,5 pF.

* Une capacité Cy égale a 0,4 pF connectée sur I'émetteur du TBH.
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Le schéma électriqgue du circuit n°2 est donné sur la figure 85. Le courant de
collecteur, de valeur supérieure au circuit n°1, se justifie par le fait que les
caractéristigues dynamiques du TBH doivent permettrent de compenser toutes les
pertes occasionnées dans le circuit oscillateur. L'impédance de fermeture sur la base
du TBH est réalisée par I' inductance ind_parameter4 ( 0,7 nH) associée en série
avec la capacité capal ( 3,3 pF). L'impédance de fermeture sur I'émetteur du TBH est
réalisée avec la capacité capall ( 0,37 pF). La résistance d’émetteur, qui détermine
le courant de polarisation du TBH, est égale a 70 ohms. Les tensions continues
appliquées sur la base et le collecteur du TBH sont respectivement égales a 1 et 2,2
Volts. Enfin, les autres éléments du circuit sont identiques (T de polarisation,

atténuateur, buffer) au circuit n°® 1.
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figure 85 : Circuit oscillateur n® 2.

Le résultat des simulations de bruit de phase est donné en figure 86 ou nous
pouvons observer un bruit de phase égal a —87 dBc/Hz a une distance de 100 kHz
de la porteuse. Le spectre en bruit de phase de ce circuit décroit de 30 décibels par
décade dans la bande de fréquence 10 Hz - 800 Hz. Nous pouvons en déduire que

du bruit de scintillation, présent dans cette bande de fréquence du spectre de bruit
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basse fréquence du TBH, perturbe Il'oscillation du circuit. Au-dela, le bruit de phase
est généré par du bruit blanc, car son spectre décroit de 20 décibels par décade.

20
0 Ci-contre en figure 86, sont données
'2':": les spectres en bruit de phase du
-0 - o ] . —
6] circuit n° 2, calculé d’apres la sensibilité
T allg du circuit & une perturbation électrique
s -“3'3'—: (A), d’'aprés la matrice de conversion
:ig:c\~\-_ (B). La courbe C donne le bruit
T A I A T d’amplitude en V/VHz.
fPEECELE

fréquence (HI)

figure 86 : Spectre bruit de phase oscillateur n° 2.

Nous pouvons également observer un facteur de pushing d’'une valeur égale a 767
MHz/ Volts, ce qui est légerement supérieur a la valeur relevée sur le circuit
oscillateur n°1. D’autre part les simulations du circuit oscillateur n°2 nous montre
gu'un signal RF d'une puissance de —6 dBm est disponible en sortie du circuit. Nous
avons releveé sur ce circuit un facteur de qualité en charge égal a 6. Cette valeur est
inférieure a celle observée sur le circuit oscillateur n° 1. Le courant de polarisation du
TBH, qui est ici égal a 4,2 mA, est également responsable de I'augmentation du bruit

de phase par rapport au circuit n° 1.

Le troisiéeme circuit a été réalisé afin d'utiliser une inductance en mode différentiel
comme impédance de réaction circuit. Ceci nous permet d'obtenir un facteur de
gualité a vide plus important. La contre réaction réalisée est de type parallele, entre
le collecteur et la base du TBH. La structure du quadripble de réaction que nous

avons utilisé est donnée ci-dessous en figure 87.
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YV YL

Ind_parameterl

Capal2 Capal4

figure 87 : Résonateur en éléments localisé, structure en pi.

L'inductance que nous avons utilisée a 10 GHz, d'une valeur de 0,7 nH, présente un
facteur de qualité a vide en mode commun et différentiel respectivement égal a 12,5
et 15. Ce quadrip6le est utilisé, comme l'indique la figure 88, pour faire osciller un
TBH de type C. Les optimisations réalisées sur ce circuit nous ont conduit a polariser
le TBH avec un courant de collecteur de 2 mA. Les pertes dans ce circuit étant moins
importantes que dans le circuit n° 2, nous avons pu réduire la polarisation du TBH a 2

MA sans compromettre les conditions d'oscillations du circuit.

Ind_parameterl
Capal3 Capall

-

T T capal2 [ Capald

figure 88 : Circuit oscillateur n° 3, contre réaction paralléle.

La structure compléte du circuit est donnée sur la figure 89. Le TBH (T) est monté en
amplificateur, la contre réaction est réalisée a l'aide du filtre (Ind_parameterl : 0,7
nH, Capal2 et Capal4 : 0,22 pF). Les capacités de liaison (Capal3, Capall : 2 pF)
évitent toute fuite de courant continu au travers du filtre. Le circuit est chargé par
I'intermédiaire d'un atténuateur a une charge 50 ohms. Le pont de résistance (rndiff2,
rndiff3, rpolo6) permet de réduire le facteur de pulling du circuit en isolant le circuit de
sa charge. Le TBH est entouré de T de polarisation (ind_parameterl, capal?,
ind_parameter7, capal6). La capacité capal5 découple la résistance de polarisation

sur I'émetteur du TBH rndiff3, qui détermine le point de repos du TBH. La valeur de
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cette résistance est ici de 75 ohms. Les sources de tensions src4 et src2 fixent
respectivement les potentiels de base et de collecteur a 1,0 Volts et 2,5 Volts.

. OritoclgewrEe .
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et PRAleE T Rt
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1lpurm
e e e e S G e
© [aapal "[eapal
sapal2 ‘| apal+

figure 89 : Schéma électrique du circuit oscillateur n° 3.

Le circuit consomme 5 mW et les courbes de la figure 90 donne les résultats des
simulations réalisées sur ce circuit. Nous pouvons observer sur ces courbes une
décroissance de 30 décibels par décade du spectre en bruit de phase pour une
distance a la porteuse comprise entre 10 Hz et 200 Hz. Le bruit de phase que nous
avons relevé a une distance de 100 kHz de la porteuse est de — 84 dBc/Hz. Le bruit
de phase sur le circuit n° 3 est ainsi plus élevé que celui observé sur les circuits n° 1
et 2. La dégradation de la pureté spectrale de la source RF est également
observable sur le facteur de pushing. Nous obtenons une valeur de 890 MHz/ Volts
sur le circuit oscillateur n° 3, ce qui est nettement supérieur aux valeurs observées
sur les circuits n° 1 et 2. Nous avons relevé un facteur de qualité en charge du circuit
égal a 5, d'aprés l'allure du spectre en bruit de phase. Cette valeur, qui est inférieure

a celles relevées sur les circuits n° 2 et n° 1, explique l'augmentation du bruit de phase
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par le fait que les impédances utilisées dans le circuit oscillateur n°3 ne permettent
pas d'obtenir un facteur de qualité en charge supérieur a celui observé sur les
circuits n°1 et 2, malgré la valeur plus élevée du facteur de qualité a vide du
guadripble décrit en figure 87. La figure 90 donne le spectre de bruit de phase relevé

sur le circuit n° 3, qui s'éleve a —84 dBc/Hz a une distance de 100 kHz de la porteuse.

1]

an ] Ci-contre en figure 91, sont données

.40 ] A les spectres en bruit de phase du

60 circuit n°2, calculé daprés e
% -ED—: a sensibilité du circuit a une perturbation
= -1n|:|-_-....___ électrique (A), d'aprés la matrice de

':iz_. I conversion (B). La courbe C donne le

160 ] . . . T bruit d’amplitude en V/VHz.

e F B E E B B

fréguence (Hz)

figure 90 : Spectre en bruit de phase du circuit oscillateur n° 3.

La simulation de ce circuit montre qu'un signal RF d'une puissance de -5 dBm est
disponible en sortie du circuit. Les caractéristiques des trois circuits oscillateurs sont

résumées dans le tableau suivant :

L(fm) Pushing Pulling Poc QL Ic Prr
(dBc/Hz) a | (MHz/Volts) | (MHZz) (mw) (mA) | (dBm)
100 KHz SWR=3
Circuitn®1 -89 665 0,2 11 8,3 2,3 -12
Circuit n° 2 -87 765 6 10 125 | 4,2 -6
Circuit n° 3 -84 890 130 5 5,3 2 -5

tableau 12 : Caractéristiques des circuits oscillateurs.

L'expression du bruit de phase, qui est rappelée en |. 88, permet d'isoler les
contributions respectives du facteur de qualité en charge, du facteur de pushing et

des sources de bruit du TBH.
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Le tableau 13 regroupe les variations en décibels du bruit de phase (Ag), du facteur
de qualité (AQ.), du facteur de pushing (Ak) et des sources de bruit du TBH (AVgg)

entre chaque circuit oscillateur.

A@ AQL Ak AVge
Circuits 1/2 2 -3,56 1,22 4,34
Circuits 1/3 6 3,9 2,6 -0,5
Circuits 2/3 3 7,45 1,37 -5,82

tableau 13 : Variations en dB du bruit de phase, du facteur de qualité en charge, du facteur de

pushing et des sources de bruit des TBH des trois circuits oscillateurs.

Par conséquent, la somme des trois contributions AQ,, Ak et AVge est égale a Ag. Ce
tableau montre alors que le niveau des sources de bruit a bien augmenté sur le
circuit n° 2 par rapport au circuit n° 1. Le facteur de qualité en charge du circuit n°2 a
également augmenté du fait de la présence d'un élément réactif supplémentaire pour
l'impédance de base du TBH. Le facteur de pushing se dégrade dans le circuit n° 2.
Le circuit n°3, méme s'il présente des sources de bruit moins importantes sur la
commande du TBH, présente des facteurs de pushing plus important est un facteur
de qualité en charge plus faible. Par conséquent le bruit de phase est plus important.
Ainsi, le tableau 12 et le tableau 13 montrent que la topologie du circuit oscillateur
n°1 offre la meilleure pureté spectrale. Le spectre relevé au cours de la
caractérisation du circuit MMIC, réalisé selon la topologie du circuit oscillateur n° 1,
est donné en figure 91. La mesure a été réalisée a l'aide d'un analyseur de spectre

de type HP.
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figure 91 : Spectre du signal RF observé en sortie du circuit oscillateur n° 1.

Une mesure plus fine nous a permis de relever un bruit de phase de — 86 dBc/Hz a
une distance de 100 kHz de la porteuse. Ce résultat est proche de la valeur
théorique obtenue d'apres les modeles fournis par STMicroelectronics, qui est de —
89 dBc/Hz. A une distance de 10 kHz de la porteuse, le bruit de phase est égal —66
dBc/Hz. Ce résultat est situé sur le carré rouge du graphique de la figure 92, qui
regroupe les différents résultats publiés, afin de donner un état de I'art sur les circuits

oscillateurs.

Etat de I'art des technologies BiCMOS SiGe appliquées aux oscillateurs
MMIC / (Bruit de phase a 100 KHz de la porteuse)

¢+ [11]

[6]

o
o
*

-100
(41 (8l

-110
1 10 100

fréquence (GHz)

figure 92 : Etat de I'art des circuits oscillateurs en fonction de la fréquence d'oscillation.
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Le travail que nous avons réalisé sur le théme de l'optimisation du bruit de phase des
sources RF s'est poursuivit par I'étude d'une technique destinée a réduire le bruit
basse fréequence des TBH, a l'origine du bruit de phase observé dans les sources
RF. Dans le paragraphe qui suit nous allons décrire la mise en ceuvre d'un
asservissement de la commande (Vgg) d'un TBH, qui sera ensuite utilisé dans un
circuit oscillateur de type Colpitts. L'effet du dispositif, sur le bruit observé sur les
tensions de commande du TBH et le bruit de phase, sera ensuite abordé. Enfin, nous

conclurons sur I'ensemble du travail exposé dans ce chapitre.

6. Technique de réduction du b ruit de phase

La technigue que nous avons utilisée a été développée par U. L. Rhodes [19] avec
des composants discrets. Notre travail a consisté a étudier l'intégration d'un tel
systeme sur circuit MMIC. Le principe de cette technique consiste a réduire le
spectre en bruit basse fréquence du TBH a lorigine des perturbations des
oscillations, a l'aide d'une contre réaction sur la commande Vge. Les fluctuations de
cette derniére seront ainsi réduites, par conséquent la pureté spectrale de la source

RF, réalisée autour de ce dispositif, est améliorée.

Cette technique est basée sur le principe de dégénérescence du bruit [20], [21]. Une
image du spectre en bruit basse fréquence de la commande Vge du TBH T; est
prélevée a l'aide d'une résistance d'émetteur (Rg). La tension ainsi prélevée est
amplifiée a l'aide d'un second TBH, fonctionnant en émetteur commun (T, Rg). La
tension ainsi amplifi€ée est ensuite injectée en opposition de phase sur la base du
TBH T;. Le schéma électrique d'un tel circuit est donné ci-dessous en figure 93. Les
résistances RB et RE polarisent les TBH T; et T,. T, avec la résistance Rg réalise
I'amplification et l'inversion de la perturbation présente sur la commande Vgg du TBH

T1. Lc et Cc polarisent le collecteur du TBH T, qui est chargé par une charge R,.
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|||——| i

Vee Le

figure 93 : Systéme réducteur de bruit de phase.

Etudions l'incidence d'une perturbation (e) sur la commande Vgg du transistor T;. Le
schéma équivalent petit signal du circuit de la figure 93, dans le domaine des basses

fréquences, est le suivant :

Rg

Ig1

e
JAR\
U/
VBEI M
B2
Byig2 e
Re

figure 94 : Schéma électrique équivalent du circuit donn é en figure 93.

Faisons I'hypothése suivante : rp>>Rg, ce qui est justifié étant donné la valeur du
courant de base trés faible du TBH T, (rm=U+/lg). Nous pouvons alors exprimer la
relation entre la perturbation e et la tension de commande Vge du transistor T; a
I'aide de la relation suivante :

Vee 1

avec K:&+R5Egma+RaEReEgszgml I. 88
e 1+K rm
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Ou gm; et gm, sont respectivement les transconductances des TBH T; et T,. Ainsi,
une valeur de K, grande devant l'unité, permet de réduire fortement la sensibilité de
la commande Vge du transistor T, aux perturbations électriques. Il existe cependant
une limite a la valeur du facteur K, car la contre-réaction a également une incidence
sur la polarisation du TBH T;. L'expression |. 88 montre qu'en utilisant une valeur
importante pour les résistances Rg et Rg, le facteur K est important. Cependant les
simulations réalisées avec le logiciel ADS ont montré que des valeurs trop
importantes de ces résistances réduisent considérablement la polarisation des
transistors T, et T,. Il faut veiller a ce que la polarisation du TBH T1 permette
d'obtenir des caractéristiques dynamiques qui puissent compenser les pertes
occasionnées dans le circuit. Il faut en effet qu'a la fréquence de 10 GHz, le gain du
TBH T, qui est fonction de la polarisation, permette I'entretien d'oscillations. Il
convient donc de veiller a ne pas trop la réduire. La figure 95 représente le spectre
de bruit en tension de la commande Vge du TBH C, en Volts/vHz, pour différentes
valeurs de Rg dans la bande 1 HZ-10MHz. Le TBH utilisé pour réaliser la fonction du
transistor T, est le TBH B. Ce type de TBH offre de bonnes performances en gain a
faible courant de polarisation et génere peu de bruit. Nous avons vérifié que la
présence de T, n'affecte pas le calcul du spectre en bruit de la commande Vge de Ty,
en introduisant du bruit dans la boucle de retour. Le courant de polarisation de
collecteur du TBH T, correspondant a la valeur de Rg utilisé, est donné en

parametre.

Nous avons ensuite réalisé des simulations du bruit en tension de la commande Vgg
du TBH 1. Nous avons étudié cette grandeur du fait que le bruit de phase est corrélé
au bruit de Vge par le facteur de pushing. Les simulations réalisées, sans dispositif de
réaction, ont montré que pour une fréquence égale a 100 Hz le bruit en tension est
égal & 200 "V/VHz. Il passe & 0,8010° V/VHz avec une résistance Rg de 15 kQ. Ce
qui représente une réduction de 25 dB du bruit en tension. Quant au plancher de

bruit, il passe de 1,210 & 0,310, soit une réduction de 6 dB environ.

130



CHAPITRE 3 : SOURCES RADIOFREQUENCE EN BANDE X

2E-7
1E-7
SERK= Rb Ic(mA)
" ;‘ s I — 15K 9.67
Q 1 —— 10K 12.7
i — ks al 15.6
oIk S—E it ;E 17.1
H i = —
. wa 1K 20.0
™ ) 1
L s
!;[J 1E—g_--ll T 2
|
— = = = = - N
m m m m m m mm
— N A + ~
freq, Hz

figure 95 : Spectre en bruit de la commande Vge du TBH T, en V/VHz .

La structure du dispositif complet (Colpitts+réaction) est donnée ci-dessous sur la

I | |
Vee Le
R S =
L

E

figure 96.

figure 96 : Circuit oscillateur Colpitts avec dispositif réducteur de bruit de phase.
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Nous avons utilisé la topologie de circuit étudiée au cours des travaux de U. L.
Rhodes [19] afin d'étudier son intégration sur un circuit MMIC SiGe. Le transistor Ty,
muni du pont capacitif de réaction (C;, C,), se comporte comme un dipdle dont

I'impédance est donnée par I'expression suivante :

gm +jDC1ED2 3 1. 89

Z=-
Ci[C2[d? Ci+C2

La partie réelle de cette impédance est négative et permet ainsi de compenser les
pertes du circuit. Les valeurs des capacités C; et C, permettent ainsi d'ajuster la
compensation des pertes d'énergie dans le circuit. Afin que les conditions
d'oscillations soient verifiées, il est nécessaire d'annuler la réactance de I'impédance
Z a la fréquence de 10 GHz. Ceci est fait a 'aide de l'inductance L,. La capacité C,
évite le court-circuit qu'occasionnerait l'inductance L, sur l'alimentation. L'inductance
Le neutralise la réaction dans le domaine des hautes fréquences, afin d'éviter tout
probléme dans la stabilité des oscillations du circuit. Les simulations de bruit de
phase de ce circuit, calculées d'aprés la sensibilité du circuit & une perturbation
électrique, sont données sur la figure 97 et montrent que la réaction réduit d'environ
20 dB le bruit de phase a une distance de la porteuse de 100 Hz. Loin de la
porteuse, ou les simulations du spectre en bruit basse fréquence ont montré une
moindre amélioration, la réduction n'est plus que de 6 dB a une distance de la
porteuse de 1 MHz.

ag

'\ / Sans réduction

Bruit de phase {dBc/Hz)
1
Ln
ol
| | L1111 || L1 || L1 11

100 .
Avec réduction
-1540 I [ | [ [ [
—1 — —1 —_ —1 —1 _I.M
m m m m m m mrnrm
- (| i B n o) - =l

frequence

figure 97 : Spectre en bruit de phase en dBc/Hz avec et sans dispositif réducteur de bruit.
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Cette mesure montre qu'il est difficile, loin de la porteuse, de réduire les sources de
bruit du TBH. En effet, la qualité de la compensation est liée au déphasage introduit
par la chaine de retour de l'asservissement en tension de la commande du TBH. Ce
déphasage est conditionné par la bande passante de l'asservissement. Ainsi, pour
des fréquences proches de la fréquence de coupure, le déphasage du signal injecté
dans la base du TBH T1 devient Iégerement inférieur a 180° .

Le facteur de pushing que nous avons releveé sur ce circuit est égal a 1,8 MHz/ Volts.
Cette valeur est nettement inférieure aux résultats obtenus sur les circuits oscillateur
n°1, 2 et 3 tableau 12). Nous avons également relevé un facteur de pulling de 590
MHz. La puissance du signal disponible en sortie du circuit s'éleve a 8 dBm et la
puissance consommeée par le circuit a 42 mW. Les caractérisations que nous avons
effectuées sur le circuit ainsi réalisé ont été effectuées sur une station sous pointe de
type "Karl Zuss". La figure 98 donne la vue de dessin de masque du circuit réalise.
Les deux plots Vg et V¢ sont destinés a I'alimentation du circuit. Les deux sources
indépendantes, associées aux plots Vg et V¢, polarisent respectivement la base et le
collecteur du TBH en oscillation. Le collecteur du TBH ainsi polarisé, qui délivre le
signal RF, est chargé par un analyseur de spectre de type HP par l'intermédiaire des
pointes de contact disposées sur le plot RF. Les mesures que nous avons effectuées
ont montré que le circuit délivre un signal RF qui présente un bruit de phase de — 88
dBc/Hz a une distance de 100 KHz de la porteuse. Le graphique donné en figure 99

donne l'allure du spectre ainsi mesuré.
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figure 98 : Vue de dessin de masque du circuit oscillateur (surface : 700x700um?2).
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figure 99 : Spectre en bruit de phase du circuit oscillateur.

7. Conclusion

Parmi les différentes topologies de circuits oscillateurs a 10 GHz que nous avons
réalisé, le circuit n°1 a donné les meilleurs résultats en terme de pureté spectrale.
Nous avons relevé sur ce circuit un bruit de phase de —86 dBc/Hz a une distance de
100 kHz de la porteuse alors que la théorie prévoyait un bruit de phase de -89
dBc/Hz a cette méme distance. Les résultats théoriques ont montré que les circuits
n°2 et 3 présentaient des niveaux de bruit de phase plus importants en raison des
facteurs de qualité en charge, observés sur ces deux circuits, inférieurs a celui relevé
dans le cas du circuit n° 1. D'autres facteurs, comme le niveau des sources de bruit,
ont également influencé ces résultats. Notamment dans le circuit n°2, ou il a été
nécessaire de polariser le TBH avec un courant de collecteur plus important, afin de

pouvoir entretenir des oscillations dans le circuit.
Enfin, nous avons étudié l'intégration sur un circuit MMIC d'un dispositif permettant

de réduire les perturbations présentes sur la commande Vge des TBH. L'étude

théorique de ce dispositif, couplé a un circuit oscillateur de type Colpitts, a montré
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qgue le bruit de phase est réduit d'environ 6 dB a une distance de 100 kHz de la
porteuse. Cette réduction du bruit de phase est plus importante prés de la porteuse,
nous avons ainsi relevé une réduction de 20 dB pour une distance a la porteuse de
100 Hz. Les caractérisations du circuit qui a été réalisé ont montré cependant que le

niveau de bruit de phase est supérieur de 12 dB a ce qui été prévu par la théorie.
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CONCLUSION GENERALE

Notre mémoire apporte une contribution a I'étude de fonction faibles bruit avancées
en technologie SiGe pour les futurs équipements de télécommunications qui devront
étre a faible colt, multi-standards et qui devront présenter des seuils de sensibilité
importants. Pour tenter de résoudre cette problématique, nous avons décidé

d'évaluer les potentialités des technologies pour les applications en bande X.

Dans la premiere partie de ce mémoire, nous avons rappelé les limites de la
technologie bipolaire silicium, au niveau des composants actifs et passifs, ainsi que
les différentes solutions qui ont été apportées. Les réductions géométriqgues des
composants imposant une modélisation des circuits de plus en plus précise, nous
avons eégalement rappelé |'état de l'art de cette discipline ainsi que l'actuelle
compétition qui est menée afin de définir le nouveau standard qui sera utilisé dans
I'avenir. Enfin nous présentons la technologie que nous avons utilisé pour développer

nos circuits.

La seconde partie est consacrée au développement de circuits amplificateurs faible
bruit en bande X en technologie BICMOS SiGe. Apres un rappel des qualités
auxquelles doit répondre un amplificateur, nous détaillons la recherche de transistors
adaptables a la fois en impédance et en bruit ainsi que la technique utilisée pour y
parvenir. Nous présentons ensuite I'étude théorique qui a été menée pour déterminer
la topologie de circuit qui offre les meilleures qualités en terme de gain, bruit, linéarité
et consommation. Les résultats expérimentaux exposés en fin de ce chapitre sont

comparés a I'état de l'art.

La derniere partie de ce mémoire est consacrée au développement de circuits
oscillateurs a faible bruit de phase en bande X en technologie BiCMOS. Nous
rappelons tout d'abord la notion de bruit de phase et les origines de ce phénomeéne.
Nous présentons ensuite I'étude théorique qui nous a permit de concevoir une
topologie de circuit présentant un faible bruit de phase. Les résultats expérimentaux

sont ensuite présentés et comparés a I'état de I'art.
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Enfin I'étude théorique d'un dispositif, intégré dans un circuit MMIC, qui utilise la
technique de dégénérescence de bruit pour réduire le bruit de phase d'un oscillateur
est présentée. Ces résultats restent a étre confirmés par les caractérisations du

circuit, qui est a I'neure actuelle, toujours en cours de fabrication.

En conclusion générale, nous pouvons constater que les résultats obtenus prouvent
les potentialités de la technologie SiGe BICMOS et nous sommes convaincus que
ces potentialités seront encore renforcées dans un futur proche avec l'arrivée des
technologies BIiCMOS SiGe de deuxiéme génération qui se caractérisent par des

éléments actifs et passifs présentant des performances améliorées.
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Résumeé

Les progres de la technologie silicium germanium (SiGe) suscitent sa possible
utilisation dans les applications a haute fréquence. Les travaux décrit dans ce
mémoire visent a étudier les potentialités de cette technologie pour la réalisation de
circuits intégrés monolithiques (MMIC) faibles bruit dans la bande de 10 GHz. Ce
mémoire est articulé autour de trois chapitres. Le premier rappelle les contraintes
auxquelles doit répondre un transistor bipolaire afin d'étre utilisable dans les circuits
RF millimétriques. La technologie qu'a développé STMicroelectronics pour ce
domaine d'application est ensuite présentée. Enfin, le travail de caractérisation qui a
été réalisé afin de valider le comportement des modeles que nous allons utiliser pour
concevoir des circuits RF est présenté. Le second chapitre est consacré a la
conception de circuits amplificateurs a faible bruit. La méthode de travail ainsi que les
topologies de circuits sont présentées. Le résultat des caractérisations effectuées est
ensuite présenté. Nous terminons en concluant au sujet des performances en terme
de consommation, linéarité, gain et facteur de bruit des différents circuits. Le
troisieme chapitre aborde la conception de sources radiofréquence a faible bruit de
phase. Les différentes topologies de circuits que nous avons étudiés sont
présentées, ce qui nous a permis de mettre en évidence les topologies offrant les
meilleures performances. Enfin, une technique basée sur le principe de
dégénérescence de bruit, est également présentée. Ce travail nous a permis
d'intégrer sur un circuit MMIC, autour d'un circuit oscillateur de type Colpitts, un
dispositif réducteur de bruit. Les résultats théoriques de cette étude ont montré

I'efficacité de cette méthode.

Abstract

This memory addresses the investigation of the potentialities of the BICMOS silicon
germanium technology for the realization of low noise circuits in the X band range.
The report is organized in three parts. Part | deals with a description of the general
properties of a bipolar device. A description of a BICMOS SiGe technology is
presented. We end this part by the validation of the model provided by the foundery
through electrical characterization up to 40 GHz. The second part of the report

146



RESUME

focuses on the design and the characterization of low noise amplifier in the X band
range. A theoretical study has been done in order to determine the most appropriate
bias and device. Two low noise amplifier topologies have been investigated based on
conventional and folded cascode. From simulations, it has been demonstrated that
the conventional cascode topology represents the best trade off with respect to the
noise figure, gain, power consumption and linearity. We end the chapter by the
characterization of the low noise amplifier. In the last part, we focus on the design of
low phase noise oscillators at X band range based on SiGe technology. We have
worked on the design of three topologies of microwave oscillator using integrated LC
resonator. From theoretical investigations, a 10 GHz oscillator has been realized and
measured. In the last part of this chapter, we have worked on the design of an
original topology of low phase noise oscillator based on the degenerescence
concept. As conclusion, this memory represents a contribution to the design and the
characterization of low noise circuits at X band using BiCMOS SiGe technology.
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