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Titre : Conception d’amplificateurs de puissance hautement linéaires a
60GHz en technologies CMOS nanométriques

Résume :
Dans le cadre des applications sans fil a 60GHz, I’amplificateur de puissance reste un des
composants les plus compliqués a implémenter en technologie CMOS. Des modulations a

enveloppe non constante obligent & concevoir des circuits hautement linéaires, conduisant a
une consommation statique importante.

La recherche de topologies et de techniques de linéarisation viables aux fréquences
millimétriques fait I’objet de cette thése. Dans un premier temps, un état de I’art des différents
amplificateurs de puissance a 60GHz est dress¢, afin d’en extraire I’ensemble des verrous
technologiques limitant leurs performances. Suite a 1’analyse des phénoménes physiques
impactant les composants passifs, plusieurs structures d’amplificateurs ¢lémentaires sont
concgues dans les technologies 65nm et 28nm Bulk. Les topologies les plus pertinentes sont
déduites de cette étude. Enfin, deux amplificateurs intégrant des techniques de combinaison
de puissance et de linéarisation sont implémentés dans les technologies 65nm et 28nm FD-
SOI. Ces deux circuits présentent les plus hauts facteurs de mérite ITRS publiés a ce jour. Le
circuit en 28nm FD-SOI atteint en outre le meilleur compromis linéarité/consommation de
1’¢état de I’art.

Mots clés :

Amplificateurs de puissance CMOS, combinaison de puissance, technique de linéarisation,
fort PAPR, transformateurs, lignes a ondes lentes

Title: Design of highly linear 60GHz power amplifiers in nanoscale
CMOS technologies

Abstract :

The CMOS 60GHz power amplifier (PA) remains one of the most design-challenging
components. Indeed, a high linearity associated with a large back-off range are required due
to complex modulated signals.

In this context, this work focuses on the design of architectures and linearization
techniques which are usable at millimeter-wave frequencies. First, a CMOS PA state of the art
is presented to define all bottlenecks. Then, the physical phenomena impacting on passive
device performances are described. Elementary PAs are implemented in CMOS 65nm and
28nm Bulk and the most suitable topologies are selected. Finally, two highly linear circuits
are designed in 65nm Bulk and 28nm FD-SOI. They achieve the highest ITRS figures of
merit reported to this day. In addition, the 28nm FD-SOI PA exhibits the best
linearity/consumption tradeoff.

Keywords :

CMOS power amplifiers, power combining, linearization techniques, high PAPR,
transformers, slow-wave transmission lines

Unité de recherche
Université de Bordeaux, Laboratoire IMS, CNRS UMR 5218, IPB, 351 crs de Libération, 33405 Talence






« Nombre sont les citations.
Bien malin celui qui choisira la bonne »
Y.V.






G‘f’l s Table des matiéres K’I
Table des matieres

LISTE DES FIGURES........coti ittt ettt bt ettt bbb b 11
LISTE DES TABLEAUX ..ottt ettt sttt sttt b ettt bb e sbeebe e b e 16
GLOSSAIRE . ...ttt bbbt b et b bt st e e bt e s bt e ehe e she e sabe e be e beenbeenbeesbaennbe s 17
CHAPITRE | oottt bbbttt et s bt e sbe e sae e s abe e beebeenbeesbeesbeesanens 22
1. SYSTEMES WPAN —WLAN A 60 GHZ ......ooveveveeerceee et ess s esse s neneon 23
1.0, APPIICALIONS VISEES .....vereteiiiteieieteie sttt bbbt b bbbkt b bbbt b bt et ene s 23
1.2. Bande de fréQUENCES ULITISEES.......ccvciiiiiece ettt sttt ste e ne e e e neesrenne s 24
1.3. LeS Standards @ 60 GHZ.........ccoovieiriiiei s 26

2. EMETTEUR-RECEPTEURS EN TECHNOLOGIE CMOS A60 GHZ ........ccoooviiiiiiee 30
2.1. Intérét des teChNOIOgIieS CIMOS ........ooiiiiiiiieeetee ettt bbbttt 30
2.2. EMetteur-récepteurs 8 60 GHZ ........ccoooiiuiiiiiiiiiicc ettt bbb 31
2.3. Impact de I’amplificateur de puissance sur la consommation d’un émetteur-récepteur.................. 36

3. LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE ........oooiii ittt 37
3.1, Parametres PrinCipauX dES PAS ..ottt bbbttt 37
3.2. Classes de fonctionnement d’un amplificateur de puisSance ...............ccccecvvviieninnncnc e, 39
3.3. Impact de la modulation du signal sur la linéarité de Pamplificateur ................ccccoovvvreriieneiiiennn, 42
3.4. Robustesse d’un amplificateur de puissance CIMOS..............cooiiiiiiiiniii e 46
3.5. Etat de ’art des amplificateurs de puissance millimétriques...............cc.ccccoiiiiniininii, 48

4. CONCLUSION DU CHAPITRE .....coiiiitet ettt 60
CHAPITRE Tl ettt et b e bt s h e s bt ettt e e beenbeesbnesnneas 61
1. PHENOMENES PARASITES A HAUTE FREQUENCE .......c.cooiiiiiiiieeeeeeie 62
O 1 (2T e (T o= USROS 62
1.2. Problématique du FetOUE 08 MASSE .......cviiitiieiiriiieisie et bbbt 63
1.3. Pertes et couplages AU SUDSTIAL...........coiiiiiiiiitiieee bbb 64

2. ELEMENTS LOCALISES ET DISTRIBUES ........ooiiiiiteteee e 66
LIGNES DE TRANSMISSION ..ot 67

3.1. Lignes de transmisSiON CIaSSIGUES.........cuiiiiiiiie ettt re st et e et e st e teesteesteeeeannas 67
3.2. Lignes de transmission & ONAES IENTES ........coiiiiiiiiieie e 72

4., COMPOSANTS LOCALISES ... ..ottt sttt st 81
T = T | £ S 81
4.2, CAPACITES MOM .. ..oiiiiiiie ettt sttt e st et e be st e e beebe e st et et e besbeeteereent e e nre et e 84
4.3, TranSTOrMAtEUIS INTEGIES ... ..ottt ettt b ettt b ettt be et sb et ebe b 85
T YN I S TP TP T PRSPPI RPPPTRPPRRPRO 90

5. CONCLUSION DU CHAPITRE .....oo ittt 92
CHAPITRE TH oottt ettt b e s bt e e bt bt e bt e be e st e sbeesnneas 93
1. METHODOLOGIE DE CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE
MILLIMETRIQUE ...ttt h ettt b e b e e s bt e st e b b e e nne et e e nbee e 94
1.1. Classes de fonctionnement utilisables aux fréquences millimétriques ...........cccovevviiinciiinciienen, 94
1.2, ATCRITECTUIES AES PAS ...ttt bbbt bbbttt n et e 97
1.3. ChoixX du COMPOSANT AE PUISSANCE .....cviviieitieiieieie ettt se bbb e e e b e sbe bt sbeeseesee e e nnesbesnen 98
1.4. DIMEeNSIONNEMENT AU TFANSISTON .......c.iiviiitiiiiieiree sttt be s 100
1.5. Impact des iNtercONNEXiONS PAFASITES........coviiiiriiiitirteieteste ettt ettt sbeneenes 103
1.6. Impédance de Charge OPLIMAIE ........ccooviiiiiiccee et ne s 104
1.7. Syntheése du réseau d’adaptation ...............ccccoooviiiiiiiiiiiii 106
1.8, STADIIITE AU CITCUIT.......eiiiiiiee bbbttt bbb b e ens 109
1.9. Organigramme du ot de CONCEPLION. ........eiuiiiiiiie et 114

2. PA MODE COMMUN A BASE DE LIGNES A ONDES LENTES........cccooiiiiiieee 115



G‘f’l s Table des matiéres K’I

28 o o Yo [T 1= o [0 I of 1 o] U ) SRS 115
2.2. RESUITALS U8 MESUIE ....viviiviierietiitee ittt ettt s ettt s et e s be st e b et et enesbe b e teste b erenbe s e 118
2.3. Comparaison avec I’état de PPart..............c.cociiiiiiiiiii 119
3. PA PSEUDO-DIFFERENTIEL LARGE BANDE A BASE DE TRANSFORMATEURS
INTEGRES EN CIMOS B5NM ....ooiiiiiiici sttt ettt ntaesraesnne s 122
3.1, TOPOIOGIE AU CIFCUIT ....eeutitieieiit ettt bbbt bbbttt bbb 122
3.2. RESUILALS U8 MESUIE .....evvviiirietisie ettt ettt s ettt ettt e st e s b et e e sesbe b ebeste b enente s e 124
3.3. Comparaison avec I’état de I’art des amplificateurs 60GHz large bande......................covvvrnnennenn. 126
4. PAPSEUDO-DIFFERENTIEL EN CMOS 28NM .......ccociiieiie e ste st 128
4.1, TOPOIOGIE AU CIFCUIT ...cvetiietiete ettt b et b bbb bbbttt et b e 128
A (N [0 [T 1 1 K] (0] TSRS 129
4.3, RESUITALS 08 MESUKE ..ottt ettt n et b et 131
4.4. Comparaison avec Pétat de Part...............occooiiiiiiiiiii e 133
5. CONCLUSION DU CHAPITRE ..ottt sttt e s s s e 134
L8 o 1N o I N PSSR 135
IS 17 N0 A D O R N 2 RS 136
1.1. Techniques de linéarisation et d’amélioration du rendement compatibles aux fréquences
LT g o [0 USSR 136
1.2. COmMDBDINAISON BN PUISSANCE.......ecuiieiiitirieieti ettt ettt b bbbt bbbt bbb bbb b b e enes 142
2. CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE HAUTEMENT LINEAIRE A
60GHZ EN TECHNOLOGIE CMOS B5NM......coiiiiiiiiiiiiiieniee et 147
2% T I o To] [T [ T= o 18 1o 1 o | SR 147
2.2. Linéarisation par polarisation SEOMENTEE ..........coviiiriirie e 151
2.3. Résultats de simulation et eXPErIMENTAUX ........cccueiiiriiiiiieisee e 155
2.4, Performances dans des conditions de fiabilité ... 160
2.5. Comparaison avec I’état de Part...............ccooiiiiiiiiiii e 162
3. CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE HAUTEMENT LINEAIRE A
60GHZ EN TECHNOLOGIE CMOS 28NM FD-SOI ....cccciiiiiiiiiieie st 166
3.1. Latechnologie CMOS 28NM FD-SO........c.ccciiiiiiiiie ettt 166
I O | [N [=0F: T g o] [ o U [ PP 170
3.3, TOPOIOGIE AU CIFCUIT ....eevetieiieiit et b et bbbttt 171
3.4. Résultats de simulation et eXPErIMENTAUX .......c.coevieiiiiiiiiieeierieste ettt sre e sre s 173
3.5. Comparaison A Pétat de Part .............coooiiiiiiiiicic e e 178
4., CONCLUSION DU CHAPITRE ...ttt sttt ste st e st e s stae s e nne e 180
ANNEXES ...ttt s e et e et e e s te e e s a b e e e te e et re e e teeeatbeeabeeaataeeareeereeans 186
A. Tableaux des débits de données et des modulations employeées pour les différents standards : ....186
T - T = T o L ES1SF U o USSR 190
C. Techniques d’éPIUCRAZE ..............cciiiiiiiii e 192
D. SIMPlification du BEOL .......cccoiiiiiiiiiiiie ettt st st bbb 194
E. Famille tendue des ClasSES EJF ........oci oot ettt st nee e e 195
LISTE DES TRAVAUX PUBLIES ...ttt 207

10



GT'I s Liste des figures K![ c
Liste des figures
Figure 1-1 : Applications VISEeS a BOGHZ ..........ccovviiiiiice e 24
Figure 1-2 : Absorption atmosphérique des ondes millimétriques au niveau de la mer [ITUO1].......... 24
Figure 1-3 : Allocations des bandes de fréquences autour de 60GHZ ............ccccecevveiivevicve s 25
Figure 1-4 : Niveau de PIRE maximum autoris¢ suivant les pays pour un usage d’intérieur................ 26
Figure 1-5 : CanauX de frEQUENCES. .......cccviiuiie ettt sttt ta et e s be s e e besreesteste e e e sreenes 26
Figure 1-6 : TeChNIQUES 08 COUATE .......ecveiiiiieicce ettt te e reens 27
Figure 1-7 : Performances des technologies CIMOS ..o 30
Figure 1-8 : Intégration des fonctionnalités d'un émetteur-réCepPLeUr ........covvvvereieeieie e 30
Figure 1-9 : Architecture SUPEr-hELErOAYNE ........ccvciiieiiiic s 31
Figure 1-10 : Transceiver 8 60GHZ [SILLL] .....cooiiiiiiiiieiieeese e 32
Figure I-11 : Photographie de I’émetteur-récepteur et du PA [SILL11]......ccccoviririiiiniiiiiine e 32
Figure 1-12 : Emetteur-récepteur avec beamforming [BOELA]........ccooiiiiiiininne i 33
Figure 1-13 : ArchiteCture NOMOAYNE .......ccuiii it 34
Figure 1-14 : Emetteur-récepteur homodyne [SAIL3] .....ccooiiiiiiiiiiiireee s 35
Figure 1-15 : Consommation d'un PA par rapport aux autres circuits durant la phase d’émission ....... 36
Figure 1-16 : Bilan de puissance d’Un PA .........ccooiiiiiiiiiii i 37
Figure 1-17 : Py en fonction de Pi, pour un Signal CWi.........coveiiiieiiiicee e 38
Figure 1-18 : Conversions AM/AM et AM/PM ... et 39
Figure 1-19 : Classes de fonctionnement SINUSOTAAIES ..........ccccveviiieiiiiiiiiie e 40
Figure 1-20 : Amplificateurs & classe COMMULEE .............cviriiiiiiiiiere e 42
Figure 1-21 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée avec un signal modulé............. 43
Figure 1-22 : DEFINItION A8 IEVM .....uiiiiiie et 44
Figure 1-23 : Remontées spectrales dans les bandes adjacentes (ACLR).........cccccvvveveviiviicveseecie e 44

Figure 1-24 :
WirelessHD [SIL10]
Figure 1-25:
Figure 1-26 :
Figure 1-27 :
Figure 1-28 :
Figure 1-29 :
Figure 1-30 :
Figure 1-31:
Figure 1-32 :
Figure 1-33:
Figure 1-34 :
Figure 1-35:
Figure 1-36 :
Figure 1-37 :
Figure 1-38 :
Figure 1-39 :
Figure 1-40 :
Figure 1-41 :
Figure 1-42 :
Figure 1-43 :
Figure 1-44 :
Figure 11-1 :

Distribution de puissance d’une modulation OFDM HRP2 (16QAM) pour le standard

.............................................................................................................................. 45
MECANISME AU TDDB........coiiiiiiiiiiisie bbb 47
Plage de polarisations pour un fonctionnement robUSEE..........cccoververviiiervseeie e 48
PA [QUE10] basé sur des lignes de tranSmiSSiON ...........ccccervrerirerinenieienisesieesieesieeeas 49
Performances du PA [QUE1Q] et des lignes MiCroStrip........ccocevveviiiiiiieieieese e 49
PA a 60GHz a base d'éléments localisés [KIEOQI] .......cccovrerrirninneieeniee e 50
Performances du PA a base d'éléments localisés [KIEO9].........cccocevvviviiiiieiiiecieieens 50
PA 65nm a base de transformateurs polarisé en classe A [CHELL].......cccccovvivriiinnnnns 51
Performances du PA 65nm & base de transformateurs polarisé en classe A [CHE11]..... 51
PA 40nM @ B0GHZ [ZHALS] ..o 52
Performances du PA 40nm & 60GHZ [ZHAL3]......cooiiiiiieireee e 52
PA 40nm a 60GHz basé sur une topologie push-pull [KULL4].......ccccooeiviiveiieieeieienns 53
PA 40nm baseé sur une topologie push-pull [KULL4].......c.ccooovriieieiieinieenece e 53
PA avec transistors empilés [BHALI] ..ot 54
Performances du PA avec transistors empilés [BHAL3]........cccocvvererieiieinieneseienenieens 54
PA SOI a 60GHz utilisant un montage cascode [SIL10] ......cccoovereereiernienieiseesieenes 55
Performances du PA SOI & 60GHZ [SILL0] ..cvooveieieiiieeeese e 55
PA-DAC @ 60GHZ [CHELI] ..ottt 56
Performances du PA-DAC [CHEL3] ..ot 56
Implémentation d'un PA-DAC dans un transmetteur 8 94GHz [LAR14].......c.ccccvvvenee. 57
Performances du PA-DAC [LARLA] ...t 57
L'effet de peau sur une piste MELAHHIQUE..........covreiiiriiireeece e 62



G‘f’l s Liste des figures K![ c
Figure 11-2 : Impact de I'effet de PEAU ......ccuiiieiicice e 63
Figure 11-3 : Conception d’un plan de masse aux fréquences millimétriques ............cceovevvrvrerenennennns 64

Figure 11-4 : Courants de Foucault induits par le courant circulant dans le composant et courants de

o [=T 0] = Vo] =T o SO 64
Figure 11-5 : Couplage & travers 18 SUDSIIAL ...........ccooiiriiiiiiceese s 65
Figure 11-6 : Choix du cOmMPOSANt PaSSIT.........coeiiiiiiiiiiice e 66
Figure 11-7 : Schéma de lignes de transmission microstrip et coplanaire.............ccccoceevrviireincincnnnnns 67
Figure 11-8 : Mod¢le d’une ligne de transmission a base de n étages de cellules RLCG ..........cccueneeee 70
Figure 11-9 : Ligne S-CPW utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [VAROS].........ccccccevvrveviernnnne. 73
Figure 11-10 : Ligne S-CPWG utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [KOMO5].........ccceeevreenns 73
Figure 11-11 : Lignes S-CPS utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [LARQO9] ........c.ccevvvviviernnnne. 74
Figure 11-12 : Comparaison de la permittivité effective en fonction du facteur de qualité pour des

lignes & ondes lentes UtiliSEeS dans AES PAS.......cc.ci i 74
Figure 11-13 : Topologie classique de ligne a ondes lentes S-CPW .......cccccooviveie v 75
Figure 11-14 : Atténuation et permittivité effective de la ligne S-CPW ........ccccoviieiiiniiiiinciens 75
Figure 11-15 : Vue 3D d'une ligne microstrip ayant un conducteur central a largeur variable............... 76
Figure 11-16 : Performances de la ligne microstrip @ ondes 1entes..........coooevvirnineensienciseseees 76
Figure 11-17 : Inductance et capacité linéiques de la ligne microstrip a ondes lentes ............c.cccveenee 77
Figure 11-18 : Vues 3D de lignes de transmission CPWG et S-CPWG.........ccccceceveeiiiieiicve s 77
Figure 11-19 : Dimensions de 12 [igne S-CPWG.........ccoiiiiiiiieei e 78

Figure 11-20 :

Figure 11-22 :
Figure 11-23 :
Figure 11-24 :
Figure 11-25 :
Figure 11-26 :
Figure 11-27 :
Figure 11-28 :
Figure 11-29 :
Figure 11-30 :
Figure 11-31 :
: Performances d'un transformateur en fonction du facteur de qualité des enroulements et

Figure 11-32

Figure 11-33 :
Figure 11-34 :
Figure 11-35 :
Figure 11-36 :
Figure 11-37 :
Figure 111-1 :
Figure 111-2 :
Figure 111-3 :
Figure 111-4 :
Figure 11-5:
Figure I11-6 :

Optimisation de I’impédance caractéristique et du facteur de qualité de la ligne S-CPWG

........................................................................................................................................... 78
Mesures de la constante d'atténuation et de la permittivité effective de la ligne S-CPWG
........................................................................................................................................... 79
Fuite du champ électrique dans le substrat pour les lignes CPW et S-CPWG................ 79
Photographie, layout et représentation 3D des plots RF blindés ............cccccoevvivenennenn, 81
Capacité équivalente du plot RF blindé en CMOS 28nm FD-SOl .........ccoceeviivenennenn, 82
Photographie et représentation 3D des plots RF non blindés ...........ccccccevvevevivicniennnne. 82
Capacité équivalente du plot RF non blindé en CMOS 65nm BulK ...........cccccoeevenenenn, 83
Protection ESD ULIIISEE €N RF .........covoiiieiiice et 83
Protections ESD compatibles aux fréquences millimeétriques ...........ccccocevrernenncinnen. 83
Capacité MOM en technologie CMOS 65nm BUlK..........c.cccoovviiiiiiieiciecccc e, 84

Facteurs de qualité pour des capacités MOM de 20fF et 100fF en CMOS 65nm Bulk . 84
Transformateur intégré

du COETTICIENE A& COUPIAGE. ...ttt 87
Balun a base de transformateurs INEQréS.........coeviiieieiie i 88
Balun réel avec une asymétrie au niveau des capacités de couplage..........ccoceevrveerirnnne 88
Techniques d'amélioration du CMRR [ALOL0].......coviieiiiirieieieeieeeee e 89
Technique de compensation du balun [ZHAL2a] .........ccocveiiiiiiiiieeeee e 90
SChEMA A'UN DAT ..ottt eebesre s besre e e 90
MSG/MAG d'un transistor pour différentes polarisations..........cc.ccocevvveieininienienennens 94
Comportement de la PAE d’un transistor en classe A, ABOUB........cccccoeveineiierinnnnnn, 95
DE, gain et PAE pour un transistor 65nm GP en classe E/Fyx, [CHE14].......ccccveirnnnee. 96
SEruCtUre MO COMMUN ...ttt 97
Structure (pseudo-)différentielle..........ccoooiiiiiiiiie 97
SErUCLUIE EQUITIDIER ... et 98
Topologies des COMPOSANTS U8 PUISSANCE........cververreiereriirieriesie e 98

Figure 11-7 :

12



GT'I s Liste des figures K![ c
Figure 111-8 : Gain et stabilité des structures cascode et SOUrCE COMMUNE ........ccevveveveeeerieseerieseenes 99
Figure 111-9 : Evolution de la f; suivant la longueur de grille pour les nceuds 130nm, 90nm et 65nm
[CHEDB] .....veveetietieie ettt bbbtk b bbbt bbb bbbt R Rt bbb et 100
Figure 111-10 : Topologies de tranSiStOr .........ccueiviieieieeie et sne s 100
Figure 111-11 : o en fonction de la largeur de grille W; [MOR99]........cccooiiiiiiiiiiice e 101
Figure 111-12 : Différents routages de tranSiStOrS ........cccveiiiieriiiiiie e 101
Figure 111-13 : Taille du transistor et effets NoN qUASI-StALIQUES.............corererrirrerieeeeieese e 102
Figure 111-14 : 5 en fonction de la densité de CoUrant...........c.cccvvveieieeie i 102
Figure 111-15 : Schéma petit-signal d'un transistor MOS ...........cccoiiiiiiieie e 103
Figure 111-16 : Impact du layout Sur fnax AU trANSISTON .........coveiviieieiscsere e 104
Figure 11-17 : Optimisation du TaYOUL ..........c.coiiiiic i 104
Figure 111-18 : DroiteS e ChaIQe .......coiviiriieieeieee e 105
Figure I11-19 : Détermination de I'impédance optimale Z,, par analyse Load-Pull............................ 106
Figure 111-20 : Performances en fonction de la largeur et de la charge du transistor ...............cccce.... 107
Figure 111-21 : Réseau d'adaptation & base de lIgNesS ..o 107
Figure 111-22 : Performances du transistor avec un circuit d'adaptation a base de lignes ................... 107
Figure 111-23 : Réseau d’adaptation a base de transformateurs ...........cc.ooverereieieeiesiise e 108
Figure 111-24 : Performances du transistor avec un circuit d’adaptation a base de transformateurs ... 108
Figure 111-25 : Regles d’électro-migration & FESPECIET ........coveveieeeierise et 109
Figure 111-26 : Adaptation en entrée et iNTEr-Etage .........covrvvireiriireerese e 109
Figure 111-27 : Techniques de StabiliSation..............cccoiiiieiiiii e 111
Figure 111-28 : Etage pseudo-différentiel avec capacité de neutrodynage........c.ccoevvevereeveieseesennnas 112
Figure 111-29 : Comportement du facteur de ROHEt €1 dU..........ccveieiiiiiiiiceeee e 113
Figure 111-30 : FIOt de CONCEPLION .....ocviiiiiiiiee ettt sre et e reene s 114
Figure 111-31 : Schéma du PA @ 0NdeS IENLES ........coiiiiiiieee e 115
Figure 111-32 : Photographie du PA 2 0NdES IENLES ........cccciiieiiiiiic e 115
Figure 111-33 : Dimensions du réseau de sortie pour des lignes S-CPWG et microstrip MS............... 116
Figure 111-34 : Amélioration de la topologie CASCOUE .........cerririririeiieises e 116
Figure 111-35 : Influence de L4 sur le maximum de gain disponible et sur la stabilité ....................... 117
Figure 111-36 : Influence de Ly sur le maximum de gain disponible et sur la stabilité avec L, fixée a
1] 5) OO 117
Figure 111-37 : Parametres S mesurés et simulés du PA 65nm intégrant des lignes a ondes lentes..... 118
Figure 111-38 : Stabilité avec K et p du PA 65nm intégrant des lignes a ondes lentes........................ 118
Figure 111-39 : Performances en puissance a 60GHz du PA a ondes Ientes ........cccooevvvveveieciecieenne, 119
Figure 111-40 : Graphes comparatifs pour le PA a ondes lentes en 65nm BulK...........ccccccooviniiiennne. 120
Figure I11-41 : Schéma du PA 65nm pseudo-différentiel large bande ..., 122
Figure 111-42 : Photographie du PA 65nm pseudo-différentiel large bande...........cccocevveviiiiieinneee 122
Figure 111-43 : Impédances optimales simulées de structures CAS et CS de 40GHz a 80GHz .......... 123
Figure 111-44 : Comportement en fréquence du réseau d'adaptation ..........c.ccocevevereienieeinnesenesiene 124

Figure 111-45

Figure 111-47 :
Figure 111-48 :
Figure 111-49 :
Figure 111-50 :
Figure 111-51 :
Figure 111-52 :

: Paramétres S mesurés de I’amplificateur large bande ............ccccoveviiiiiiiiiiiicncnns 125
Figure 111-46 :

Puissance de sortie P, Gain et PAE en fonction de la puissance d'entrée P;, a 60GHz

....................................................................................................................................... 125
Topologie cascode pour différentes technolOgies...........cccvvveieveiciiciciceec e 126
Tensions de coude pour différentes topologies en technologie CMOS 65nm Bulk.... 127
Schéma de I'amplificateur pseudo-différentiel en technologie CMOS 28nm Bulk..... 128
Photographie du PA CMOS 28N BUIK.........ccooiiiiiiiiiiniceee e 128
Facteur de Rollet et MAG/MSG en fonction de la capacité de neutrodynage ............ 129
Transistor de 90um en technologie CMOS 28NM ........cooiiiiiiiieiece e 129



Zimns

Liste des figures

Figure 111-53 :

BXETINSEOUES ...tttk ekttt bt h bbb £ H e E b e b b £ e b et e bbbt b e b e e e 130
Figure 111-54 : Mesures en puissance du transistor 90nm a 60GHZ ..........c.ccceeeviviieviieece e 130
Figure 111-55 : Parametres S simulés et mesurés du PA CMOS 28nm BulK...........cccccocoveviiiiieiinnnn, 131
Figure 111-56 : Facteur L SIMUIE 81 MESUIE.........coviiiiiieiersee et 131
Figure 111-57 : PA CMOS 28nm, mesures et simulations du Gain, de la puissance de sortieP, et de la
PAE en fonction de la puiSSANCe A'8NTIEE Pin...c.cvceiiieiirieieieie et 132
Figure 111-58 : PA CMOS 28nm, mesures de I'OCP.14s, de la Psar, du Gain et de la PAEmaximale a
ITFErENTES TrEGUENCES. ... c.viieie ettt ettt et e e e s beeteesbesreebesbeeseesreanes 132
Figure 111-59 : Graphes comparatifs pour le PA en 28nm BulK ..........ccoviiiiiiiiiicceneeee 133
Figure 1V-1: Architecture LINC [ZHALZ].....coo oottt st 137
Figure IV-2: Architecture Doherty & 60GHZ [SHOLL]........ccooiiiiiiiiireisieereese e 138
Figure IV-3 : Comportement d’un PA DONEILY .......ccccoviiiiiiiiiiieieisese e 138
Figure 1V-4: Amplificateur Doherty aux fréquences millimétriques a base de transformateurs
50 0 SRS 139
Figure 1V-5 : Polarisation dynamique [LIUL2].........ccooiiiiiiioiiieic et 140
Figure IV-6 : Principe de fonctionnement d'une prédistorsion RF............ccccoovviiiinennenneneee, 140
Figure IV-7 : Prédistorsion analogique [TSALL] .....ccceoeiriireieineree e 141
Figure 1V-8 : Power cell switching [YEHL3]. ..ot 142
Figure 1V-9 : Combineur en courant Wilkinson [LAWI0].......cccooviiiiininiieeeeesese e 143
Figure 1V-10 : Combineur en courant zéro-degré [HSIL3] ... 143
Figure IV-11: Structure SCT [CHELL] ...cciiieii ettt sttt sttt sre s 144
Figure 1V-12 : Structure SPCT [ALOL2] ..ottt 145
Figure 1V-13 : Structure PSCT [SHIL3]...cci oottt st 146
Figure IV-14 : Schéma électrique du PA 60GHZ CMOS 65NM.......ccciiriiiiiiiiriniienesie e 147
Figure 1V-15 : Photographie du PA 60GHZz en CMOS B5NM........cccoiiiiiiiiicicce e 148
Figure 1V-16 : Routage des transistors d'Un tage..........ceiiiieiiiiieiiie ettt 148
Figure I\V-17 : Facteur de Rollet et MAG/MSG en fonction de la capacité de neutrodynage ............ 149
Figure 1V-18 : Vue 3D du combineur de PUISSANCE ........cciiieiiiriiie et ste et e et sresrae e sre s 149

Figure IV-19:
largeur de piste
Figure 1V-20 :
Figure IV-21:
Figure 1V-22 :
Figure IV-23:
Figure IV-24 :
Figure 1V-25 :
Figure 1V-26 :
Figure I\V-27 :
Figure 1\VV-28 :
Figure 1V-29 :
Figure IV-30 :
Figure 1V-31:
Figure IV-32:
Figure IV-33:
Figure IV-34 :

14

Pertes d'insertion du transformateur TRF1 en fonction du diamétre interne et de la

.................................................................................................................................... 150
Impédances en entrée du transformateur et en entrée du combineur de puissance ..... 150
Pertes du transformateur 4:1 et du combineur de puissance final ............cc.ccocevenenns 151
Comportement de I4 dans le temps dans un fonctionnement linéaire.............c..c......... 152
Comportement de l4 dans un fonctionnement liN€aire ...........ccccoeevvevveieiivceveseseenn 152
Courant et tension A8 AraiN..........cioveiirieiiere et sre e sreeees 153
Comportement du gain et de Vy en fonction de la puissance d’entrée en classe A et C

........................................................................................................................................ 153
Comportement du g3 en fonction de la puissance en entrée du transistor ................. 154
Implémentation de la polarisation segmentée sur le PA 65nM ..........ccoovvvvriiiiennnnns 154
Parametres S simulés et mesurés du PA CMOS 65NM .......cccoevevverieieiieiesece e 155
Mesures des performances en puissance 8 60GHz du PA CMOS 65nm .................... 155
Courbes simulées de I'AM/AM et de 'AM/PM du PA CMOS 65nm........c.cccccevvenee. 156
Mesures de PAEax, Psar €t P_1gs €n fonction de la fréquence pour le PA CMOS 65nm

........................................................................................................................................ 156
Banc de MeSUIeS JEUX TONS .......ccveiiieiie et se ettt ae e 157
OIP3 €L TIP3 MESUIES ..ottt sttt nne e neenes 157
Spectre en sortie du PA CMOS 65nm et produits d'intermodulation.............c.cccee.... 158



GT'I s Liste des figures K’I
Figure 1V-35: IMD3 en classe A du PA CMOS B5NM........cccciiiiiiieiiiieie et 158
Figure IV-36 : Puissance de sortie, gain et PAE mesurés sur le PA CMOS 65nm pour un étage de
puissance en classe A, classe AB et polarisation SEgMENLEE..........ccccvveiveiiriieiiii e 159
Figure 1V-37 : PAE et puissance dissipée pour différentes polarisations du PA CMQOS 65nm........... 159

Figure 1V-38

: Courbes simulées AM/AM et AM/PM pour différentes polarisations du PA CMOS

O 15T 111 DO SO POOTTPR PRV PRTPRURPPPRN 159
Figure IV-39 : IMD3 des configurations en classe A, classe AB et polarisation segmentée............... 160
Figure 1V-40 : P45 mesurés et Pdc mesurées pour différentes tensions de polarisation et
d’alimentation du PA CIMOS G510 .....ccviiiiiiieeiieieeiie e seesie st e e aeesae e sreesneesnaesbeasbeessaesnaesnees 161
Figure IV-41 : Formes d'ondes anti-paralléles a 60GHz de Vs en fonction de Vg pour un transistor de
puissance avec Une Variation du VSWR ........cuiii ittt na e e sne s 161

Figure 1\V-42

: Consommation DC en fonction du point de compression pour une configuration en

classe A (traits noirs pleins) et une polarisation segmentée (traits rouges en pointillé)...................... 162
Figure 1V-43 : Figure de mérite ITRS en fonction de la puissance de saturation pour différents PAs
BOGHZ de I'ELAt e 1'AIt ... ..ot e e re e aeste st e ne e 163

Figure 1V-44

PAS BOGHZ 08 I'61at B I'AIT......eeee oot ettt e e et e e e et e e e et e e e et e e e e e e e eneneeeennns

Figure 1\VV-45

Figure 1\V-46 :
Figure 1V-47 :
Figure 1\V-48 :
Figure 1V-49 :

: Point de compression P_i4s en fonction de la puissance de saturation pour différents

: PAE maximale en fonction de la puissance de sortie pour différents PAs de I'état de

........................................................................................................................................ 164
BEOL de 10 couches métalliques de la technologie CMOS 28nm FD-SOI................ 166
Nombre de régles de conception a respecter en fonction du neeud technologique...... 167
Schéma des transistors PD-SOI €t FD-SOl........ccccooviiiiininineneneeese e 167

Mesure des courbes de Ip en fonction de Vps avec différentes valeurs de Vgs pour des

transistors LVT en 28nm Bulk et €n 28nmM FD-SOL.........cccciiiiiiiiiinineee s 168
Figure 1V-50 : Mesures du H,; et du MSG/MAG pour les transistors LVT en 28nm Bulk et FD-SOI

............................................................................................................................................................. 169
Figure 1V-51 : Dynamique de la tension de body pour des transistors nLVT et nRVT...........c.c........ 169
Figure IV-52 : Topologie des structures amplificatrices intégrant la polarisation segmentée ............ 170
Figure 1V-53 : Influence des corners SSA et FFA sur une paire différentielle neutralisée................. 170
Figure IV-54 : Polarisation segmentée sur une technologie Bulk et une technologie (FD-)SOI ........ 171
Figure IV-55 : Schéma électrique du PA 28nm FD-SOI ........ccccooiiiiiiniiiireeseee e 172
Figure 1V-56 : Photographie du PA 28nmM FD-SOL..........cccccoiiiiiiic e 172
Figure IV-57 : Vue 3D du splitter au niveau de I'étage de pUiSSaNCE..........ccevvreirieirerinieriseseeeen 173
Figure 1V-58 : Paramétres S simulés et mesurés du PA 28nm FD-SOl..........ccccocvviviiiiivciccieieen 174
Figure IV-59 : Comportement des paramétres S en fonction de la polarisation ............c.cccceceveennnen. 174
Figure IV-60 : Mesures des performances en puissance a 60GHz du PA en 28nm FD-SOI............... 175
Figure 1V-61 : Puissance consommeée et PAE en fonction de la puissance de sortie Pyt «.vccvvevvennnneee 175
Figure IV-62 : Psar, P_14s €t PAE 145 suivant la fréquence pour le PA 28nm FD-SOI ...........cccceveeen. 176
Figure 1V-63 : Performances du PA 28nm FD-SOI pour différentes tensions d’alimentation ........... 177
Figure IV-64 : Psar et P45 du PA 28nm FD-SOI pour différents Vpp de 57 GHz a 65 GHz............. 177
Figure IV-65 : PAE_ 14z du PA 28nm FD-SOI pour différents Vpp de 57GHz a 65GHz ..................... 178
Figure IV-66 : FOMj, en fonction des noeuds technologiques ...........covvvirerericieeiciesesese e 178
Figure Annexes-1 : COrreCtioN OPEIN ......c.oiuiiiieieieisisie sttt sb e 192
Figure Annexes-2 : Correction OPen-ShOMT ..........cc.ci oo 193
Figure Annexes-3 : CorreCtion OPeN-TRIU ........ccoviiiiiiieii ittt nne s 193
Figure Annexes-4 : COrreCtioN TRL ..o 194

15



q‘f’l s Liste des figures ‘:’:’-
Liste des tableaux

Tableau I-1 : Pertes 8 60GHZ selon 1S 0DSLACIES..........coeirieirieirieieeee e 25
Tableau I-2 : Comparaison de performances de différents émetteur-récepteurs.........ccooevvevvevvecerennnne. 35
Tableau I-3 : Débits de transmission du standard WiGig suivant la modulation et les contraintes en

PAPR €1 EVIM @SSOCIEES ....cuveuveuierieeieiieiesiestessesiessesseeeseesessessessassessessessesssssssessessessessensensensessessssessessessen 45
Tableau 1-4 : Résumé des performances des PAS a B0GHZ .........ccoooeieecieiieeececeeeeeeee e 58
Tableau I1-1 : Avantages et inconvénients des lignes coplanaires et microstrip.........c.coceeeverererenuenenn 68
Tableau 11-2 : Comparaison entre les formules de Hammer, une simulation EM et la mesure............. 71
Tableau 11-3 : Comparaison des performances des lignes standards et a ondes lentes...........ccccceeveneee 80
Tableau I11-1 : Avantages et inconvénients des différentes architeCtures...........ccovvveveveveceeceeesennnn, 98
Tableau I11-2 : Performances des montages source cCommune et CaSCOE........ccvveereeruereereereesiereenens 99
Tableau I11-3 : Condition de stabilité suivant les valeurs de K et A.......ccccoeeinirnenncnncneceeen 110
Tableau I11-4 : Comparaison avec 1’état de I'art des PAs mode commun a 60GHz .............cccceeenenee. 120
Tableau I11-5 : Comparaison avec 1’état de I'art des PAs larges bandes 8 60GHZ ........cccceveereeenee. 126
Tableau I11-6 : Comparaison avec I'état de I'art des PAS & 60GHZ .........ccccevvvivevivievienieeeeeeeeeee 133
Tableau 1V-1 : Paramétres physiques des transformateurs du PA 65NM .........cccceeeveiieveneceecieenene, 151
Tableau 1V-2 : Performances du PA CMOS 65nm pour chaque canal WiGig ou WirelessHD.......... 156
Tableau 1V-3 : Performances du PA pour des configurations en classe A, classe AB et polarisation

SEOMENTEE ...ttt et e et e e e e et e be et e besbe e st e steeas e beesees s e beeaseabeebeenbeeheeat e beeraeteereentenreereenteeaeenes 160
Tableau 1V-4 : Résumé des performances des PAS @ 60GHZ ..........cccccveveieinineneseseeeeeeeeee s 164
Tableau 1V-5 : Résumé des performances des PAS fiables 8 60GHz..........ccccceeveieviieeceseciee e, 165
Tableau 1V-6 : Paramétres physiques des transformateurs du PA en 28nm FD-SOl............ccccu....e. 173
Tableau IV-7: Performances du PA 28nm FD-SOI pour chaque canal WiGig ou WirelessHD.......... 176
Tableau 1VV-8 : Comparaison du PA 60GHz 28nm FD-SOI avec 1’état de I’art........ccccevvevveveenernenne. 179
Tableau Annexes-1 : Débits de données et modulations pour "ECMA 387.......ccccoeeveeneeneenennns 186
Tableau Annexes-2 : Débits de données et modulations pour I’TEEE 802.15.3C......cccccevvvveverirnnnnne. 187
Tableau Annexes-3 : Débits de données et modulations pour le WirelessHD ..........ccccveeveeveiecieeneee 188
Tableau Annexes-4 : Débits de données et modulations pour I’'IEEE 802.11ad.......ccccccevvevrvrernnnnn. 189

16



(ms Glossaire ‘:’:’-
Glossaire
ACLR : Adjacent Channel Leakage Ratio
ASK : Amplitude-Shift Keying
AV : Audio/Visual
BB : BaseBand
BEOL : Back-End Of Line
BPSK : Binary Phase-Shift Keying
CAS: Cascode
CMOS : Complementary Metal Oxide Semiconductor
CMRR: Common Mode Rejection Ratio
CPS: CoPlanar Strip
CPW: Coplanar Wave Guide
CPWG : Coplanar Wave Guide Grounded
CS: Common Source
CW: Carrier Wave
DAC : Digital to Analog Converter
DAT : Distributed Active Transformer
DC: Direct Current
DE : Drain Efficiency
DRM : Design Rule Manual
DUT : Device Under Test
ESD : Décharge électrostatique
EVM : Error Vector Magnitude
FBB : Forward Body Bias
FD : Fully Depleted
FEOL : Front-End of Line
FFA : Fast-Fast Analog
FLANE : Fixed Local Area Network Extension
FSh : Floating Shield
GaAs : Arséniure de Gallium
Gbls : Gigabit par seconde
GND : Ground — Masse
GP: General Purpose
HCI : Hot Carrier Injection
HD3 : Distorsion harmonique d’ordre 3
HDMI : High-Definition Multimedia Interface
HR : Haute résistivité
HRP : High-Rate Physical

17



(ms Glossaire ‘:’:’-
HSI : High Speed Interface
HTCC : High-Temperature Cofired Ceramic
IEEE : Institute of Electrical and Electronic Engineer
IF: Intermediate Frequency
1P3: Point d’intersection d’ordre 3 en entrée
IMD3 : Distorsions d’intermodulation d’ordre 3
IMD5 : Distorsions d’intermodulation d’ordre 5
InP : Phosphure d’Indium
ITRS : International Technology Roadmap for Semiconductors
LINC : LInear amplification using Nonlinear Components
LNA : Low Noise Amplifier
LO: Local Oscillator
LOS: Line-Of-Sight
LP: Low Power
LRP : Low-Rate Physical
LVT: Low Voltage Threshold
MAC : Media Access Control (couche)
MAG : Maximum Available Gain
MIM : Metal-Insulator-Metal
MOM : Metal-Oxide-Metal
MOS : Metal Oxide Semiconductor
MRP : Medium-Rate Physical
MS: Microstrip
MSG : Maximum Stable Gain
MSK : Minimum-Shift Keying
NF : Noise Figure
NLOS : Non-Line-Of-Sight
OBO: Output Back-Off
OFDM : Orthogonal Frequency-Division Multiplexing
OIP3: Point d’intersection d’ordre 3 en sortie
OOK : On-Off Keying
P.ds : Puissance de sortie a 1dB de compression (aussi nommé OCP.y4g)
PA: Power Amplifier
PAE : Power Added Efficiency
PAPR : Peak-to-Average Power Ratio
PBO : Peak Back-Off
PCS: Power Cell Switching
PCT : Parallel power-Combining Transformer
PD: Partially Depleted

18



(ms Glossaire ‘:’:’-
Pdc : Puissance consommeée en statique
PGS : Patterned Ground Shield
PHY : Physique (couche)
PIRE : Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente
PLL : Phase-Locked Loop
Pout : Puissance de sortie
Psar : Puissance de saturation
PSCT : Parallel-Series power-Combining Transformer
PSK: Phase-Shift Keying
QAM : Modulation d’amplitude en quadrature
QPSK : Quadrature Phase-Shift Keying
RBB : Reverse Body Bias
RF : Radiofréquence
RVT : Regular Voltage Threshold
SATA : Serial Advanced Technology Attachment
SC: Single Carrier
SCT : Series power-Combining Transformer
Si: Silicium
SiGe : Silicium-Germanium
SiO; : Dioxyde de silicium
SiP : System In Package
SoC : System On Chip
SOl : Silicon On Insulator — Silicium sur isolant
SPCT : Series-Parallel power-Combining Transformer
SSA : Slow-Slow Analog
TDDB : Time Dependent Dielectric Breakdown
TE: Transverse Electrique
TEM : Transverse Electro-Magnétique
™ : Transverse Magnétique
TRL : Thru Reflect Line
VCO: Voltage Controlled Oscillator
VSWR : Voltage Standing Wave Ratio
WiFi : Wireless Fidelity
WiGig : Wireless Gigabit Alliance
WLAN : Wireless Local Area Network
WMAN : Wireless Metropolitan Area Network
WPAN : Wireless Personal Area Network

19



Introduction générale K’I

augmented

2

Introduction géneérale

De nos jours, les débits de données des systemes de communication sans fil sont limités a
quelques centaines de Mbits/s a cause de 1’encombrement spectral qui limite grandement leur
bande passante. Du fait de la demande grandissante d’applications a trés haut débit,
notamment pour le remplacement du cable HDMI ou le transfert de vidéos HD, plusieurs
standards ont été développés autour de 60GHz. Avec 9GHz de bande passante libre
d’utilisation, ces fréquences sont parfaitement adaptées pour des transmissions de courte
portée avec des débits supérieurs au Ghits/s.

Les premiers produits ont été développés en GaAs ou SiGe. Les capacités de production
et d’intégration de ces technologies étant trés réduites, les fabricants se sont naturellement
tournés vers les technologies CMOS pour répondre a ces marchés de masse.
Malheureusement, les transistors MOS souffrent d’une faible tension de claquage et d’un
faible gain. La conception de I’amplificateur de puissance (PA) devient périlleuse. Celui-Ci
doit atteindre une haute puissance linéaire a cause des modulations requises par les standards
tout en consommant le moins possible.

Ce manuscrit investigue les architectures de PAs qui garantissent a la fois une haute
linéarité et une faible consommation. Au final, I’association de techniques de combinaison de
puissance et de linéarisation avec la nouvelle technologie 28nm FD-SOI de
STMicroelectronics permet d’aboutir a une structure efficace, linéaire et reconfigurable.
Plusieurs circuits ont été fabriqués et testés afin de vérifier les idées avancées. Ces travaux ont
été effectués dans le cadre d’une these CIFRE avec la société STMicroelectronics.

Le chapitre | rappelle le contexte des applications sans fil a haut débit en bande V et les
difficultés de conception des circuits analogiques/RF a ces fréquences. Aprés la description
des différents standards développés, I’intérét d’optimiser les amplificateurs de puissance est
expliqué a travers 1’étude de plusieurs émetteur-récepteurs publiés dans la littérature. Un état
de P’art des PAs est proposé afin de déterminer I’ensemble des verrous technologiques
limitant les performances de ces circuits.

Le chapitre 11 expose les différents phénomeénes parasites a hautes fréquences et leurs
impacts sur les lignes de transmission, les plots RF, les capacités et les transformateurs
intégrés. Des solutions sont proposées afin d’optimiser ces composants passifs qui seront par
la suite implémentés dans des PAs. Les performances des lignes de transmission sont
améliorées en utilisant le phénomene d’ondes lentes. Diverses structures sont explorées. Des
plots RF blindés et non blindés sont également étudiées et leur utilisation est discutée suivant
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la situation. Enfin, une analyse théorique est menée sur les transformateurs intégrés afin
d’identifier les parametres améliorant son efficacité.

Le chapitre 111 se concentre sur la conception de PAs a 60GHz. Dans un premier temps,
la méthodologie de conception adoptée aux fréquences millimétriques est detaillée. Dans
I’optique de sélectionner les topologies les plus intéressantes a 60GHz, trois amplificateurs
élémentaires en technologie 65nm et 28nm Bulk sont décrits. Le premier circuit 65nm repose
sur une architecture en mode commun avec des réseaux d’adaptation utilisant des lignes a
ondes lentes. Le second PA 65nm est compose de transformateurs assurant la conversion
mode commun — différentiel. Le dernier amplificateur élémentaire est congcu dans la
technologie 28nm Bulk et est lui aussi constitué de transformateurs. Tous ces circuits sont
mesurés et comparés a 1’état de 1’art.

Le chapitre IV se consacre a la conception de PAs hautement linéaires implémentés dans
les technologies 65nm et 28nm FD-SOI. Suite a 1I’étude des techniques de linéarisation et de
combinaison de puissance compatibles a 60GHz, I’architecture de chaque PA est détaillée.
L’association d’un combineur de puissance et d’une technique de linéarisation permet de
grandement améliorer les performances de ces PAs. Ils sont mesurés en petit-signal et large-
signal puis comparés a I’état de I’art. Le premier amplificateur, développé en 65nm, atteint le
plus haut facteur de mérite ITRS publié a ce jour en technologie silicium. Le dernier circuit
est spécialement optimisé pour répondre aux contraintes exposées dans le premier chapitre. Il
présente le meilleur compromis consommation/linéarité de la littérature. Ce manuscrit se
conclura par la présentation de plusieurs perspectives de recherche.
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Ce premier chapitre rappellera tout d’abord le contexte de ce travail avec la demande
croissante de dispositifs sans fil assurant le transfert de données numériques a des debits
supérieurs au Gb/s. Les applications WPAN ou WLAN sont notamment visées. Le choix de la
bande de fréquence autour de 60GHz et des modulations utilisées sera expliqué et les
différents standards développés seront détaillés.

L’intérét des technologies CMOS par rapport aux technologies SiGe et III-V sera ensuite
démontré pour ces applications. Aprés cette analyse, différents émetteur-récepteurs CMOS
seront présentés afin de mettre en évidence ['impact de ['amplificateur de puissance (PA) sur
les performances du systeme complet, notamment vis-a-vis de la consommation. Apres I’étude
des différents parametres caractérisant les PAs, un état de [’art des amplificateurs
millimétriques CMOS sera établi afin de cerner [’ensemble des verrous technologiques
limitant les performances de ce circuit. Différentes structures incluant des lignes de
transmission, des transformateurs intégrés et des transistors empilés seront analysées avec
attention.

Des solutions ou des alternatives aux problemes exposés dans ce chapitre seront
proposées dans les parties suivantes, aussi bien pour les composants passifs que pour les
topologies de transistors ou l’architecture du PA.

1. Systemes WPAN — WLAN a 60 GHz

1.1. Applications visées

Les applications concernant le transfert de données a haut débit ou le visionnage de
videos en haute définition sont en plein essor. Plus précisément, des systemes WPAN/WLAN,
comme présenté sur la Figure I-1.a), sont de plus en plus sollicités pour des transferts de
données a faible et fort débit dans des habitations ou des entreprises. Par exemple, [’acces a
I’internet et le transfert de fichiers de petite taille correspondent a un besoin de faible vitesse
de transmission. Le transfert de fichiers volumineux, le téléchargement ou le visionnage de
vidéos non-compressées ainsi que le remplacement du cable HDMI/SATA pour une plus
grande liberté de mouvement requiérent de plus forts débits, bien au-dela du Gb/s pour une
portée aux alentours de 10m. Une liaison sans fil d’une plus longue portée est aussi
envisageable afin d’établir un réseau local a tres haut débit et travailler de maniere similaire
au WiFi.

D’autres applications sont également visées : le kiosque multimédia et le Backhauling a
haut débit et courte portée. L’application de type kiosque multimédia permet a plusieurs
utilisateurs de télécharger des données multimédia, tels que des fichiers audio et vidéo, depuis
un kiosque public, avec une portée inférieure & 10m. Le Backhauling illustré sur la Figure
I-1.b) établit une liaison Ethernet entre deux appareils fixes disposés sur deux immeubles
proches (200-300m) ou une connexion filaire semble difficile a utiliser. Cette liaison sans fil a
trés haut débit nécessite cependant des antennes trés directives et des conditions de visibilité
parfaite ou LOS (Line-of-sight) entre I’émetteur et le récepteur.
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L’ensemble de ces applications peut étre classé en trois catégories de réseaux : le WPAN
pour une portée inférieure a 10m, le WLAN pour une portée comprise entre 10m et 100m et le
FLANE (Fixed Local Area Network Extension) ou le WMAN (Wireless Metropolitan Area
Network) avec une portée comprise entre 10 et 800m.

Dans le but de répondre a ces nouveaux marches de masse, de nouveaux standards et
normes ont été développés autour de 60GHz.
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L Cj)- “’0.‘0,1 .
a) WPAN - WLAN b) Backhauling a haut débit et courte portée

Figure I-1 : Applications visées a 60GHz

1.2.Bande de fréquences utilisées

D’aprés le théoréeme de Shannon-Hartley [SHA48] (I-1), la capacité C d’un canal de
transmission dépend de la largeur de bande B en Hertz et du rapport signal sur bruit S/N.

s
C = B x log, (1 + N) (1-1)

L’amélioration du rapport signal sur bruit étant logarithmique, il est plus aisé
d’augmenter la largeur de la bande passante pour accroitre le débit de données.
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Figure 1-2 : Absorption atmosphérique des ondes millimétriques au niveau de la mer [ITUO1]
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Les fréquences autour de 60GHz apparaissent tout indiquées. En effet, une trés large
bande de fréquences est libre d’une utilisation sans licence et peut étre exploitée avec de hauts
niveaux de puissance, favorisant ainsi la communication. Cette bande de fréquences présente
de nombreuses propriétés particulierement appropriées pour les applications de courte portée
et d’intérieur. En effet, I’oxygeéne de 1’air absorbe tres bien les ondes millimétriques autour de
60GHz [OLV89] avec une atténuation de 13dB/km, comme le montre la Figure 1-2.

De plus, les ondes @ 60GHz sont fortement atténuées par les obstacles solides tels que les
murs ou tout simplement les étres humains. Le Tableau I-1 extrait de [SMUO02] donne
quelques valeurs de pertes d’insertion suivant 1’obstacle.

Obstacle Pertes [dB]
Mur en béton >36
Corps humain 20

Plaque de platre 11
Contreplaqué 6

Tableau I-1 : Pertes a 60GHz selon les obstacles

Les pertes importantes a 60GHz limitent les transmissions a une seule piéce d’intérieur. Il
est ainsi possible de réutiliser ces fréquences pour différentes pieces et d’optimiser les
communications WPAN/WLAN.

Canal 1 Canal 2 Canal 3 Canal 4
57,24 -59,4 59,4 - 61,56 61,56 — 63,72 63,72 - 65,88
I I I

57 58 59 60 61 62 63 64 65 66
Fréquences (GHz)

Figure 1-3 : Allocations des bandes de fréquences autour de 60GHz

La bande passante disponible a 60GHz (Figure 1-3) et les niveaux de puissance transmise
autorisés (Figure 1-4) dépendent des régions du monde. La puissance transmise est
généralement exprimée en termes de Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente (PIRE ou
EIRP en anglais). Une bande de 7GHz est allouée de 57GHz a 64 GHz pour le Canada, les
USA, la Corée du Sud et de 59GHz a 66GHz pour le Japon. L’Europe possede la plus large
bande avec 9GHz, de 57GHz a 66GHz. La Chine et I’Australie se partagent les bandes les
plus étroites avec respectivement 5GHz et 3,5GHz.
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La PIRE maximale se situe aux alentours des 40dBm avec comme exception le Japon qui
autorise jusqu’a 57dBm et la Corée du Sud qui limite I’émission a 27dBm.

Japon Canada Coréedu Australle
Sud
Figure I-4 : Niveau de PIRE maximum autorisé suivant les pays pour un usage d’intérieur
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1.3.Les standards a 60 GHz

Plusieurs standards concurrents ont été créés dans cette bande de fréquence : ’ECMA
387/ISO-IEC 13156 [ECM10], I'I[EEE 802.15.3¢ [IEE09], le WirelessHD [WHD10] et le
IEEE 802.11ad [WGI10].

1.3.1. Organisation des canaux

Tous ces standards et normes opérant autour de 60GHz utilisent quatre canaux définis
dans les 9GHz de bande passante (Figure 1-5) a 57,24-59,4GHz, 59,4-61,56GHz, 61,56-
63,72GHz et 63,72-65,88GHz. Chaque canal a une largeur de 2,16GHz afin d’assurer des
transmissions a trés haut débit. Seule 1’Union Européenne couvre 1’ensemble des quatre
canaux.

2160 MHz

A

57 58 59 60 61 62 63 64 65 66 fouz

Figure 1-5 : Canaux de fréquences

1.3.2. Modulations et techniques de codage

Les standards a 60GHz ont a disposition une large gamme de modulations suivant la
situation : de la BPSK jusqu’a la 64-QAM. Les spécifications de ces standards définissent en
outre deux techniques de codage : I’OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing) et
le SC (Single Carrier). Ces deux techniques emploient les modulations BPSK, QPSK et 16-
QAM, comme le montre I’annexe A. A noter que la modulation 64-QAM est réservée a
I’OFDM.
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Puissance Sous-porteuses
4 BW = Af Puissance / \A\‘
o — 4
: ' >f ' >\ SN
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BW = N.Af ~
a) SC b) OFDM

Figure 1-6 : Techniques de codage

La technique Single Carrier :

La technique SC illustrée sur la Figure 1-6.a) repose sur une seule fréquence porteuse f.
pour la transmission des signaux et est plutét dédiée aux communications a moindre
consommation énergétique. 1l en découle une conception globalement plus simple de
I’émetteur-récepteur.

La technique OFDM :

L’OFDM est une technique de codage des signaux numériques par répartition en
fréquences orthogonales sous forme de multiples sous-porteuses. Le débit des données est
étalé sur plusieurs canaux a faible débit, travaillant chacun a sa fréquence de sous-porteuse.
Chacune de ces sous-porteuses est modulée de maniére conventionnelle : PSK ou QAM. La
notion d’orthogonalité signifie que la puissance émise maximale d’une sous-porteuse apparait
quand la puissance émise des autres est minimale (Figure 1-6.b)). Les interférences entre les
canaux sont ainsi éliminées.

Cette technique est particulierement adaptée aux réseaux locaux WPAN/WLAN ou dans
des zones denses. En effet, elle est robuste aux interférences inter-symboles ou a
I’évanouissement temporaire du signal causé par la propagation multi-trajet et ne nécessite
donc pas le recours a des algorithmes complexes. Elle perd toutefois de son intérét sur des
réseaux de transmission a plus grande échelle.

1.3.3. Les standards

ECMA 387/1SO-1EC 13156 :

Ce standard vise les applications WPAN tels que la diffusion en flux (« streaming » en
anglais) ou les terminaux Sync and Go. Afin d’augmenter le débit de données, plusieurs
canaux peuvent étre utilisés simultanément. Les largeurs de canal possibles sont donc de
2,16GHz, 4,32GHz, 6,48GHz et 8,64GHz.

Trois types de systéemes peuvent fonctionner indépendamment, cohabiter et interagir dans
la méme zone. Les systemes dits de type A fournissent les plus hautes performances avec une
portée de 10m et intégrent la technique dite de «beamforming » afin d’assurer les
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communications NLOS. Les systemes de type B favorisent une plus faible consommation
avec une communication point a point (LOS) a moins de 3m. Le type C, défini uniqguement
pour la premiere édition du standard, est le moins complexe et le moins consommateur
d’énergie pour une portée de moins de 1m.

Chaque systeme défini précédemment peut utiliser différentes modulations PSK ou QAM
en SC ou avec OFDM. Seul le type C travaille plutét avec des modulations de type ASK ou
OOK.

IEEE 802.15.3c :

S’orientant sur le WPAN, ce standard présente de nombreuses similitudes avec le
standard ECMA 387. Toutefois, ['utilisation simultanée de plusieurs canaux n’est pas
précisée.

Trois modes de fonctionnement sont définis afin de s’adresser a plusieurs applications. Le
mode SC est plutdt destiné pour le téléchargement de fichier depuis des kiosques multimédia.
Le second mode correspond a I’interface haute vitesse ou HSI (High Speed Interface) qui
adresse I’implémentation de réseaux ad hoc nécessitant des liaisons bidirectionnelles avec peu
de latence. Enfin, le mode AV (Audio/Visual) vise la diffusion en flux audio ou vidéo et est
divisé en deux sous-modes : le mode faible débit LRP et le mode haut débit HRP.

Tous ces modes permettent, 1a aussi, 1’utilisation de la technique « beamforming ».
L’OFDM est utilisée pour les modes HSI et AV. Le SC fait appel a de nombreuses
modulations (MSK, BPSK, QPSK, 8PSK, 16QAM, OOK) pour un débit maximal de
5,28Gb/s, tandis que le mode HSI s’appuie sur des modulations QPSK, 16QAM et 64QAM
pour un débit maximal de 5,775Gb/s. Pour le mode AV, une modulation BPSK est suffisante
pour le LRP. Le HRP emploie des modulations QPSK et 16QAM avec un débit maximal de
3,807Gb/s.

WirelessHD :

La spécification du WirelessHD adopte les mémes canaux que les standards décrits
précédemment et trois modes de fonctionnement : les modes haut débit HRP, débit moyen
MRP et bas débit LRP. Seule la technique de codage OFDM est décrite dans le standard. Des
modulations QPSK, 16QAM et 64QAM sont utilisées pour le HRP et MRP tandis que LRP
est basé sur une modulation BPSK.

Les modes HRP et MRP permettent d’établir des transmissions jusqu’a 7Gb/s. Si
I’ensemble des canaux sont utilisés, le débit de données peut atteindre jusqu’a 28Gb/s.

WiGIg/IEEE 802.11ad :

Une des speécifications les plus pertinentes a été publiée par la Wireless Gigabit (WiGig)
Alliance en 2010 [WGI10]. Elle a permis de poser les bases pour une extension aux
fréquences millimétriques du standard IEEE 802.11, nommée I’IEEE 802.11ad.
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Cette specification est destinée a assurer une parfaite compatibilité avec les réseaux WiFi
fonctionnant a 2,4GHz et a 5GHz. Les systémes futurs prévoient en effet d’adopter des
liaisons @ 60GHz pour les communications dans une piéce avec des liaisons WiFi entre
chaque piece. La aussi, le « beamforming » est supporté et les distances de communication
peuvent dépasser les 10m. Trois modes de fonctionnement sont définis : deux utilisent des
porteuses seules SC, avec un mode optimisé pour une faible consommation, tandis que la
derniére est basée sur ’OFDM.

Le mode SC a faible consommation emploie des modulations de type BPSK et QPSK
avec un débit maximal de 2,5Gb/s. Une modulation 16QAM permet d’atteindre 4,6Gb/s. Le
mode OFDM fait usage de modulations QPSK, 16QAM et 64QAM afin d’approcher un débit
de 7Gbl/s.
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2. Emetteur-récepteurs en technologie CMOS a 60 GHz

2.1.Intérét des technologies CMOS

La majorité des blocs d’un émetteur-récepteur aux fréquences millimétriques a pu étre
intégrée avec succés sur un méme substrat en technologie CMOS. L’amplificateur de
puissance reste cependant un circuit difficile a implémenter a cause du peu de gain disponible
par transistor, des faibles tensions de claquage et des modulations complexes requérant une
haute linéarité et donc une forte consommation statique. Les technologies I11-V, telles que le
GaAs ou I’InP, sont tres souvent utilisées a ces fréquences car elles fournissent de bien
meilleures performances en puissance que la technologie CMOS. Par exemple, les transistors
InP ont une fréquence de transition fr et d’oscillation maximale fyax respectivement autour de
400GHz et de 1THz [LAIQ7]. La technologie silicium SiGe constitue une bonne alternative
aux composants I11-V (Figure 1-7.a)). Néanmoins, ces technologies restent chéres avec une
capacité de production et une densité d’intégration bien moindre que le CMOS et ne sont pas
adaptées a un marché de masse.

De plus, les performances des transistors MOS s’améliorent rapidement, notamment &
cause de la tres forte demande de produits CMOS intégrés. Avec la miniaturisation des
transistors, les fréquences fr et fhax n’ont de cesse d’étre repoussées. L’ITRS (International
Technology Roadmap for Semiconductors) prévoit que la fréquence de transition fr des
transistors MOS dépassera le téra-hertz aux alentours de 2019 (Figure 1-7.b)).
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a) Comparaison entre les technologies CMOS, b) Prévision de la f; et de la f;,,,, des transistors MOS
SiGe et GaAs par I'ITRS [ITR12]

Figure 1-7 : Performances des technologies CMOS
Les technologies CMOS étant particulierement attractives pour les marchés de masse,
I’objectif est, a terme, d’intégrer I’ensemble des fonctions d’un émetteur-récepteur sur une
puce unique SoC, ou « System on Chip », afin de réduire les colts de maniére significative
(Figure 1-8).

Circuit
bande de base

oA Circuitbandede base
+ circuit RF + PA

_ Transceiver SiP . . . Transceiver SoC
Figure 1-8 : Intégration des fonctionnalités d'un émetteur-récepteur

Circuit
RF
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2.2.Emetteur-récepteurs a 60 GHz

Les circuits d’émission et/ou de réception sont congus en fonction des spécifications
requises par les standards. Leurs performances et leurs codts sont fortement dépendants de la
technologie utilisée. La conception de ces systémes nécessite la prise en compte simultanée de
plusieurs facteurs de mérite tels que la linéarité du PA, le rapport signal sur bruit, le bruit de
phase des oscillateurs locaux, etc. La réduction de la consommation reste néanmoins un des
enjeux majeurs pour les applications portables.

Plusieurs architectures d’émetteur-récepteur 8 60GHz ont été proposées dans la littérature
et reposent principalement sur des structures homodynes et super-hétérodynes. Comme
précisé dans les standards, ces circuits peuvent étre associés a des techniques de
« beamforming » afin de contréler le rayonnement de 1’antenne.

Quatre blocs principaux sont communs a ces architectures : le bloc analogique pour le
traitement du signal en bande de base, la génération de fréquence, la conversion de fréquence,
et ’amplification de puissance. Le bloc analogique convertit les données numériques 1/Q en
signaux analogiques continus a travers des convertisseurs numérique-analogique (DACs) et
filtre ces signaux afin d’¢liminer les fréquences non désirées. Ces signaux sont ensuite
modulés sur une fréquence porteuse, fournie par I’oscillateur local (généralement une PLL
associée a un cristal de quartz). Le signal modulé est enfin amplifié par le PA.

Emetteur-récepteurs super-hétérodynes :

Cette structure est la plus utilisée et est illustrée sur la Figure I1-9.

I [

[L fo ) 0° 3fo/2 %

( ) 90°

fo
Q*/I E > >
Le signal en bande de base est translaté sur une fréquence intermédiaire IF puis sur la

fréquence porteuse RF. Sur la Figure 1-9, la fréquence IF est fixée a la moitié de la fréquence
fo de I’oscillateur local LO. Un choix judicieux de f, permet de remonter a la frequence RF
désirée selon la formule fre = 3fp/2. La fréquence génerée par la LO étant bien plus basse que

la fréquence RF, le circuit de synthese de frequences est plus facile a concevoir mais nécessite
de nombreux filtres afin de rejeter les fréquences images.

Figure 1-9 : Architecture super-hétérodyne

Un exemple de ce type d’émetteur-récepteur en technologie 65nm [SIL11] est donné sur
la Figure 1-10. Cet émetteur-récepteur couvre la bande de fréquence de 57GHz a 66GHz et a
été concu suivant les spécifications du standard WirelessHD. Un pré-amplificateur robuste,

31



/“;15 Chapitre I : Communications sans fil a haut débit en bande V "I

.augmented

délivre une puissance de saturation de 13dBm pour une consommation de 154mW sous 1,8V.
L’amplificateur faible bruit présente un gain parametrable et un NF (Noise Figure) entre 4,5 et
5,5dB. Les mélangeurs 1Q utilisent des cellules de Gilbert a charge variable.

20GHz IF
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40 GHz LO2 | GmQ\ Q-input ©
S
Buf 20 GHz LOTAL A (506 = ®
36 MHz VAN I2C, 2
Ext. Ref. —3 Registers, -
20 GHz ovo0® 90° | Channel = e
ID I_ and 40 GHz selection, o °
PLL o Power
management £ [
E o
]
™M @
- ]
2 ‘o
(] |
Q
1Q Mixers (500 -4 \
a) Schéma électrique b) Photographie

Figure 1-10 : Transceiver a 60GHz [SIL11]

Un amplificateur externe montré sur la Figure I-11 permet d’atteindre une puissance de
sortie de I’ordre de 16dBm et consomme un peu plus de 700mW. La synthése de fréquence a
un bruit de phase inférieur a -100dBc/Hz a 1MHz de la porteuse. L’émetteur-récepteur occupe
une surface de 2,8x3,3mm2.

Une solution SiP est choisie et 1I’émetteur-récepteur est implémenté sur un module HTCC
(High-Temperature Cofired Ceramic). Deux antennes dipdles assurent 1’émission et la
réception des signaux. Un débit de 3,8Gb/s a été mesuré a 1m avec une modulation 16QAM-
OFDM.

CMOS
transceiver

a) Photographie du module HTCC avec I’émetteur-récepteur b) Photographie du PA [SIL11]
CMOS, le PA et les antennes de réception et d’émission

Figure 1-11 : Photographie de I’émetteur-récepteur et du PA [SIL11]

Un autre exemple de d’émetteur-récepteur super hétérodyne illustré sur la Figure 1-12
[BOE14] integre la technique « beamforming ».
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Le circuit RF est composé de 16 PAs et LNAs de quatre étages précédés de déphaseurs.
La puissance se recombine dans I’espace grace a un réseau de 16 antennes patch a double
polarisation. Chaque PA délivre une puissance de 8dBm et consomme 45mW. Chaque LNA
présente un NF de 5,5dB avec un gain ajustable. Les déphaseurs permettent d’ajuster le
diagramme de rayonnement du réseau d’antennes pour une couverture de £60°. Au final, la
puissance consommée en transmission est de 1190mW dont 720mW pour les 16 PAs. Un
débit de plus de 4,6Gb/s est atteint & 10m avec une modulation 64QAM-OFDM. Pour une
distance de 20m, le debit transmit est encore de 3Gb/s.
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Figure 1-12 : Emetteur-récepteur avec beamforming [BOE14]
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Emetteur-récepteurs homodynes :

Le signal en bande de base étant directement modulé a la fréquence RF, I’architecture a
conversion directe ou homodyne (Figure 1-13) supprime le probleme des fréquences images et
ne requiert donc pas de filtrage. La quadrature de phase doit néanmoins étre précise afin de
parfaitement rejeter la fréquence image.

I
foi
f — 0° f
®—°>0°/90° 0
| 90°
Q g

Figure 1-13 : Architecture homodyne

Un des problémes récurrent de cette structure concerne le phénomene de pulling du VCO
[RAZ04]. Le VCO et la sortie du PA fonctionnent a des fréquences proches et peuvent se
coupler via le substrat. La puissance en sortie de I’amplificateur étant bien plus importante
que celle de I’oscillateur, ce dernier se retrouve décalé en fréquence. Ces deux blocs ne
doivent donc pas se trouver a proximité bien qu’il soit quasiment impossible d’éliminer
complétement ce couplage. Une solution complémentaire est de synthétiser une horloge qui
soit un multiple de la fréquence LO désirée. 1l est en effet beaucoup plus difficile de deécaler
un VCO sur une fréquence multiple de la fréquence de pulling.

Un exemple d’émetteur-récepteur homodyne pour le standard WiGig est donné sur la
Figure 1-14 [SAI13]. Le circuit RF est implémenté en CMOS 90nm tandis que le circuit bande
de base BB est en CMOS 40nm. Ce chipset a été congu pour des modulations sur simple
porteuse SC afin de réduire la consommation. Le systéme utilise en outre un systeéme d’auto-
calibration pour compenser les variations d’amplitude en émission et en réception.

La partie transmission du circuit RF est composée d’un PA a quatre étages, de
modulateurs en quadrature QMOD et d’amplificateurs a gain variable TXVGA. Une partie du
signal émis est récupérée a travers un coupleur 10dB, puis analysée pour un meilleur controle
du PA. Ce dernier délivre entre 6 et 8dBm de puissance sur les quatre canaux. La partie
réception est composée d’un LNA a quatre étages, d’un démodulateur en quadrature et
d’amplificateurs a gain variable RXVGA. Le VCO présente un bruit de phase d’environ
-93dBc/Hz a 1MHz de la porteuse. Le circuit BB est relié au circuit RF a travers des signaux
analogiques 1Q et des signaux de contréle numérique. Il inclut les couches MAC et PHY ainsi
que des HSI.

Les circuits RF et BB consomment en transmission respectivement 347mW (dont
162mW pour le PA) et 441mW pour un débit d’environ 1,5Gb/s a Im.
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Figure 1-14 : Emetteur-récepteur homodyne [SAI13]

Le Tableau I-2 résume les performances de plusieurs émetteur-récepteurs de 1’état de
I’art. Le débit, la portée et la consommation constituent les parametres fondamentaux. Le plus
haut débit est atteint dans [OKA14] avec 28,16Gb/s sur une distance de 40cm en utilisant une
antenne cornet de 14dBi. Les systemes [EMA11] et [BOE14] assurent respectivement des
débits de 3,8Gbps et 3Gbps sur une distance de 10m NLOS et 20m.

[SIL11] [BOE14] [OKA14] [EMA11] [SAI13] [SAI14] [VID13]
. Super- Super- Super- Super-
Architecture hétérodyne hétérodyne Homodyne hétérodyne Homodyne hétérodyne Homodyne
Technologie CMOS 65nm | CMOS 40nm | CMOS 65nm | CMOS 65nm [CMOS 90nm| CMOS 65nm [CMOS 40nm
OFDM Oui Oui Oui Oui Non Oui Oui
Beamforming Non Oui Non Oui Non Non Non
QPSK QPSK QPSK
Modulation 16QAM 16QAM 16QAM 16QAM QPSK QPSK 160AM
64QAM 64QAM
Distance [m] 1 10 (20) 0,4 10 (NLOS) 0,4 0,04 0,7
Débit [Gb/s] 3,8 4,6 (3) 28,16 3,8 1,8 2,0 7
Consommation en
transmission [mW] 1090 1190 251 1800 788 581 584
Tableau I-2 : Comparaison de performances de différents émetteur-récepteurs
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2.3.Impact de P’amplificateur de puissance sur la consommation d’un
émetteur-récepteur

La Figure 1-15 montre la consommation de plusieurs émetteur-récepteurs.
L’amplificateur de puissance représente a lui seul entre 30% et 60% de la puissance dissipée.
Dans le cas de [SIL11], un PA externe en technologie CMQOS fournit la puissance nécessaire.
Un réseau de 16 PAs avec une recombinaison spatiale assure I’opération d’amplification dans
[BOE14]. Les circuits [OKA11], [OKA14] et [SAI13] intégrent des amplificateurs délivrant

une puissance moindre et sont plutét destinés a des transmissions sur une tres courte portée
(moins de 1m).

Cette forte consommation de puissance statique s’explique par les contraintes imposées
par les modulations des standards et est en contradiction avec la volonté des industriels de
concevoir des circuits pour les applications portables. La réduction de la consommation
constitue, a I’heure actuelle, un enjeu majeur donnant naissance a un grand nombre de
publications sur les PAs millimétriques.

1200 e

L PA

1000 @ Autresblocs du TX

800 1

600 1

400 1

200 1 E
o~

0 T U U U 1
[SIL11] [BOE14] [OKA11] [OKA14] [SAI13]
Figure 1-15 : Consommation d'un PA par rapport aux autres circuits durant la phase d’émission

Consommation [mW]
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3. Les amplificateurs de puissance

3.1.Parameétres principaux des PAs

La conception d’un amplificateur de puissance nécessite la prise en compte de plusieurs
parameétres caractérisant le fonctionnement du circuit. Ceux-ci servent de facteurs de mérite et
permettront de situer les performances des circuits développés dans 1’état de 1’art. On y trouve
notamment la puissance saturée, la linéarité, le rendement, le gain, la stabilité, la bande
passante et la surface occupée.

En partant du schéma-bloc de la Figure 1-16, ces différents parametres peuvent étre
retrouves.

I:’dc
| |
: Zin Zout :
[} [}
I:)géné ! L J 1 Pout
— PA !
—> —p
Zs in I/ Paisp

Source

A
N

Figure I-16 : Bilan de puissance d’un PA
Avec :

Pin €t Pout :  Puissance d’entrée du PA et puissance délivrée a la charge
Zinet Zyy : Impédances d’entrée et de sortie du PA

Zs: Impédance interne du générateur (généralement 50Q2)

Z . Impédance de la charge en sortie du PA

3.1.1. Définition des gains en puissance

Le gain en puissance correspond au facteur d’amplification d’un signal d’entrée sur la
charge en sortie du PA. Les désadaptations d’impédance en entrée et sortie de I’amplificateur
amenent a définir plusieurs types de gain (des compléments sont donnés en annexe B) :

- Le gain en puissance opérant Gp défini par I’équation (I-2) :

Pout
= I-2
6o = (1-2)

- Le gain en puissance disponible Ggisp défini par 1’équation (I-3) :

Py;
Gaisp = Pg:lpé (1-3)

ou Pgyene la puissance maximale disponible au générateur
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- Le gain transducique Gy défini par 1’équation (I-4) :

P
Ger =5 (1-4)

géné

Le gain transducique permet de prendre en compte les désadaptations en entrée et en
sortie du PA. Les autres gains sont plut6t utilisés pour évaluer la stabilité et les pertes des
réseaux d’adaptation lors d’analyses petitS-Signaux.

3.1.2. Le rendement

L’autonomie limitée des terminaux mobiles requiert des amplificateurs de puissance
ayant le maximum d’efficacité et consommant le moins possible a leur puissance moyenne de
fonctionnement. C’est pourquoi le paramétre de rendement est primordial des lors que 1’on
concoit un PA pour ces applications. Deux définitions de rendement existent : le rendement de
drain (174 ou DE) (I-5) et le rendement en puissance ajoutée (I-6).

p
ng = DE = ;:t (1-5)
Cc
P.:— P
PAE = % (1-6)
c

Le rendement de drain est surtout utilisé dans le cadre des amplificateurs commutés.

3.1.3. Lalinéarité

La linéarité transcrit la capacité d’un PA a amplifier un signal d’entrée avec un minimum
de distorsions. Ce parameétre impose un compromis vis-a-vis du rendement.

Pout [dBm]
A

Psart 1dB¢

G-+ OCP.ge OU Pigs

G+P1>

FI>1 5, » Pin [dBm]

Figure 1-17 : P, en fonction de P;, pour un signal CW
La premiere étape de conception d’un amplificateur consiste a appliquer un signal
sinusoidal CW (Carrier Wave) en entree tout en effectuant un balayage en puissance (Pin)
comme montré sur Figure 1-17. Dans un fonctionnement linéaire, la puissance de sortie est
proportionnelle a celle d’entrée d’un facteur G : Py, = G X Pjp (0u Poy(dBm) = G(dB) +

38



GT'IS Chapitre I : Communications sans fil a haut débit en bande V K’I

augmented

Pin(dBm)). Le fonctionnement non-linéaire apparait lorsque le gain G commence a décroitre.
La zone ou le gain chute de 1dB par rapport au gain linéaire est connue sous le nom de point
de compression a -1dB et est noté sous la forme P_;gs ou OCP.145 pour la puissance en sortie
du PA et ICP.145 en entreée.

Ces non-linéarités d’amplitude peuvent également étre désignées par le terme de
conversion de gain AM/AM (Figure 1-18.a)). En tracant la phase du signal de sortie en
fonction de la puissance d’entrée, une deuxiéme caractéristique de non-linéarité de
I’amplificateur est mise en évidence : la conversion amplitude-phase AM/PM (Figure 1-18.b)).
Les non-linéarités créent une déformation du signal qui se répercute sur ’EVM (Error Vector
Magnitude) et I’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio), paramétres utilisés dans le cadre
de sighaux a modulation complexe.

Gain [dB] Phase [°]
A A

—— Caractéristique réelle —— Caractéristique réelle

--- Caractéristique idéale - - - Caractéristique idéale
» Pin [dBm] » Pin [dBm]

a) AM/AM b) AM/PM

Figure 1-18 : Conversions AM/AM et AM/PM

3.2.Classes de fonctionnement d’un amplificateur de puissance

Les PAs sont identifiés par des classes de fonctionnement qui dépendent de la relation
entre le signal d’entrée et le signal de sortie. Deux familles se distinguent : les classes
sinusoidales A, B, AB et C, et les classes commutées D, E et F (de nombreuses classes
commutées existent mais seules les classes D, E et F seront ici analysées). Ces classes de
fonctionnement se différencient a la fois par la polarisation appliquée au transistor et par les
circuits d’adaptation traitant les harmoniques des signaux.

3.2.1. Classes sinusoidales

Les classes sinusoidales montrées sur la Figure 1-19 sont adaptées pour les amplificateurs
requérant une grande linéarité. Le transistor se comporte comme une source de courant et la
puissance de sortie est proportionnelle a la puissance d’entrée.

Classe A :

Les transistors d’'un PA en classe A conduisent en permanence. Le point de repos est
positionné au milieu de la droite de charge. Par conséquent, la puissance de sortie ou la
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linéarité sont maximales si I’impédance de charge est judicieusement choisie. Le rendement
Nclasse A théorique n’excéde pas les 50% comme le justifie 1’équation (1-7).

1
P 7 Vop = Veouae)
nClasse_A = out,Iglasse_A = 4 1 coude’ max ~ 50% (|-7)
dc -

2 VDDImax
avec Vpp : tension d’alimentation, Vcoude : tension de coude, Inax : courant max de drain

Classe B :

Le point de repos d’un PA en classe B est choisi au niveau de la tension de seuil des
transistors. Le courant de drain circule durant, a peu pres, la moitié d’un cycle (a la tension de
seuil pres). Cette configuration, souvent utilisée dans les structures push-pull, présente un
rendement théorique de 78,5% (I-8)

1
P 7 Vop = Veouae) I
nClasse_B — out,;lasse_B — 4 nc-ou e/!‘max ~ 78,5% (|-8)
dc

VDDImax

Classe AB :

La classe de fonctionnement AB se situe entre les classes A et B (1-9). Le point de repos
est localisé entre le centre de la droite de charge et la tension maximale Vyax. Cette classe
constitue un compromis intéressant en termes de consommation et de linéarité avec une bonne
flexibilité au niveau de ses performances. Le rendement théorique est compris entre 50% et
78,5%.

— Pout,Classe_AB _ EVDD - Vcoude 6 —sin6 (|-9)
Mlciasse_aB Pae 2" V,p  2sin(6/2) — 6cos(6/2)
avec I’angle de conduction 8 compris entre r (classe B) et 2 (classe A)
Class C :
Le point de repos d’un PA en classe C est choisi en deca de la tension de seuil des

transistors. L’angle de conduction & de ce type d’amplificateur est inférieur a n. Le rendement
de drain est alors supérieur a 78,5%.

|D ID

A / A

Imax A

| -
<% / AB
e/ ¢ 5§

Vcoude C\\’/dq Vmax Vth
a) Courbes 15=f(Vps) b) Courbes 15=f(Vgs)

» Vs

Figure 1-19 : Classes de fonctionnement sinusoidales
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3.2.2. Classes commutées

Les classes de fonctionnement commutées permettent d’optimiser le rendement avec des
transistors de puissance utilisés comme des interrupteurs et comportent notamment les classes
D, E et F. Elles sont privilégiées pour I’amplification a enveloppe constante pour laquelle
aucune contrainte en linéarité ne se pose.

Classe D :

L’amplificateur en classe D est composé de deux transistors conduisant alternativement
afin de minimiser la puissance consommée. Des résonateurs LC sont associes a ces
interrupteurs afin de retrouver la frequence fondamentale sur la charge et éliminer les
harmoniques. Etant donné que les formes d’onde du courant et de la tension de sortie ne se
chevauchent pas, un rendement théorique de 100% peut étre atteint (1-10).

P 1V I
- VDD
Notasse.n =~ = = 1 T 100% (1-10)
de EVDDlmax

Cette classe n’est fonctionnelle qu’a trés basse fréquence lorsque 1’impact de la capacité
parasite de drain des transistors est négligeable. En effet, outre le fait que la puissance
dissipée lors de la charge de cette capacité augmente avec la fréquence, les formes d’onde
sont lissées et un chevauchement entre le courant et la tension de drain apparait.

Classe E :

Un PA en classe E a I’avantage d’absorber la capacité parasite de drain a travers son
réseau d’adaptation en sortie [SOK75]. Quand le transistor (utilisé en I’interrupteur) est éteint,
aucun courant ne circule et une tension est présente en sortie de I’amplificateur. L’interrupteur
commence a conduire un instant aprés 1’annulation de la tension de drain. Le chevauchement
des formes d’onde du courant et de la tension ainsi que les pertes de charge dans les capacités
parasites sont évités. Le PA peut donc fonctionner a de plus hautes fréquences et présente un
rendement théorique de 100%. Un résonateur LC est généralement utilisé afin que
I’impédance de charge soit uniquement vue a la fréquence fondamentale. Seule la capacité
parasite de drain est vue pour les autres harmoniques.

Classe F :

L’amplificateur en classe F est polaris¢ comme un circuit en classe B. Le réseau
d’adaptation en sortie est constitué de résonateurs afin de récupérer les harmoniques impaires
et génerer une tension de sortie carrée. Ces résonateurs doivent étre placés en serie afin de
présenter un circuit ouvert au transistor pour les harmoniques impaires et absorber les
harmoniques paires. La zone de chevauchement entre la tension et le courant de drain est ainsi
réduite et le rendement peut étre amélioré bien au-dela de 78,5% avec un maximum théorique
a 100%. Toutefois, le rendement se dégrade facilement a cause de la capacité parasite de drain
et les nombreux filtres requis introduisent d’importantes pertes d’insertion.
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Figure 1-20 : Amplificateurs a classe commutée

3.3.Impact de la modulation du signal sur la linéarité de I’amplificateur
3.3.1. PAPR, OBO et EVM

Les modulations utilisées par les standards WiGig et WirelessHD reposent sur une
approche multi-porteuse de type OFDM afin d’améliorer les débits de transmission. Dans ce
contexte, la puissance d’entrée instantanée Pj, appliquée au PA varie dans le temps. Quatre
parameétres définissent les contraintes en linéarité des signaux modulés : le PAPR (Peak to
Average Power Ratio), ’OBO (Output Back-Off), ’EVM (Error Vector Magnitude) et
I’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio).

Le PAPR :

Le signal temporel S(t) résultant de la technique OFDM est a enveloppe non constante.
Afin de quantifier les variations de ’enveloppe du signal, le PAPR est défini comme le
rapport entre la puissance maximale Ppax et la puissance moyenne Ppoyen du signal pendant un
intervalle de temps (I-11).

2
p max|S(t)]
PAPR = 5% = £ oL (I-11)
moyen Tfo |S(t)|2 dt

Avec S(t) le signal OFDM résultant de la somme de plusieurs porteuses :

oo N-1

S =4 Z Z X @(t — KT) 2l (t=KT) (1-12)

k=—o00 (=

w(t — kT) : lafonction de fenétrage
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N : le nombre de canaux
X; le symbole d’une sous-porteuse i au temps k
Af la distance entre deux porteuses
A I’amplitude
L’OBO:

Le recul de puissance de sortie OBO est défini comme le rapport entre la puissance
maximale que peut fournir le PA (Psar) et la puissance de sortie moyenne du signal modulé

(Pmoyen)-

0BO(dB) = 101log (PPSAT ) (1-13)

moyen

La puissance de sortie maximale PBO (Peak Back-Off) est utilisée pour définir la
différence entre Pgsar et la puissance maximale instantanée, soit la marge a prendre par rapport

a Psar (Figure 1-21).
PBO(dB) = OBO(dB) — PAPR(dB) (1-14)
Pout [dBm]
A

PBO

PAPRut

/V\ (\\ OBO mpom_moy
u \

» Pin [dBm]

I

—

Figure 1-21 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée avec un signal modulé

“Ydvd

-

Le PAPR, I’0OBO et la linéarité sont directement liés. En effet, pour un PAPR élevé, un
large OBO est nécessaire pour assurer une bonne linéarité, mais le rendement du PA est
faible. Les standards a 60GHz utilisant la technique OFDM, le compromis linéarité/rendement
(consommation) est donc trés contraignant.

L’ EVM :

L’EVM caractérise la performance d’une chaine de transmission lorsqu’une modulation
numérique est utilisée. Ce paramétre est défini comme la distance entre le symbole voulu dans
la constellation et le symbole mesuré (1-15) (Figure 1-22) et s’exprime en pourcentage (%) ou
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en dB. Il a donc pour but de déterminer la distorsion du signal mesuré et s’effectue en bande
de base dans le plan (I, Q). Dans le cas d’un amplificateur, la mesure de ’EVM est basée sur
la comparaison entre un signal amplifié idéalement et le signal en sortie du PA réel.

1 2
NZIIX=1|SIdeal,k — Ssimutse|
1 2
7 Zk=1|S1dear ]
N “~k=1 Idealk
A Symbole idéal
a transmettre
o
|EVM|
Symbole transmis
<« > |
[ [
\ 4

Figure 1-22 : Définition de 'EVM
L’ACLR :

L’ACLR mesure la quantité de signal générée dans les bandes de fréquences adjacentes a
la bande utile a cause des non-linéarités de I’amplificateur et principalement dues aux produits
d’intermodulation. Ce parameétre défini par 1’équation (I-16) correspond a la différence, en
dB, entre le niveau de puissance de la bande utile By et le niveau de puissance dans la bande
adjacente B; ou B, (Figure 1-23).

P(f)

entrée sortie
du PA
du PA )(
/36 ordre
4
5° ordre
A
7¢ ordre
B.
.
» f

Figure 1-23 : Remontées spectrales dans les bandes adjacentes (ACLR)

2 [, IP(F)ldf

I-16
(L. IP(OIAF) + (I, IP(HIdS) (=9

ACLR =
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Avec P(f) la densité spectrale de puissance a la sortie de I’amplificateur.

Une dissymétrie entre les lobes des bandes B; et B, peut exister, menant a la définition
d’un ACLR pour chaque bande. Ce paramétre permet de renseigner sur le taux de
« pollution » spectrale dans les bandes adjacentes et est donc important dans la caractérisation

des PAs.

3.3.2. Modulations utilisées dans les applications WiGig/WirelessHD et leurs

impacts

Le Tableau I-3, extrait de I’annexe A, présente les modulations possibles avec la
technique OFDM pour le standard WiGig.

Index MCS Modulation Debit [ifbgg]n nees P['S‘E]R Ii;/BI\]A
13 OFDM-QPSK 693 10 -7
17 OFDM-QPSK 2079 10 -13
18 OFDM-16QAM 2772 12 -15
21 OFDM-16QAM 4504,5 12 -20
22 OFDM-64QAM 5197,5 14 -24
24 OFDM-64QAM 6756,75 14 -25

Tableau 1-3 : Débits de transmission du standard WiGig suivant
la modulation et les contraintes en PAPR et EVM associées

Plus la modulation est complexe et plus le facteur de créte ou PAPR devient important.
Pour une modulation OFDM-QPSK, le PAPR est d’environ 10dB avec un EVM de -7dB. Une
modulation 64QAM-OFDM, plus sensible aux variations de phase, requiert un PAPR de

14dB et un EVM de -25dB. Les débits envisageables varient d’environ 700Mb/s a 7Gb/s.

Puissance moyenne
Ref:0dBm

Puissance de
sortie max +10dBm

— 00

76.5% 22.5% 1%
% de la distribution de puissance

E . PAclassique

s a60GHz i}

Q -

=

S |

[}

©

@ I

o | PAidéal

) > \

a ____a_GQ.(E'iZ___--;,

-60 —5;3 —4.0 —3b -20 -10 o

Pout (dBm)

Figure 1-24 : Distribution de puissance d’une modulation
OFDM HRP2 (16QAM) pour le standard WirelessHD [SIL10]
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Une distribution de probabilité en fonction de la puissance peut étre déterminée pour
chaque modulation. Celle de la modulation OFDM HRP2 (16QAM) pour le standard
WirelessHD est présentée sur la Figure 1-24, issue de la référence [SIL10]. L amplificateur
fonctionne la plupart du temps avec un back-off de 10-12dB. Il atteint sa puissance maximale
durant 1% du temps environ. Cet important PAPR requiert donc des PAs capables d’amplifier
sans distorsion les pics des signaux.

Cette haute linéarité contraint I’amplificateur de puissance a fonctionner en classe A/AB
ou a combiner un grand nombre de cellules de puissance [CHE13], [BOE14]. La
consommation statique est par conséquent ¢levée, ce qui est peu compatible avec 1’objectif
d’une utilisation portable. Un compromis entre la linéarité et la consommation est
généralement recherché.

3.4.Robustesse d’un amplificateur de puissance CMOS

La durée de vie d’un amplificateur dépend des applications et des produits envisagés. Par
exemple, le circuit doit étre capable de fonctionner plusieurs années pour les applications
Backhaul. Ainsi, il convient d’analyser les mécanismes de dégradation des transistors MOS.

La chute des performances d’'un PA CMOS est principalement imputable a deux
mécanismes : I’injection de porteurs chauds HCI (Hot Carrier Injection) et le claquage de
I’oxyde de grille TDDB (Time Dependent Dielectric Breakdown).

A cela s’ajoute le phénomeéne d’électro-migration et la variation de I’impédance de
I’antenne caractérisée par le VSWR (Voltage Standing Wave Ratio). Cette derniere peut
amener, dans certains cas, a la destruction de I’amplificateur de puissance en présentant une
excursion en tension ou courant trop forte entre le drain et la source des transistors.

3.4.1. Injection de porteurs chauds HCI

Lorsqu’un transistor MOS est soumis & une forte tension drain-source Vps, son courant de
drain lps diminue au cours du temps. Cette dégradation du transistor est d’autant plus
importante que sa longueur de canal est courte. En effet, un fort champ électrique dans la zone
de déplétion, généré par cette tension Vps, a pour effet de pincer le canal a cause de la
désertion des électrons dans cette région [VEE89]. Les électrons se déplacent alors plus
rapidement afin que le courant soit maintenu. Ils créent dans la région du drain des paires
électrons-trous par ionisation par impact. Ces nouveaux électrons et trous sont accéléres par le
champ electrique et se dirigent respectivement vers le drain et le substrat, créant ainsi un
courant de fuite. Un trop fort champ électrique peut méme entrainer un courant d’avalanche et
provoquer la destruction de I’interface SiO,-Si. Dans les technologies SOI et plus
particulierement celles totalement désertées, le champ électrique est bien plus faible [COL88].
Il en résulte que les effets liés aux porteurs chauds sont bien moins critiques que sur les
technologies Bulk.
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3.4.2. Claquage de l’oxyde de grille TDDB

Lorsque des tensions trés importantes sont appliquées entre le drain et la grille d’un
transistor, un chemin conducteur peut se former a travers 1’oxyde de grille. Ce phénomene est
appelé le claquage de I’oxyde de grille.

Grille
Piege Oxyde de grille Oxyde de grille
(trou) ¥
» claquage
v
Substrat Substrat

Figure 1-25 : Mécanisme du TDDB

De nombreux modéles ont été publiés pour décrire le mécanisme de dégradation
[CHES85], [MCP98], [MONO2]. Le modele de percolation [STA99] détaillé sur la Figure 1-25
permet d’expliquer aisément la formation du chemin conducteur. Quand une forte tension est
appliquée sur la grille, des pi¢ges sont créés dans 1’oxyde de grille. Dés que suffisamment de
piéges sont apparus, un chemin conducteur se forme entre le drain et la grille.

Il existe plusieurs types de claquage. Lors d’un claquage dit dur, la grille ne contrdle plus
le canal et le transistor est détruit. Pour les claquages dits progressifs et mous, le composant
fonctionne encore mais ses caracteéristiques sont fortement degradées.

Ce mécanisme de dégradation entre surtout en jeu pour des amplificateurs non linéaires
ou des pics de tension apparaissent aux bornes du transistor (par exemple, 3,5Vpp pour un PA
en classe E).

3.4.3. Electro-migration

Le phénoméne d’électro-migration correspond au déplacement d’atomes dans une piste
conductrice provoqueée par le flux d’électrons [BLA69]. Le déplacement de matiére peut, a la
longue, aboutir a une cassure de la piste, mais aussi a la rupture de la couche de passivation,
laissant le champ libre a la corrosion. Des regles de conception sont définies dans les DRM
(Design Rule Manual) de toutes les technologies silicium afin d’assurer le fonctionnement du
circuit pendant 10 ans pour différentes températures (jusqu’a une température de jonction
maximale de 150°C).

3.4.4. Plage de polarisations pour un fonctionnement fiable

En considérant les mécanismes de dégradation detaillés précédemment, une plage de
polarisations peut étre fixée afin d’améliorer la durée de vie du circuit. La Figure 1-26 illustre
cette plage pour un transistor de la technologie CMOS 65nm. L’excursion en tension Vs est
comprise entre la tension de coude et Vpp+10% tandis que le maximum de courant lgs est
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inférieur a celui donné par les régles d’électro-migration. Les dynamiques en courant lgys et
tension Vys étant tres limitées, les techniques de combinaison en puissance deviennent
absolument indispensables pour atteindre les niveaux de puissance requis par les standards. Le
courant lgs maximal est fixé par les régles d’électro-migration pour un fonctionnement a
110°C pendant 10 ans.

1 TSIttt STt TrTTTATTTTfgTTTyYTp¢rhTOTTTTTTTATTTTrTTTaITTTTr o
1 1 1 1 I . . " " I
09 + Imax @ 110°C -F--- __7.5__ Tension DC maximale 7«\:__
pour 10 ans N ! (Vop +10%) L
08 (régle d’électro-migration) T
1 1 1 1
07 i fra )
1 1 1 1
T 06 | e
i Lo ;
g 0’5 A--_-JI_-- / _-I --I T
:s 0,4 A--_--: 1 - [
0'3 A--_- . 1 -_-I - —/
02 T % T — "'/:.'.‘E: Début de dégradation
- . ’ ———|__] dueauxporteurschauds |_~
01 —+ =T — L—1—"] —— — e
’ / | |
0 —_ — — — —

o 02 04 06 08 1 12 14 16 1,8 2 2,2 24
VDS [V]
Figure 1-26 : Plage de polarisations pour un fonctionnement robuste

3.4.5. Taux d’onde stationnaire (VSWR)

Le VSWR exprime la qualit¢ de I’adaptation de 1’antenne au PA. Il est défini par
I’équation (1-17) :
T Z, —Zo

1+
VSWR =————— avec:. T

== I-17
1—1I Zy+Zy (-17)

7. Impédance de I’antenne

Z, . Impédance vue sur la source (le drain d’un transistor par exemple)

C’est un parametre essentiel a prendre en compte dans la conception d’un amplificateur
car 1l impacte directement sur sa durée de vie. En effet, ’environnement peut altérer
I’impédance de I’antenne, modifiant du méme coup I’impédance de charge présentée au
circuit. La puissance de sortie va varier et si des précautions ne sont pas prises, I’excursion en
tension (désadaptation vers une impédance forte) ou en courant (désadaptation vers une
impédance faible) sur le drain peut endommager le transistor.

3.5.Etat de I’art des amplificateurs de puissance millimétriques

L’analyse de quelques PAs doit étre menée afin d’identifier les verrous technologiques
pouvant limiter les performances de ces circuits. De prime abord, deux architectures
d’amplificateurs se dégagent de 1’état de 1’art : les amplificateurs millimétriques et les PA-
DAC contr6lés de maniere numérique.
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3.5.1. Les amplificateurs millimétriques

PA a base de lignes de transmission :

Le PA en mode commun [QUEZ10], congu dans la technologie CMOS 65nm, est montré
sur la Figure 1-27. Des lignes de transmission microstrip permettent d’adapter le transistor de
puissance sur I’impédance du plot RF chargé par 50Q. De part leur facilit¢é de modélisation,
ces lignes garantissent une conception rapide et aisée de 1’amplificateur.

1p F decoupling 39Q
MOM capacitor 250 um
12V IpF 12V -
) ] N rE 390
parallel stub 250 am
Zc=36 511/:17<1,.... 1V T SO \IV L /

input R-2k Q) &

80 190 7 190 p
RF pad Hm i F'"; 70 pm i pm //
- \ym/ H \411;/
| ~ - [T - M2
50 Q 200 {F MOM =160 pm| 200 fF w—160 pm|
series capacitor =60 nm I=60 nm

series line
Ze=36 0. 1-55 pm + 390 =

Spm
300
IpF 12V 250 um oy 320
/ll"F 220 pm

output
RF pad

a) Schéma électrique b) Photographie
Figure 1-27 : PA [QUEZ10] basé sur des lignes de transmission

La puissance de sortie et au point de compression sont respectivement de 14,2dBm et
12,2dBm pour un gain de 13,7dB et une PAE maximale de 8,4% (Figure 1-28.a)). Le circuit
consomme 300mA et occupe une surface de 0,9mm2. Comme montré sur la Figure 1-28.b), les
lignes introduisent de fortes pertes aux fréquences millimétriques (>1dB/mm a 60GHz) a
cause du Back End Of Line (BEOL) trés fin des technologies CMOS avancées. Les pertes des
réseaux d’adaptation limitent par conséquent l’efficacité du circuit. De surcroit, elles se
réveélent assez encombrantes avec une longueur d’environ 620um a A/4.
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- Gain .
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—_ 1 |A.' PR 1.4 n‘]/ Y
g E 13 J duunn -----v- -------------- T * o -
Tz 10 10utput Referred / \: R E 1.2 £
q;,> £ Jp1aB=122 dBm,~”" N § 1 — % U
29 71 Ve 2 ", W=9 pm
- O 4 (1] 0'8 4
g_g, 4 0 — Meas.| | ¢ 0.6
- 4 . Qi o (0.0 _ —
=2 7 //UPowerout Sim. s Meas.
o 1 0.4 --Sim. [
i '
2 0.2 1
14 11 -8 -5 -2 A1 4 0 30 60 90 120
Input Power (dBm) Frequency (GHz)
a) de ’amplificateur b) des lignes microstrip

Figure 1-28 : Performances du PA [QUE10] et des lignes microstrip
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PA a base d’éléements localisés :

Une autre approche consiste a utiliser des éléments localisés a la place des lignes de
transmission. Le PA sur la Figure 1-29 est implémenté dans la technologie CMOS 45nm Bulk.
Des inductances et des capacités sont utilisées pour adapter chaque étage. Ces éléments
localisés permettent de réduire de maniere considérable la partie active du circuit comme en
témoigne la photographie du circuit qui occupe seulement 0,018mm2.

Vg Vdd Vg Vdd

IN D—¢ He—p ouT

a) Schématique b) Photographie

Figure 1-29 : PA 2 60GHz a base d'éléments localisés [KJEQ9]

Cet amplificateur offre une Psar, une P_1gs et une PAEnax de respectivement 13,5dBm,
8,7dBm et 13,4% pour un gain de 17dB a 60GHz et une tension d’alimentation de 2,1V
(Figure 1-30.2)). La puissance délivrée reste constante de 50GHz a 60GHz (Figure 1-30.b)).
Tout comme le PA a base de lignes de transmission, les pertes des éléments localisés, et plus
particulierement des inductances, sont totalement dépendantes du BEOL de la technologie
CMOS employée. De plus, la puissance de sortie est fortement limitée.

15 18 14 .
---—-- i e .- T e—e -7
18
124 -
10 t A A DA T
— - Pout Vdd=2.1V o °
E = < E ™
gl 1 ‘
< 5 ain vad=. E PPy SR kT TR T o -1
5 —+—Gain Vdd=1.8V 0o © el -7 )
H -5~ PAE Vdd=2.1v A S x JP—— P .
2 —~—PAE Vdd=1.8V ts @ 2 ¢ St T
5 0 — ‘5 A
o 8 £ s
£ te g - -
E S 3 4 = Psat Vdd=2.1V
L, - 4 Psat Vdd=1.8Y
5 - & P1dB Vdd=2.1v
" 2 - @ -P1dB Vdd=1.8V
-10 . = . . . . 0 0 . . : :
-30 -25 -20 -15 -10 5 0 5 50 52 54 56 58 60
Input power [dBm] Frequency [GHz]
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Figure 1-30 : Performances du PA a base d'éléments localisés [KJEQ9]

PAs a base de transformateurs :

Des solutions ont été proposées dans la littérature afin d’améliorer la puissance de sortie
et reposent pour la plupart sur I’utilisation de transformateurs intégrés.

e Le circuit [CHE11] en 65nm proposé sur la Figure 1-31 utilise un DAT (Distributed
Active Transformer) afin de combiner quatre transistors General Purpose (GP) de 140um. Le
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combineur est concu afin de présenter les impédances optimales aux transistors tout en ayant
seulement 0,6dB de pertes. La taille du PA est optimisée grice a I’utilisation des
transformateurs comme circuit d’adaptation entre chaque étage.

~input Interstage:
M.N. M.N.  Spiitter:

T

& 140/0.06

i

----- 5

a) Schéma électrique ) b)zPhotcE]:raphié

Hi
;

Figure 1-31 : PA 65nm a base de transformateurs polarisé en classe A [CHE11]

La Psat, la P.1gg et la PAEqax sont respectivement de 18,6dBm, 15dBm et 15,1% avec un
gain en puissance de 20,3dB a 60GHz. Ces parametres restent constants de 58GHz a 64GHz
(Figure 1-32).

Les transistors sont tous polarisés en classe A pour maximiser la linéarité. L inconvénient
est que la puissance dissipée en DC est de 460mW. Cette forte consommation est peu
compatible avec les contraintes liées aux dispositifs mobiles.
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Figure 1-32 : Performances du PA 65nm a base de transformateurs polarisé en classe A [CHE11]

e Un début de solution est apporté dans le PA [ZHA13] sur la Figure 1-33 avec des
transistors polarisés en classe AB et la technique du Power Cell Switching (PCS). Le circuit
est implémenté dans la technologie CMOS 40nm LP. Il est composé de deux voies combinées
a travers un DAT. Les transistors de 1’étage d’entrée sont montés en grille commune afin de
faciliter 1’adaptation d’impédance. Les deux derniers étages utilisent une topologie source
commune neutralisée grace a des capacités MOM. Tous les réseaux d’adaptation sont basés
sur des transformateurs, ce qui permet de grandement réduire la surface active occupée par le
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PA (0,074mm?). Des interrupteurs permettent de désactiver une voie afin de réduire la
puissance de sortie suivant la situation.

Switch

a) Schéma électrique
Figure 1-33 : PA 40nm a 60GHz [ZHAL13]

b) Photographie

Comme le montre la Figure 1-34.a), le PA délivre respectivement une puissance et une
PAE maximales de 17,4dBm et 28,5% en classe A ainsi que 17dBm et 30,3% en classe AB.
La puissance au point de compression ne varie que de 0,2dB avec un rendement amélioré de
16,3% a 21,6%. La consommation statique est réduite de 150mW a 75mW.

30 — PAE(AB) ; 240 : I/asmu-gp)
25| —PAE(A) 1210 o — : :
- - =Pp(AB) s E
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T 20 180.:. T,
w 15 150z 2
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(m] 2] /
5 R 90 o P‘IdB(LP)
0 5 ; ; 1 6o ; : : z
0 5 10 15 20 3 57 59 61 63 65 67
Output Power [dBm] Freq [GHz]

a) PAE et consommation

b) Psat et P_i4g en fonction de la fréquence

Figure 1-34 : Performances du PA 40nm a 60GHz [ZHA13]

La puissance maximale délivrée, illustrée sur la Figure 1-34.b), est quasiment constante
de 57GHz a 66GHz, que ce soit dans le mode haute puissance (=17dBm) ou dans le mode
basse puissance (=13dBm). L’optimisation de la consommation et de la linéarité situe cet
amplificateur parmi les plus intéressants pour les applications requérant un large back-off. De
surcroit, la distorsion AM/PM n’est que de 0,2° a la compression. La rotation de phase est
minimisée sur les constellations pour des modulations complexes.

La principale limitation réside dans le fait que les étages neutralisés avec des capacités
MOM sont sensibles aux variations de fabrication et de polarisation. Le circuit présente
également une bande passante limitée de 5,5GHz.

e Dans 'optique de répondre a ces contraintes de consommation et de linéarité, le PA
[KUL14] a également été propose et est présenté sur la Figure 1-35. Il est implémenté dans la
technologie CMOS 40nm GP. Deux cellules de puissance sont combinées grace a un DAT.
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Les cellules des deux derniers étages reposent sur une topologie de type push-pull avec des
transistors polarisés en classe B. Cette structure permet de compenser les distorsions amenées
par les capacités grille-source des transistors. Comme dans [ZHA13], des montages en grille
commune simplifient I’adaptation en entrée. Tous les réseaux passifs utilisent des
transformateurs et la surface active est de seulement 0,081mm?. Afin d’améliorer la fiabilité
du circuit, la tension d’alimentation est fixée a 0,9V.

ik

Wr=128um
Wy=96um

C=F

Push-Pull
unit PA

7

Y RE ek PN
e [ 3o . - PRI ————— SKﬂ

a) Schéma électrique b) Photographie

Figure 1-35 : PA 40nm a 60GHz basé sur une topologie push-pull [KUL14]

La Psat et la PAEq.x atteignent respectivement 16,4dBm et 23%. A 1dB de compression,
la puissance de sortie et la PAE chutent a 13,9dBm et 18,9%. Le gain petit-signal est de
22,4dB.

La consommation en fonction de la puissance de sortie est représentée sur la Figure
I-36.a). On constate que la puissance dissipée en DC est réduite de moitié par rapport a celle
atteinte a la saturation, et de 40mW par rapport a celle atteinte a P.14g.

Les courbes AM-AM et AM-PM sont tracées sur la Figure 1-36.b). Les distorsions de
phase restent inférieures a 0,2° jusqu’a la compression. Le PA présente un EVM de -25,2dB
pour une modulation 64-QAM a 3Gb/s et 7dBm de puissance moyenne.
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Figure 1-36 : PA 40nm basé sur une topologie push-pull [KUL14]
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PAs utilisant des topologies de transistors empilés sur substrat SOI :

Une autre approche envisageable pour améliorer la puissance de sortie est d’empiler
plusieurs transistors afin d’améliorer 1’excursion en tension en sortie du PA.

e Une structure est proposée dans [BHAL3] aux alentours des 40GHz et est présentée
sur la Figure 1-37.a). Le PA est implémenté dans la technologie 45nm SOI. Chaque cellule
élémentaire (Figure 1-37.b)) est composée de quatre transistors qui permettent d’augmenter
I’excursion en tension jusqu’a 6V environ pour une tension d’alimentation de 4,8V. A
puissance de sortie €quivalente, cette structure a un courant de drain plus faible qu’une
structure combinant plusieurs transistors en source commune. Les contraintes li¢es a I’¢lectro-
migration sont ainsi relachées. Le PA complet combine huit cellules élémentaires et occupe
une surface active de 4,16mm?.
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Figure 1-37 : PA avec transistors empilés [BHA13]

Il atteint une puissance de saturation de 27dBm, une puissance a 1dB de compression
comprise entre 20 et 21dBm et une PAE maximale de 10,7% (Figure 1-38). Le gain est
d’environ 17dB et la bande passante de 13GHz. Il s’agit du PA CMOS millimétrique
délivrant la plus haute puissance a ce jour.

20 12
o - 10
=15 T ——g -
5 8 & .
c . w i
Su 10 // i % 6 n<_- :
/ ~Gain@37G| | 4 A <-Meas. Pout,sat |
5 [(/ +DE@37G | 5 21 |-©+Meas. Drain Eff. : 8
-MTAE@?’?G +Measured PAE :
0 — 0 19 : : 7
15 20 25 33 38 43 48
Output Power (dBm) Freq. (GHz)
a) Performances en puissance b) Performances en puissance en fonction de la fréquence

Figure 1-38 : Performances du PA avec transistors empilés [BHA13]
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La linéarité et le rendement semblent toutefois assez difficiles a optimiser sur des
structures empilant plusieurs transistors comme le montre les courbes précedentes. La PAE a
la compression atteint seulement 5% ce qui s’avére peu compatible avec les exigences des
standards WiGig ou WirelessHD.

e Un autre amplificateur sur la Figure 1-39 [SIL10] se limite a deux étages, chacun
composé de deux transistors empilés (structure cascode). Ce PA a 60GHz utilise la
technologie CMOS 65nm SOl associée a un substrat haute-résistivité (3k2.cm). Il occupe une
surface de 0,57mm2. Les capacités parasites Csyg des transistors sont quasiment neutralisées
par la forte résistance série Rsys due au substrat. Le gain du montage cascode est par
conséquent bien meilleur et I’amplificateur peut étre polarisé sur une classe AB profonde. La
haute résistivité du substrat permet en outre d’optimiser les réseaux passifs. Par exemple, une
ligne coplanaire de 50Q a une atténuation de 0,6dB/mm contre 1,6dB/mm pour une
technologie 65nm Bulk classique.
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-a) Schéma électrique b) Photographie
Figure 1-39 : PA SOI a 60GHz utilisant un montage cascode [SIL10]

L’expansion du gain visible sur la Figure 1-40.a), qui est due a la re-polarisation du
transistor a fort signal, permet de repousser la linéarité a 12,7dBm pour une tension
d’alimentation de 1,8V. La PAE maximale et la consommation DC, illustrées sur la Figure
1-40.b), atteignent respectivement 25,7% et 77,4mW.
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Figure 1-40 : Performances du PA SOl a 60GHz [SIL10]
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3.5.2. Les PA-DACs

Dans le but d’améliorer la reconfigurabilité et [’efficacité des amplificateurs de
puissance, des structures de type PA-DACs ont commenceé a étre proposees dans la littérature
aux fréquences millimétriques [CHE13], [LAR14]. Ces circuits sont composés de plusieurs
étages de PAs élémentaires en parallele amplifiant des signaux a enveloppe constante.
L’information d’amplitude est générée en éteignant ou en allumant ces PAs élémentaires de
maniére numérique. Des classes d’amplificateurs non linéaires sont utilisées, ameliorant
I’efficacité du systéme.

e Le PA-DAC 2 bits de la Figure 1-41 est implémenté dans la technologie 65nm de
STMicroelectronics.

j;hlm l 24nm 4L 40pm :
. ! Ear\y PA array | Late PA array
bbe<0>  bbl<0> ‘ ezt Bbexis ~ [bbe<as ~  ~[bbe<is "F/l """"
wdentical
bbe<3:0
bbl<3:0>
a) Schéma électrique b) Intégration dans un émetteur

Figure I-41 : PA-DAC & 60GHz [CHE13]

Il est composé de quatre PAs élémentaires commandés de maniére numeérique par un
codage thermometre et fonctionnant dans la classe commutée E/Fx, (détaillée dans le chapitre
I11). En effet, le rendement de ces amplificateurs est grandement amélioré en ajustant la
deuxiéme harmonique du signal a enveloppe constante. Chaque PA élémentaire est basé sur
une paire différentielle qui est connectée a un interrupteur dimensionné de maniére a ramener
le moins de pertes possibles. Chacun des PAs est taillé afin de compenser les distorsions de

gain AM-AM.
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Figure 1-42 : Performances du PA-DAC [CHE13]
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Les transistors éteints ramenant des capacites parasites, les distorsions AM-PM doivent
également étre compensées. Un réseau de capacités est positionné en entrée du PA-DAC afin
de pré-distordre le signal suivant le nombre de PAs allumés ou éteints.

La Figure 1-42.a) montre les performances du PA-DAC de 57GHz a 64GHz. Celui-ci
atteint une puissance maximale en sortie de 9,6dBm pour une efficacité de drain maximale de
28,5% a 60GHz. Le rendement de drain est tracé en fonction de la puissance de sortie sur la
Figure 1-42.b). Le circuit se comporte comme un PA en classe B avec encore 15% de
rendement a 6dB de back-off.

e Le PA-DAC présenté sur la Figure 1-43 utilise la technologie 120nm SOI de IBM. Il
est basé sur la combinaison en courant de plusieurs amplificateurs auxiliaires. Un encodeur
thermometre 4 bits active ces PAs suivant ’amplitude de D’enveloppe. Chaque PA est
constitué¢ d’une topologie cascode différentielle. Une compensation de la distorsion AM-PM
est fournie par un circuit numérique ajustant la phase.
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BV
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I I I ] [ I I [ [
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Figure 1-43 : Implémentation d'un PA-DAC dans un transmetteur a 94GHz [LAR14]

Le gain, illustré sur la Figure 1-44.a), augmente a mesure que les cellules auxiliaires sont
allumés. Les coefficients de réflexion S;; et Sy, restent stables pour tous les états.
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Figure 1-44 : Performances du PA-DAC [LAR14]

En activant les PAs séquentiellement suivant les niveaux de puissance d’entrée
(Figure 1-44.b)), il est possible d’obtenir une réponse lin€aire optimisée. La puissance
consommeée du systéeme global est réduite de 18%, passant de 994mA a 812mA. Malgré la
reconfigurabilité simplifiee par le contréle numérique des PAs élémentaires, les PA-DACs
présentent quelques inconvénients génants aux fréquences millimétriques. La résolution de
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I’information d’amplitude est totalement dépendante du nombre de PAs élémentaires. De

plus, la taille des transistors est limitée par leurs capacités parasites si bien que la conception
d’un PA-DAC avec une puissance de sortie au-dessus de 10dBm se révéle trés délicate.

3.5.3. Tableau comparatif

Le Tableau I-4 offre une comparaison des PAs silicium congus & 60GHz. Des
amplificateurs hautement linéaires combinant plusieurs cellules de puissance atteignent au
maximum une P.jgg de 19,6dBm en CMOS [HSI13] et 21dBm en bipolaire [PFEQ7] mais
pour des consommations largement supérieures au watt. Une PAE maximale a la saturation et
a la compression est obtenue pour des PAs congus dans des technologies avancées telles que
la 40nm [ZHA13], [KUL14]. Le plus haut facteur de mérite ITRS, défini dans 1’équation

(1-18), est délivré par le circuit de la référence [KUOOQ9] avec 59210.
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FoM(ITRS) = Gain X Pssr X PAE X f? (1-18)
Ref Process Si |Topologie|Comb [';rﬁg] VRI/']m ([BdaB"]] [gé’:;] [(?g?ﬁ] P?,/F;']“ax PA[‘O/EO’]MB [rFr:(\jIS] T\(/)VMGIL;]S
[LAW10] | 1,2V 90nm CS x4 60 1,2 20,6 19,9 18,2 | 14,2 12,5 688 5735
[LAR09] [ 1,2V 90nm CS X2 60 1,2 15 12,5 10,2 | 19,3 12,5 84 390
[KUOO09] [ 1,2V 90nm CAS 60 3 32,4 18 12 15 - 280 59210
[JENO9] | 1,2V 90nm CAS X8 60 1,8 26,1 14,5 10 10,2 4 286 4,216
[LAI10] 1V 65nm CS X8 615 | 1,0 19,2 17,7 151 | 111 6,5 460 2056
[QUE12] | 1,2V 65nm CS X2 60 1,2 20 16 12,5 6,6 - 600 946
[HSI13] 1V 65nm CS x32 64 1,2 16,3 23,2 19,6 10 4 2100 3650
[MAR10] | 1,2V 65nm CAS x16 | 60,5 | 1,8 15,5 18,1 11,5 3,6 2 1504 302
[LIU10] 1V 65nm CAS X2 64 15 34 13,17 7,8 8,3 2 320 17719
[CHE12] | 1,2V 65nm CS x4 60 1,2 24,5 19 154 | 12,8 53 621 10316
[BOE10] 1V 65nm CS X2 61 1,0 30 10,6 6,8 18 2 65 7690
[CHE11] 1V 65nm CS x4 60 1,0 20,3 18,6 15 15,1 6,8 460 4220
[ASA11] | 1,2V 65nm CS X2 60 1,2 23,2 14,6 10 16,3 5 135 3535
[ALO12] | 1,2V 65nm CS x8 61 1,2 20 15,6 13,5 6,6 5 480 892
[ALO11] | 1,2V 65nm CS 63 1,2 14 12 10 15 13 65 215
[FAR14] | 1,2V 65nm CS x4 60 1,2 17,7 16,8 155 | 14,5 8,5 378 1472
[CHE13] 1V 65nm CS 60 1,0 9,6 28,5 28,6 -
[KJIEQ9] 1V 45nm CAS 60 2,1 17 13,5 8,7 13,4 5 126 541
[ABB10] 1V 45nm CAS X2 60 2,0 20 14,5 11,2 | 144 7 180 1461
[COHO09] 1V 45nm CS 60 1,2 19 7,9 19,4 11 14,4 342
[SHI13] 1V 40nm CS x32 60 1,2 29 22,6 17 7 2,5 2440 36425
[VID12] 1V 40nm CS X2 60 11 22 10,5 10,2 | 10,8 10 90 691
[ZHA12)] 1V 40nm CS x4 60 1,0 26 15,6 15,6 25 25 217 13008
[ZHA13] 1V 40nm CS x4 60 1,0 17 17 13,8 | 30,3 21,6 75 2740
[KUL14] 1V 40nm [Pushpull| x4 63 0,9 22,4 16,4 13,9 23 18,9 88 6925
[OGU12] | 1V 32nm SOI CS 60 0,9 10 12,5 10,4 30 25 - 192
[THY13] 1V 28nm CAS x4 60 2,1 24,4 16,5 11,7 | 12,6 6,8 - 5580
[ZHA12a]| 130nm SiGe CB x4 60 1,8 20,6 20,1 19,7 18 18 353 8129
[PFEO7] | 130nm SiGe CAS x8 64 4,0 20 23 21 6,3 5,8 1200 5149
[DEMO9] | 130nm SiGe CE X2 60 1,8 18,3 18,8 13,5 9,8 4 560 1809
Tableau I-4 : Résumé des performances des PAs a 60GHz
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3.5.4. Difficultés et verrous technologiques

L’étude de I’état de 1’art a permis de mettre en évidence les verrous technologiques
limitant les performances des amplificateurs de puissance CMOS et plus particulierement
ceux utilisant la technologie Bulk. Ces difficultés sont resumees en plusieurs points :

- Le faible coefficient de qualité des composants passifs est dd a la faible résistivité du
substrat silicium et a la faible épaisseur du BEOL qui augmente les résistances, les
inductances et les capacités parasites. Les circuits d’adaptation raménent par
conséquent d’importantes pertes d’insertion. Les lignes de transmission deviennent
par ailleurs rapidement encombrantes. Une solution consiste a utiliser des
transformateurs intégrées ou une technologie SOI avec un substrat a forte résistivité
afin de réduire la fuite du champ électrique dans le substrat.

- La puissance délivrée aux fréquences millimétriques par les transistors CMOS est trés
limitée comparativement aux technologies SiGe ou IlI-V comme le GaAs ou I’InP.
Deux approches sont possibles voire méme complémentaires pour améliorer la
puissance de sortie du PA: la combinaison en puissance et ’empilement de
transistors. La linéarité et le rendement semblent cependant tres difficiles & optimiser
pour les structures empilant les transistors.

- Une haute linéarité est requise & cause des modulations utilisées demandant un large
back-off. Un compromis entre la linéarité et la consommation est nécessaire a moins
de proposer une architecture en rupture. Pour indication, le rapport entre la puissance
dissipée a la saturation et celle en statique (DC) est d’environ 2 a I’heure actuelle
[KUL14], [ZHA13].

- Les PA-DACs sont basés sur I’architecture « digital-to-RF » qui permet de faire
fonctionner les PAs élémentaires dans des classes non-linéaires et d’optimiser le
rendement. Néanmoins, la puissance de sortie est encore relativement limitée (10dBm
au maximum) et la résolution de I’amplitude est totalement dépendante du nombre de
PAs élémentaires & activer/éteindre. Enfin, la taille des transistors est fortement
restreinte par leurs capacités parasites.

- La robustesse du PA est un paramétre important a analyser suivant les applications
visées. L’injection de porteurs chauds est le mécanisme de dégradation le plus
problématique pour les technologies CMOS. Il peut étre réduit en abaissant la tension
d’alimentation, ce qui aura pour impact de diminuer la puissance de sortie.
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4. Conclusion du chapitre

Ce premier chapitre introduit le contexte des applications WPAN et WLAN autour de
60GHz pour le transfert de données a trés haut débit. Un intérét particulier est porté sur
I’organisation de la bande de fréquences entre 57GHz et 66GHz. Les principaux standards
dédiés a cette bande de fréquence sont ’ECMA 387, 'I[EEE 802.15.3¢c, le WirelessHD et
I’IEEE 802.11ad. Les applications WPAN/WLAN visant un marché de masse, I’utilisation de
la technologie faible cotit CMOS s’avére judicieuse, d’autant plus que la miniaturisation des
transistors MOS autorise a présent un fonctionnement aux fréquences millimétriques.

L’étude de différents émetteur-récepteurs CMOS permet de démontrer que le PA est le
circuit RF le plus consommateur d’énergie (30 a 60% de la consommation totale) a cause des
modulations complexes nécessaires aux communications a trés haut débit.

Suite a I’analyse des différents paramétres caractéristiques d’un PA, un état de 1’art est
dressé et les architectures les plus prometteuses sont étudiées. Les verrous technologiques et
les difficultés de conception sont ensuite exposés.

A partir de ces observations, plusieurs amplificateurs de puissance seront implémentés
avec différentes technologies CMOS de STMicroelectronics : la 65nm Bulk, la 28nm Bulk et
la 28nm FD-SOI. Avant la conception de ces circuits, les composants passifs seront
caractérisés dans le chapitre II afin de minimiser les pertes d’insertion dans les réseaux
passifs.

Suite a cela, une méthodologie de conception sera proposée dans le chapitre 111 puis trois
PAs élementaires seront congus afin d’identifier les topologies optimales a 60GHz. Ce travail
constituera la base du chapitre 1V qui présentera deux PAs optimisés en technologie 65nm et
28nm FD-SOI.
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Ce chapitre est consacré a /’optimisation des composants passifs qui seront utilisés pour
la conception d’amplificateurs millimétriques dans les chapitres 11l et IV.

Dans un premier temps, les effets parasites liés a la faible résistivité du substrat et a la
faible épaisseur des métaux du BEOL seront decrits. En effet, ceux-ci affectent les
performances de ces circuits passifs. L effet de peau, le retour de masse inductif et résistif
ainsi que le couplage avec le substrat sont les phénomenes les plus remarquables.

Par la suite, les circuits passifs localisés et distribués seront étudiés. Le choix de ceux-ci
sera justifié suivant leurs dimensions et la fréquence de travail. Les lignes de transmission,
les plots RF, les capacités MOM, les transformateurs et les DATs seront examines avec
attention afin de cerner leurs limitations pour la conception d’amplificateurs de puissance.
Des solutions alternatives, aussi bien au niveau du routage avec notamment /’implémentation
de lignes a ondes lentes, qu’au niveau technologique avec [’utilisation de la technologie
CMOS SOl, seront proposées pour tous ces circuits passifs afin de minimiser les effets
parasites et optimiser leurs performances.

1. Phénomenes parasites a haute fréquence

Différents phénomeénes parasites dégradent les performances des circuits passifs. On peut
citer I’effet de peau, le retour de masse résistif et/ou inductif ainsi que les pertes dues aux
couplages parasites dans le substrat.

1.1. Effet de peau

A des fréquences éleveées, le courant électrique a tendance a circuler sur la partie externe
du conducteur. Ce phénomene, appelé effet de peau, est le contributeur majoritaire des pertes
métalliques. Il est représenté sur la Figure 11-1.

\4

T S Courant électrique
s circulant sur les
4 bords du conducteur

Figure 11-1 : L'effet de peau sur une piste métallique

Les équations (I1-1) et (11-2) donnent respectivement 1’épaisseur de peau o et la résistance
R du métal en prenant en compte I’effet de peau. L’épaisseur de peau représente la distance
depuis la surface pour laquelle le courant est réduit par un facteur 1/e (=37%) Comme illustré
sur la Figure 11-2.a), cette épaisseur étant de seulement 0,28um a 60GHz pour du cuivre (ou
0,31um pour de I’aluminium), la résistance et I’inductance linéiques augmentent de maniére
conséquente. La Figure 11-2.b) trace la résistance de la ligne en statique Rpc et la résistance R
pour le Métal 7 et I’ Alucap de la technologie CMOS 65nm de STMicroelectronics en fonction
de la largeur de la piste. Cette résistance R est supérieure a 2Q/mm quelle que soit la largeur
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de la piste ce qui limite grandement le facteur de qualité des composants passifs tels que les
inductances ou les lignes de transmission.

1
6= (11-1)
VO U Uy T f
avec. o Conductivité du metal (S/m)
Mo Perméabilité du vide (H/m)
My Permeabilité relative
f Fréquence du courant (Hz)
! 1 l 1
R ~— ZRDCZEX (“'2)

o 26.(T+W —20) W xT

avec. o Conductivité du metal (S/m)

I Longueur de la ligne (m)

d Epaisseur de peau (m)
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a) Epaisseur de peau dans le cuivre et I'aluminium b) Résistance d'une piste en M7 ou en Alucap de 1mm de

longueur pour une technologie CMOS 65nm

Figure 11-2 : Impact de I'effet de peau

1.2.Problématique du retour de masse

Un plan de masse peu résistif est essentiel au bon fonctionnement d’un amplificateur. Il
se révele méme critique pour les PAs aux fréquences millimétriques car les résistances et les
inductances parasites détériorent fortement le gain des transistors et modifient les
caractéristiques des circuits passifs. En outre, une multitude de chemins de retour est possible
et il est trés difficile de les modeéliser avec précision.

Par conséquent, les plans de masse ont été congus manuellement en empilant toutes les
couches de metaux afin de minimiser ces inductances et résistances parasites (Figure 11-3). Ils
sont simulés a I’aide d’outils de simulation ¢lectromagnétique tels que Momentum.
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Figure 11-3 : Conception d’un plan de masse aux fréquences millimétriques

1.3.Pertes et couplages du substrat

Contrairement aux technologies I11-V et SOl HR, le substrat des technologies Bulk
présente une résistivité relativement faible, aux alentours de 10Q.cm. De plus, celle-ci n’est
pas constante et posséde un gradient lié au dopage. Ainsi, en surface, cette résistivité est
proche de 1Q.cm pour atteindre 10Q.cm a une profondeur de 2-3um. Cette caractéristique
implique un couplage du substrat avec des pertes importantes pour les circuits passifs, tels que
les lignes coplanaires, les capacités MOM, les inductances ou les transformateurs [NIKOO].
Ce couplage s’explique a travers deux phénomeénes : un couplage capacitif entre les
conducteurs et le substrat qui est & I’origine d’un courant de déplacement, et 1’apparition de
courants de Foucault dus a la pénétration du champ magnétique [GHAO06]. Ces courants sont
représentés sur la Figure 11-4.

Courantdans le
composant passif

Foucault

Courants de
/
N

Courantde
déplacement

Substrat Si

Figure 11-4 : Courants de Foucault induits par le courant circulant dans
le composant et courants de déplacement
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Ce couplage du substrat s’avere extrémement problématique pour la conception de
circuits intégrés. En effet, le courant injecté dans le substrat tend a se coupler avec les autres
structures passives et actives et peut mener a une instabilité ou a la réduction du gain des
transistors. Les composants actifs injectent eux aussi du courant de maniere directe ou par
couplage capacitif [NIK0O0]. L’injection directe est due aux effets de porteurs chauds (détaillés
dans la section 1.3.4.1) ou aux phénomeénes d’avalanche. Le couplage capacitif est surtout
présent a hautes fréquences lorsque les jonctions PN ou les oxydes se comportent comme des
capacités court-circuitant le chemin RF. La Figure 1I-5 illustre ces couplages a travers le
substrat sur un circuit intégré.

Des techniques de routage et I'utilisation du mode différentiel permettent de réduire ces
effets mais il est impossible de les éliminer complétement. Ils ne doivent absolument pas étre
ignorés durant la conception d’un circuit aux fréquences millimétriques.

Iy e
Couptage du cotrant w

Substrat Si

Figure 11-5 : Couplage a travers le substrat
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2. Eléments localisés et distribués

L’utilisation d’un élément passif localisé ou distribué est conditionnée par sa taille d et la
fréquence d’utilisation. En considérant que la permittivité effective d’'un BEOL d’une
technologie CMOS est comprise entre 4 et 5, le choix du composant passif peut étre effectué
grace aux courbes de la Figure 11-6.

10000 4\
Elément distribué
1000 5
_ 10| 4
£ va 20
= 100 -
- ")
100
X
10 1 e
. Elémentlocalisé
1 T T T T T T T T T T

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Freq [GHz]

Figure 11-6 : Choix du composant passif

- Quand la taille d du composant est inférieure a n des éléments localisés sont

A
10
préférables.

2 2 - o - A _
- Pour i d> o0’ les éléments distribués et localisés peuvent étre utilisés.

1 p) e . e .
- Pour E> d >5, la modélisation des éléments distribués offrent une meilleure
précision.

- Lorsque d > —, les modéles localisés deviennent inexacts a cause d’importantes

variations de tension au sein méme du composant et seuls les composants distribués
sont utilisables.
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3. Lignes de transmission

3.1.Lignes de transmission classiques

Les lignes de transmission permettent le transport de I’énergie électromagnétique dans
une direction avec une onde se propageant géneralement en mode quasi-TEM (Transverse
Electro-Magnétique). Chaque ligne possede des parameétres caractéristiques tels que
I’impédance caractéristique Zc et la constante de propagation y. D’autres paramétres plus
spécifiques, comme les pertes linéiques a ou la permittivité effective e, peuvent étre déduits
de Zc et y. Plusieurs topologies de lignes existent : microstrip (MS), coplanaire (CPW),
slotline, stripline... Les deux structures les plus utilisées dans les circuits intégrés RF et
millimétriques sont la ligne microstrip et la ligne coplanaire présentées sur la Figure 11-7.

3.1.1. Topologies des lignes de transmission utilisées en millimétrique

Microstrip Coplanaire

GND |«

GND Bridge
Substrat Substrat

Figure 11-7 : Schéma de lignes de transmission microstrip et coplanaire

e La ligne microstrip MS est constituée d’un ruban conducteur et d’un plan de masse
séparés par un matériau diélectrique. Cette structure est compacte mais dispose de peu
de degrés de liberté pour ajuster I’impédance caractéristique Zc, a savoir la largeur du
conducteur central W et I’épaisseur h du diélectrique. En technologie intégrée
standard, la plage d’impédances caractéristiques réalisables est plus restreinte que pour
les lignes coplanaires. Néanmoins, la majeure partie du champ électrique est
concentrée dans le diélectrique, entre le conducteur et le plan de masse, ce qui en fait
une solution intéressante pour les substrats de faible résistivité.

e La ligne coplanaire CPW est constituée d’un conducteur central de largeur W et d’un
plan de masse situé de chaque c6té et espacé par une distance G. Elle est séparée du
substrat silicium par un diélectrique d’épaisseur h. Le champ électrique est en grande
partie concentré entre la ligne RF et le plan de masse mais une partie pénétre dans le
substrat. Des ponts disposés a intervalle régulier permettent de s’assurer que le plan de
masse est bien homogeéne. Ce type de ligne est extrémement sensible a la résistivité du
substrat. Toutefois, une large gamme d’impédances caractéristiques peut tre obtenue.

A noter que les structures microstrip et coplanaire ne sont pas « homogénes » car les
champs électromagnétiques s’étendent sur deux supports : I’air et le diélectrique. Ainsi, la
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propagation d’ondes ne peut pas étre TEM, car les ondes dans les deux milieux voyagent a
des vitesses différentes. Pour satisfaire les conditions aux limites, les champs électrique et
magnétique doivent posséder des composantes longitudinales non nulles. Les ondes ne sont
donc ni tranverses électriques (TE), ni tranverses magnétiques (TM) mais hybrides. Les
composantes longitudinales des champs restent cependant beaucoup plus faibles que celles
transverses sur la plupart des bandes de fréquences utiles. Elles peuvent étre négligees et la
ligne se comporte comme une ligne quasi-TEM. Cette ligne « non-homogene » est remplacee
par une ligne équivalente « homogéne ». Le conducteur garde la méme géométrie mais est
entouré par un diélectrique homogene de permittivité effective e

Le choix de la ligne de transmission dépend des contraintes de 1’application visée. Pour la
conception d’un amplificateur de puissance a 60GHz, la largeur de la ligne doit étre
suffisante, afin de respecter les régles d’électro-migration. En outre, le chemin de retour du
courant doit étre parfaitement maitrisé avec un plan de masse uniforme. Enfin, la ligne se doit
d’étre a faibles pertes afin d’optimiser les réseaux d’adaptation.

Le principal inconvénient de la ligne coplanaire est la méconnaissance de la résistivité
locale du substrat qui peut étre dopé. Le substrat silicium, avec sa haute permittivité (e =
11.7) et sa faible résistivité (10Q.cm), absorbe en plus une grande partie du champ électrique,
ce qui augmente considérablement ses pertes linéiques et limite grandement son utilisation.

La ligne microstrip, quant a elle, est plus sujette aux phénomenes de couplage qui doivent
étre analysés avec attention. De plus, la synthése d’impédances caractéristiques Z¢ €levées
nécessite de réduire la largeur W du ruban central et, par conséquent, d’augmenter les pertes
métalliques. Le Tableau 1I-1 résume les avantages et inconvénients de ces deux types de
lignes.

Ligne coplanaire

Ligne microstrip

Simplicité de modélisation © ©©
Pertes métalliques © ®

Pertes dans le substrat ®6 ©©
Couplage © ®
Facteur de qualité ® ©

Tableau I1-1 : Avantages et inconvénients des lignes coplanaires et microstrip

3.1.2. Caractérisation d’une ligne de transmission

Pour caractériser une ligne de transmission, I’impédance caractéristique Zc et la constante

de propagation complexe y doivent étre déterminées. A partir des parametres S issus d’une
simulation électromagnétique, deux méthodologies existent pour extraire ces parametres.

e En utilisant la matrice ABCD :

(14 51)(1 = S23) + S12551
2551
(1+S110)(1 —532) + 512524
B = ZC
2551

A (11-3)

(11-4)
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_ i (1 =511 = 832) + 512521

= 11-5
Zc 257 (115)
1-S 1+ S5,,) + 5128
D= ( 11)( 22) 12921 (11-6)
On en déduit alors Zc et y avec les formules (11-7) et (11-8) :
B
7. = |= (11-7)
¢ JA
cosh™1(A
y=cot @ (118
e En utilisant directement les parameétres S :
exp(y. ) = LSt Sh V(A + 5% - S3) — (2ST) (11-9)
28551
14+5;1)— (1 —S5,S
ZC — 50 ( 11) ( 21 12) (”_10)
(1 - Sll)(l - 522) - 521512

La constante de propagation complexe y peut étre écrite sous la forme :

y=a+jp (1-11)

La partie réelle a représente la constante d’atténuation et est exprimé en dB/m. Elle est
composée de 3 sources d’atténuation : les pertes conducteur par effet de peau o, les pertes
diélectriques oq €t les pertes dans le substrat as.

Ces pertes peuvent étre estimées grace aux formules suivantes :

Rpc + Rj lp Tl f l
a, = 8,686 X % avec Rpc = 7— et Ryp = |— =X oo — (1-12)

€ gorr— 1 tan(6
a, = 8,686m X —— x LL ().f (11-13)

/geff & —1 Co
G.Z¢ VEerf
2

avec G = 2n.——.tan(5).f (11-14)
Zc.Co

as = 8.686 X

Aux fréquences millimétriques, ces sources d’atténuations s’accroissent car elles sont
dépendantes de la fréquence.
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La partie imaginaire S représente la constante de phase, c’est-a-dire le déphasage par
unite de longueur (rad/m). On en extrait la permittivite effective &, avec la relation :

Eurs = (%)2 (11-15)

Le facteur de qualité Q: de la ligne de transmission est donné dans 1’équation (11-16)
comme le rapport entre la partie imaginaire S et la partie réelle o de la constante de
propagation complexe.

Q= — (11-16)

3.1.3. Extraction d’un modéle

Cette ligne peut a présent étre modélisée par une cellule RLCG pour une longueur
strictement inférieure a s Dans le cas contraire, il faudra diviser le circuit en plusieurs

étages RLCG afin d’améliorer la précision de la modélisation comme I’illustre la Figure 11-8.

: Cln== n*G: : Clhn== n*G: : Chn== n*G:

| Ly .- |

________ P PO |
Etage 1 Etage 2 Etage N

Figure 11-8 : Modéle d’une ligne de transmission a base de n étages de cellules RLCG

Les pertes dans les conducteurs sont définies par I’inductance et la résistance linéique :

_ Im(Zc.y)

omf /Ml R =Ne(Zc.y) [Q/m] (11-17)

Les pertes dans le diélectrique sont, quant a elles, définies par la capacité et la
conductance linéique :

[F /m] 6 =%e (L) [s/m] (11-18)

C

_ Im(y/Zc)
- 2m.f
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3.1.4. Modéles discrets des lignes de transmission

Plusieurs modéles discrets ont été déeveloppés afin de faciliter le calcul des dimensions
des lignes de transmission. Les formules les plus précises ont été publiées en 1980 par E.
Hammerstad et O. Jensen [HAMB8O0]. Elles permettent de calculer la permittivité effective e,
et I'impédance caractéristique Zc d’une ligne microstrip en connaissant la hauteur h de
diélectrique, la permittivité relative ¢, du diélectrique et la largeur W de la piste.

Les équations de la permittivité effective &, sont données en (11-19).

_£r+1+£r(1+ 10 )‘a-b
Cff =72 T2\ T wn

aveca=1+—.ln

1 (W/h)2+<vg_éh)2\ 1 1n<1+(W—/h)3> (11-19)

49 \ (W/h)Z + 0,432 / 187 18,1
e — 0940053
eth = 0,564. (T—>
& +3

L’impédance caractéristique Zc est calculée grace aux équations (11-20) ci-dessous :

Z —601 al + 1+< 2 )2
c= Ve "\ win W/h

30,666\ %7528
W /h ) )

(11-20)

avec F, = 6 + (2m — 6).exp <— (

Une comparaison effectuée sur le Tableau 11-2 pour des lignes microstrip 50Q2 en CMOS
65nm Bulk montre que les formules de Hammer sont assez précises a 60GHz. Néanmoins une
simulation électromagnétique sera toujours indispensable afin de prendre en compte
I’ensemble des effets de proximité.

Eeff W @Z:=50Q
Formules de Hammer 3,43 5,2
Simulation EM 4,1 5,15
Mesures 4 5,2

Tableau 11-2 : Comparaison entre les formules de Hammer, une simulation EM et la mesure

3.1.5. Limites des lignes de transmission classiques

Les lignes de transmission, dans les technologies CMOS avanceées, présentent de faibles
facteurs de qualité et de fortes pertes, en plus d’un encombrement important. En effet, comme
montré dans [ALO10], une ligne coplanaire, implémentée en technologie CMOS 65nm avec 7
couches métalliques génere une constante d’atténuation de 1,6dB/mm a 60 GHz. Afin de
régler ce probléme, les composants passifs peuvent étre congus sur un substrat haute
résistivité SOI qui empéche la fuite du champ électrique dans le substrat. La ligne coplanaire,
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développée dans [SIL10], présente 0,6dB/mm de pertes. Les circuits congus dans cette
technologie ont des performances nettement meilleures, mais pour un co(t de fabrication plus
élevé. De plus, le SOI n’est pas adapté aux technologies bipolaires car la mauvaise qualité du
collecteur sur ce substrat limite les fréquences de coupure a environ 100GHz. Une autre
solution est I’utilisation de lignes de transmission a ondes lentes afin d’améliorer le facteur de
qualité et réduire les dimensions des circuits.

3.2.Lignes de transmission a ondes lentes
3.2.1. Principe de fonctionnement

Afin d’améliorer les performances des circuits passifs, de nombreuses recherches se sont
orientées sur ’utilisation du phénoméne d’ondes lentes. L objectif est de diminuer la vitesse
de phase v, de I’onde (c.a.d. augmenter la permittivite effective &) afin de réduire la
longueur d’onde guidée g, comme le justifie I’équation (l1-21), offrant ainsi la possibilité de
miniaturiser les lignes.

Co 1

VEerr v Liin. Ciin
Les techniques les plus connues pour générer le phénoméne d’ondes lentes sont

I’utilisation de substrats a haute permittivité et la modification de la géométrie de la ligne de

transmission pour augmenter 1’inductance linéique Lji, et/ou la capacité linéique Cji,. Elles ne
sont cependant pas toutes applicables car :

vy = Ag X f = (11-22)

» Pour les technologies CMOS standards, il n’est pas possible de modifier directement
la permittivité relative des diélectriques du BEOL.

» Augmenter I’inductance lin€ique revient a réduire la largeur de la ligne de
transmission et par conséquent a augmenter ses pertes.

Au final, le seul degré de liberté restant est la modification de la capacité linéique.

Tout le défi consiste a améliorer la constante de phase £ sans trop dégrader la constante
d’atténuation a afin d’améliorer le facteur de qualité comme le justifie 1’équation (11-16).

Plusieurs topologies de lignes a ondes lentes ont déja été publiées, mais toutes ne sont pas
forcément intéressantes pour la conception de PAs. Il convient donc de sélectionner les
structures les plus pertinentes pour notre application. En effet, la réduction en longueur de la
ligne par effet d’ondes lentes s’accompagne d’un élargissement de cette ligne. Cette
caractéristique se révéle extrémement handicapante pour la miniaturisation d’amplificateurs
complexes requérant une combinaison de puissance. Un compromis entre la longueur et la
largeur de la ligne doit ainsi étre fait, tout en s’assurant que son facteur de qualité reste
maximal. Trois structures de lignes a ondes lentes ont été fabriquees et mesurées. Leurs
performances seront comparées et discutées dans la section 11.3.2.3.
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3.2.2. Etat de l’art des lignes a ondes lentes implémentées dans des PAs

e Dans le PA [VARO08], des lignes a ondes lentes S-CPW 35Q (Slow-wave CoPlanar
Waveguide) sont implémentées en technologie CMOS 65nm Bulk. La topologie de cette ligne
de transmission est montrée sur la Figure 11-9. Le conducteur central est placé sur le métal 6 et
fait 12um de large. Les plans de masse latéraux sont espacés de 9um du conducteur et sont
empilés du métal 3 au métal 6 pour minimiser leur résistivité. Des barreaux métalliques
transverses sont ajoutés sur les métaux M1 et M2 afin d’augmenter la capacité linéique sans

dégrader I’inductance linéique tout en masquant le substrat a faible résistivité. La permittivité
effective et les pertes atteignent respectivement 9 et 1,1dB/mm. Le facteur de qualité monte a

14 a 60GHz.

AT TT

L

Figure 11-9 : Ligne S-CPW utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [VARO08]

¢ Dans le circuit [KOMOS5] illustré sur la Figure 11-10, des lignes S-CPWG (Slow-wave

CoPlanar Waveguide Grounded) composent les réseaux d’adaptation. Le plan de masse Shield
#1 sous le conducteur central est parsemé de fentes de 2um de largeur afin d’empécher le

retour de courant sous le conducteur et donc d’éviter la dégradation de I’inductance linéique.
Les barreaux connectés a la masse Shield #2 minimisent les pertes dans le substrat.

shield #

Inpult My, Mz Imerstflge M;, M, Outpyt :Ll;r

RF
IN
Figure 11-10 : Ligne S-CPWG utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [KOMO5]

Le conducteur central est composé d’une couche d’aluminium a 11,7um du substrat et

ayant une epaisseur de 4um. Les deux couches de blindage Shield #1 et Shield #2 sont en
aluminium et en cuivre. Les mesures de cette ligne montrent une constante d’atténuation de

1dB/mm et une permittivité effective de 18, conduisant & un facteur de qualité d’environ 23.

e Des lignes couplées S-CPS (Slow-wave CoPlanar Strip) sont utilisées pour

I’adaptation en sortie dans [LARO09] (Figure 11-11). Un réseau de commutateurs est placé au
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milieu de chaque barreau pour controler I’effet d’ondes lentes. La permittivité effective varie
de 8,5 pour des commutateurs bloqués, jusqu’a 54 pour des commutateurs passant.
Néanmoins, les pertes causees par les interrupteurs MOS dégradent fortement le facteur de
qualité de la structure, limité a 10 dans le meilleur des cas.

Figure 11-11 : Lignes S-CPS utilisée dans le réseau d'adaptation du PA [LARQ9]

La Figure 11-12 compare les performances de plusieurs lignes de transmission a ondes
lentes implémentées dans les réseaux d’adaptation de PAs. On s’apergoit qu’un fort facteur de
qualité et une haute permittivité sont atteignables avec des lignes S-CPW. Néanmoins, la
réduction de la longueur physique de ces lignes pour un déphasage donné, implique une
augmentation conséquente de la largeur physique (=70um dans [TANI1I1]). Cette
augmentation de la largeur et le positionnement des barreaux transverses peuvent poser des
problemes quand on souhaite ajouter des coudes a la ligne pour minimiser la taille du circuit.

60

"% [TAN12] - S-CPW
50 [LARO9] - S-CPS

40 -

[KOMO05] - S-CPWG
20 A O
[VARO08] - S-CPW

10 A O

0 T T T

5 10 15 20 25
Facteur de qualité Qf
Figure 11-12 : Comparaison de la permittivité effective en fonction du facteur
de qualité pour des lignes a ondes lentes utilisées dans des PAs

Permittivité effective
w
(=]
1

[CHEO5] - S-CPW

3.2.3. Conception et analyse de différentes lignes a ondes lentes

Trois topologies de lignes a ondes lentes ont été mesurées. La premiére ligne présentée
repose sur la structure bien documentée S-CPW utilisant des barreaux transverses flottants. La
deuxi¢me est composée d’une ligne microstrip ayant une largeur qui varie périodiquement.
Enfin, la troisiéme est une ligne coplanaire S-CPWG blindée par un plan de masse parsemé de
fentes.
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Ligne n°1 : Ligne S-CPW

Une topologie classique de ligne a ondes lentes S-CPW est présentée sur la Figure 11-13.
Elle est constituée d’une ligne CPW avec des barrcaux métalliques flottants disposés
perpendiculairement au sens de propagation a une hauteur h de la ligne.

Champ E

--------- ChampH  _.--ow77 e

GND  [¢—————Signal —»  GND
,/// \/‘// [ ‘\ \v"\'\;““‘ ‘.“L-\)‘Q""Mz " M/ ]
~ : Ba\’reau ________________ ~~~~~ i
Substrat ) Barreaux ';‘""""_____.ﬂmtant SU bstra__t_--"' T
P flottants i S T T :

Figure 11-13 : Topologie classique de ligne a ondes lentes S-CPW

Les barreaux metalliques forment un écran qui empéche la pénétration du champ
électrique E dans le substrat tant que leur espacement est proche de h. La haute densité de
barreaux augmente la capacité linéique de la ligne et donc la permittivité effective.

4 50
3,6 - 45
3,2 1 - 40

E 2

£ 28 1 r35 2

D 24 {T L 30 £

—_— [

§ 27 F25 2

S 2

S 16 1 F20 £

S £

s 12 15 5

< a
0,8 - 10
04 1 I 5

0 T T T T T T T T - (]
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Freq [GHz]

Figure 11-14 : Atténuation et permittivité effective de la ligne S-CPW

Une ligne S-CPW a été congue dans la technologie 65nm Bulk. Les barreaux flottants
sont en M1 (métal le plus bas du BEOL) et ont une largeur de 0,1um pour une longueur de
66um. lls sont espacés les uns des autres par une distance de 1um. Le conducteur central est
formé en empilant les métaux M2 jusqu’a I’ Alucap sur une largeur de 6um. La proximité des
barreaux transverses avec le conducteur central génere une forte capacité linéique et un effet
d’ondes lentes. Apres une étude itérative, les plans de masse latéraux sont espaces du
conducteur central par une distance de 20um. La largeur totale de la ligne S-CPW est
d’environ 70pm.

La permittivité effective est mesurée a 29, ce qui correspond a une réduction par 3 des
dimensions en comparaison avec une ligne microstrip classique : une ligne quart d’onde
mesure 232um contre 620pum pour une ligne microstrip. L’atténuation a est toutefois assez
élevée avec 2,2dB/mm ce qui limite le facteur de qualite a 13,5 (Figure 11-14). La forte
capacité linéique reduit I’'impédance caractéristique a Zc=31€Q. La largeur tres importante de
cette ligne de transmission limite assez fortement la miniaturisation des circuits d’adaptation.
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Ligne n°2 : Ligne mi

crostrip a ondes lentes

Cette ligne de transmission a ondes lentes est illustrée sur la Figure 11-15.

Figure 11-15 : Vue 3D d'une ligne microstrip ayant un conducteur central a largeur variable

La largeur du conducteur central sur M7 varie périodiqguement de Wy = 4um a W, = 7um.
La surface en regard avec le plan de masse est la méme que celle d’une ligne microstrip

standard.
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b) Permittivité effective

Figure 11-16 : Performances de la ligne microstrip a ondes lentes

Toutefois, le périmeétre du conducteur est bien supérieur a celui de la ligne microstrip. La
capacité linéique étant liée a la capacité surfacique Csy,s (avec le plan de masse) et a la
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capacité de fringe C; dépendante du périmétre, il en résulte que cette ligne de transmission a
une capacité linéique plus importante (11-22).

Ciin = surf T Cf (1n-22)

Les mesures sur les Figure 11-16.a) et b) ont été obtenues avec les techniques d’épluchage
TRL et Open-Short. Elles montrent que I’impédance caractéristique Z¢ est inchangée ce qui
implique, d’apres 1’équation (11-22), que I’inductance linéique bouge également. En analysant
le comportement de la ligne @ 60GHz sur la Figure 11-15, il est clairement visible que le
courant parcourt un plus long trajet a cause de 1’effet de peau. Au final, I’inductance et la
capacité linéiques tracées sur la Figure 11-17 augmentent dans les mémes proportions.
L’impédance caractéristique est gardée constante et un effet d’onde lente apparait avec une
permittivité effective e de 5,7 sur la Figure 11-16.b). Les pertes linéiques o de 1.5dB/mm a
60GHz menent a un facteur de qualité de 9, équivalent a celui d’une ligne microstrip standard.

600 400
E 500 - —_
§ - 300 E
5 400 - < T
° L=
£ S
‘@ 300 - 200 2
£ 2
o —_— o
§ 200 — %
-3 —— Lignemicrostrip aondes lentes [ 100 g
€ 100 - ©
- === Lignemicrostrip standard

0 T T T T T T T T T T 0
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110

Freq [GHz]
Figure 11-17 : Inductance et capacité linéiques de la ligne microstrip & ondes lentes

Ligne n°3 : Ligne S-CPWG

Les lignes coplanaires CPW standards ont I’inconvénient d’étre en regard avec un
substrat peu résistif. Une solution serait d’ajouter un plan de masse sous le conducteur central
pour former une ligne CPWG (Figure 11-18.3)).

a) Ligne CPWG b) Ligne S-CPWG
Figure 11-18 : Vues 3D de lignes de transmission CPWG et S-CPWG
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Néanmoins, ce blindage augmente la capacité linéique tout en réduisant 1’inductance
linéique. En effet, le retour du courant s’effectuant sous le conducteur central, il en résulte une
inductance mutuelle négative qui va diminuer ’inductance linéique. L’effet d’ondes lentes
n’apparait pas et I’impédance caractéristique chute.

Une autre approche consiste a utiliser un plan de masse parsemé de fentes transverses
sous le conducteur central comme dans [KOMO5]. La ligne S-CPWG est présentée sur la
Figure 11-18.b). Ce nouveau plan de masse empéche le courant de retour de passer sous le
conducteur central. On minimise ainsi I’inductance mutuelle négative réduisant I’inductance
linéique avec un impact négatif sur la permittivité effective. En outre, la densité des fentes
influe sur la capacité linéique (le maximum de capacité étant atteint avec un plan de masse
plein sous le conducteur) et permet d’ajuster I’impédance caractéristique. Il faut juste prendre
garde aux fuites du champ électrique dans le substrat et aux performances globales de la ligne.

La Figure 11-19 détaille la structure de la ligne S-CPWG.

W : | Largeur du conducteur central

Espacement entre plan de
masse et conducteur central

d: Largeur de la fente

Ws : | Largeur des barreaux
métalliques transverses

D: Périodicité des barreaux/fentes

®

GND

Figure 11-19 : Dimensions de la ligne S-CPWG

Comme le montre la Figure 11-20, des dimensions optimales de W=10um et G=10um
sont trouvées pour une largeur de fente d de 2um et une largeur de métal Ws de 0,5um. Le
facteur de qualité maximal est de 19,4 et I’impédance caractéristique Zc est gardée proche de
50Q.

Q=194

H60-65
m19-21
m17-19
15-17
13-15
11-13
9-11
m7-9
m5-7

W 55-60
50-55

45-50

2c(Q)

40-45
35-40
H30-35
W 25-30

W (um) W (um)
a) Impédance caractéristique Z¢ b) Facteur de qualité Q

Figure 11-20 : Optimisation de I’impédance caractéristique et du facteur de qualité de la ligne S-CPWG

La constante d’atténuation a mesurée sur la Figure 11-21 atteint environ 0,7dB/mm a
60GHz pour une permittivité effective de 7. La technique d’épluchage TRL (Thru Reflect
Line) a permis d’enlever les éléments parasites liés aux plots RF. On constate une bonne
corrélation entre la simulation et la mesure.
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Figure 11-21 : Mesures de la constante d'atténuation et de la permittivité effective de la ligne S-CPWG

La ligne présente un minimum de pertes dans le substrat avec une faible valeur de la
conductance linéique G=0.7mS/mm. Les fuites du champ électrique dans le substrat ont été
analysées grace a une simulation électromagnétique sous HFSS et sont données sur la Figure
I1-22. On voit clairement que le champ électrique est bien plus fort dans le substrat pour une
ligne coplanaire que pour la ligne S-CPWG proposee. Le métal entre les fentes agit donc bien
comme un blindage et assure 1’homogénéité de la masse du circuit en connectant
périodiquement les deux plans latéraux.

E Field[¥_per_n

E Field[¥_per_n 2, Spaae+H5

2. 5@00e+85 5. BEARE+AS
1, BERRE+ES
5. Q@0 +35
2. SemReaY
1, PAARAE+E5
5. BEARe+H3
2, 5@a0 +34
1, B0BAE+E3
5. panfe+as
2. Sepme+E2
1, p@@Re+a3
5. BEARe+A1

2. Sonfe+az

1.3815e+

5. EBRe+A1

1, p@@Ee+aL

a) ligne coplanaire standard b) ligne S-CPWG proposée
Figure 11-22 : Fuite du champ électrique dans le substrat pour les lignes CPW et S-CPWG

3.2.4. Comparaison et discussion

Le Tableau 11-3 liste I’ensemble des lignes étudiées dans ce chapitre. Toutes ces lignes
ont été congues dans la technologie CMOS 65nm. Deux lignes coplanaires en 65nm SOI
issues des réferences [SIL10] et [TAN12a] sont ajoutées afin d’analyser 1’intérét des lignes a
ondes lentes.

La ligne microstrip a ondes lentes a la méme impédance caractéristique et le méme facteur de
qualit¢ qu’une ligne microstrip standard. Elle a par contre I’avantage d’étre un peu plus
compacte avec une longueur a A/4 de 520um contre 610um pour une ligne classique. Par
ailleurs, sa faible largeur lui autorise des structures en forme de serpentins.
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La ligne coplanaire classique est pénalisée par ses pertes de substrat qui réduisent son
facteur de qualité a 7 pour un Zc a 50Q. Le blindage fourni par la ligne S-CPWG permet
d’améliorer son facteur de qualité aux alentours de 20, proche de celui d’une ligne CPW en
technologie SOI. Néanmoins, la longueur de ces lignes a A/4 est importante.

Les lignes CPW a ondes lentes permettent de réduire la longueur au détriment de la
largeur. Par exemple, la ligne S-CPW étudiée et la ligne S-CPW en technologie SOI ont
respectivement une longueur a A/4 de 232um et 310um pour une largeur de 70um et 61pum.

Cette largeur conséquente est clairement un frein pour ’implémentation de ces lignes
dans un PA a 60GHz. Des lignes S-CPWG ou MS a ondes lentes seront préférées.

Zc a Q Eeff Longueur & A/4 |Pertes a A/4 Largeur
[Q] [dB/mm] [Hm] [dB] [um]
Ligne CPW 50 1,6 7 4,6 580 0,9 22
Ligne MS 50 1,2 9 4,2 610 0,73 5
Ligne S-CPW 31 2,2 13,5 29 232 0,51 70
Ligne MS a ondes 50 15 9 5,7 520 0,78 7
lentes
Ligne S-CPWG 47 0,74 19,4 7 470 0,35 30
Ligne SOI CPW 50 0,6 214 | 55 530 0,32 36
[SIL10]
Ligne SOI S-CPW 36 0,55 40 16 310 0,17 61
[TAN12a]

Tableau I1-3 : Comparaison des performances des lignes standards et a ondes lentes
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4. Composants localisés

4.1.Plots RF
4.1.1. Conception des plots RF

Les plots RF sont les structures d’acces vers le circuit. Afin d’assurer un bon contact avec
I’environnement extérieur (pointes de mesure, bump...), ils sont contraints d’occuper une
surface assez imposante. De plus, I’ouverture minimale de la passivation est généralement
fixée par le fondeur. Ces dimensions ont pour conséquence de ramener une capacité parasite
Cpad NON négligeable aux fréquences millimétriques, etant donné que cette derniére est liée a
la surface du plot Spaq ainsi qu’a 1’épaisseur hgier €t a la permittivité & du diélectrique
(équation (11-23)).

Cpaa = eosrflp—‘_ld (11-23)
diel

Des simulations électromagnétiques sont nécessaires afin de prendre en compte
I’ensemble des effets parasites tels que les effets inductifs et résistifs liés aux métaux ou le
couplage capacitif avec les plans de masse ou le substrat. La capacité équivalente Ceq du plot
peut étre retrouvée facilement grace a 1’équation (11-24).

1
Ceq == ﬁ X 3m(Y11) (“'24)
Deux types de plots RF sont utilisés : les plots RF blindés et non blindés. Chacune de ces

structures présente des avantages et des inconvénients qui sont détaillés ci-dessous.

Exemple d’un plot RF blindé dans la technologie 28nm FD-SOI :

Les plots RF blindés se révelent particulierement intéressants quand la conductivité du
substrat est mal connue ou si une immunité avec le substrat est désirée. Les métaux inférieurs

sont empilés pour former un blindage.
RFout

Dummy fills

Blindage

RFin
Photographie

RFout

Blindage

Layout
a) Vue de dessus (photographie et layout) b) Représentation en 3D des plots RF
Figure 11-23 : Photographie, layout et représentation 3D des plots RF blindés
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Sur la Figure 11-23, un plot RF blindé est implémenté dans la technologie 28nm FD-SOI.
La capacité équivalente doit étre minimisée afin de repousser au maximum la résonnance.
Pour ce faire, le plot est implémenté sur les deux derniers métaux (I’Alucap et le métal M10
ou IB) avec un blindage en M1+M2. La simulation électromagnétique prend en compte les
dummies avec un taux de remplissage de 50%. Ces derniers garantissent la robustesse
meécanique du circuit. La capacité equivalente sur la Figure 11-24 est d’environ 33fF. Cette
forte valeur s’explique par la faible distance entre le plot et le blindage métallique.

40

Capacité du plot RF [fF]
W W W wwwwwaw
B N W A U1 O N O VO

w
o

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 120
Freq [GHz]

Figure 11-24 : Capacité équivalente du plot RF blindé en CMOS 28nm FD-SOI

Le calcul théorique avec 1’équation (11-23) donne une capacité d’environ 26fF pour une
surface Spag de 3326pm? et une permittivité relative de 3,5. Les 2/3 du plot descendent
jusqu’au métal IB. Par expérience, on s’apercoit qu’un taux de remplissage de 50% augmente
toujours la capacité d’un facteur proche de 1,25 (11-25).

2 1
Cpaa,aummy = 1,25 X €0&-Spaq + ~ 33fF (11-25)
, 3hdiel_IB 3hdiel_Alucap

Exemple d’un plot non blindé en technologie 65nm :

Les plots RF non blindés sur la Figure 11-25 présentent une plus faible capacité
équivalente mais plus de pertes dans le substrat. La modélisation est plus complexe car il faut
prendre en compte les courants de fuite dans le silicium. Afin de garantir la conductivité du
substrat & 10Q.cm, un marqueur PWell_Block est ajouté sur le layout du plot.

RFout

Dummy fills

oEEn
{ ‘GND: | " "GND

- wase b Al
e R

RFin pitch = 100pum

pitch = 200pum
a) Photographie b) Représentation en 3D des plots RF
Figure 11-25 : Photographie et représentation 3D des plots RF non blindés

La capacité équivalente mesuree sur la Figure 11-26 est d’environ 15fF a 60GHz. Un taux
de remplissage de 50% permet de respecter les régles de densité.
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Figure 11-26 : Capacité équivalente du plot RF non blindé en CMOS 65nm Bulk

4.1.2. Protections contre les ESD

Les décharges électrostatiques (ESD) provenant de I’environnement extérieur peuvent
endommager un circuit intégré. Un circuit de protection a base de diodes comme celui dessiné
sur la Figure 11-27 est généralement placé au niveau des plots RF et DC.

Voo

q

RFiy %
ol %
T

Figure 11-27 : Protection ESD utilisée en RF

Ce montage n’est cependant pas compatible a 60GHz car la capacité parasite au niveau
de la jonction PN des diodes représente une faible impédance a 60GHz et court-circuite les
signaux d’entrée/sortie. Des structures fonctionnant aux fréquences millimétriques ont fort
heureusement été développées et sont listées sur la Figure 11-28.

Cac

il Voo N stub

Lres RFin . o~
% RF;, . . J_
RFin—1 J_ Cpad
J_ Cpad —-|-— I
1 L
= 0

a)

<)

Figure 11-28 : Protections ESD compatibles aux fréquences millimétriques
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4.2.Capacités MOM

Les capacites MOM (Metal-Oxide-Metal) sont construites a 1’aide des métaux standards
du BEOL et ne requic¢rent pas d’étapes de fabrication supplémentaires contrairement aux
capacités MIM (Metal-Insulator-Metal) [LIMO04]. La Figure 11-29 donne la vue 3D d’une
capacité MOM et son modele équivalent simplifie. Les résistances Rpar modélisent les pertes
résistives liées aux acces. Les capacités Cyom et Csp correspondent respectivement a la
capacité intrinseque et aux capacités de couplage avec le substrat. L’inductance parasite Lpar
fait chuter la fréquence de résonance du composant. La disposition des doigts permet
d’atteindre une haute densité (par exemple, 2,48fF/um?2 au maximum en CMQOS 65nm Bulk)
lorsque I’ensemble des métaux fins est utilisé.

Rpar I—par CMOM Rpar
—WW— F——w—
Csup == = Csu

M1 > M5 : 2,48fF/um?
M2 > M5 : 1,95fF/pm?

Figure 11-29 : Capacité MOM en technologie CMOS 65nm Bulk

Une étude des performances de cette capacité doit étre menée afin de vérifier son intérét
aux fréquences millimétriques. Les facteurs de qualité Qc (11-26) pour des capacités de 100fF
et de 20fF sont tracés sur la Figure 11-30.

o~
Im(Y11)
c=—— 1 (11-26)
TNe(Yy1)
1000
=
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©
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©
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Q
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Figure 11-30 : Facteurs de qualité pour des capacités MOM de 20fF et 100fF en CMOS 65nm Bulk
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Le facteur de qualité pour les structures de 20fF et 100fF chutent respectivement a 32 et
7,9 a 60GHz.

Les mauvaises performances des capacités MOM de fortes valeurs a 60GHz est
problématique pour la conception d’amplificateurs. De plus, le facteur de qualité varie peu en
fonction du neeud technologique. En effet, la référence [QUEL10a] montre que Qc varie de 7 a
10 entre les technologies CMOS 65nm et CMOS 45nm pour des capacités de 200fF.

Au final, deux alternatives s’offrent aux concepteurs de PAs a 60GHz :

- Une technologie SOI avec un substrat a haute résistivité permet de réduire le couplage
avec le substrat et d’améliorer considérablement Qc [BENO3][MARO08].

- Les capacités MOM ne doivent pas étre utilisées dans la mesure du possible pour les
résecaux d’adaptation et le blocage du DC. Les transformateurs intégrés s’avérent
particulierement adaptés pour effectuer ces deux taches.

4.3. Transformateurs intégrés
4.3.1. Théorie

Un transformateur intégré est constitué de deux inductances Lp et Ls couplées
magnétiqguement, nommeées respectivement le primaire et le secondaire. Une vue 3D et un
modele simplifié sont présentés sur la Figure 11-31.

ouT

ouT

a) Vue 3D b) Schéma équivalent simplifié

Figure 11-31 : Transformateur intégré

Les courants et les tensions du primaire et du secondaire sont reliés par la relation
(11-27) :

VS ](J)M ](J)LS + RS IS

Rp et Rs représentent les résistances séries du primaire et du secondaire. La mutuelle
inductance M entre les deux enroulements est dépendante du coefficient de couplage k :

M =kLpLs = % (11-28)
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Le coefficient de couplage k peut étre extrait grace aux parameétres Z :

Sm(le)Sm(Zzz)

\/Sm(le)Sm(Zm) (1-29)

Le rapport de transformation n entre I’entrée et la sortie est donné par :

e kp_k_Vs (11-30)
Ls Is Vp

Les impédances d’entrée et de sortie sont ajustées en jouant sur le diametre des
enroulements, les largeurs de piste et le coefficient de couplage.

Le facteur de qualité de chaque enroulement est défini par :

_ Im(Z44) _ wLp _ Im(Z,;) _ wLg
F Re(Zy,) Rp g Re(Z;2) Rg

(11-31)

La forme du primaire ou du secondaire n’a que peu d’impact sur les performances d’un
transformateur aux fréquences millimétriques car le nombre de tour est limité a deux. En
effet, I’inductance des enroulements ne doit pas étre trop ¢levée afin d’éviter la résonance du
transformateur dans la bande de travail.

Comme le montre [LEI11], un blindage (patterned ground shield PGS, floating shield
FSh...) n’améliore pas les performances du composant aux fréquences millimétriques et peut
étre supprimé. Par ailleurs, la structure empilée est préférée a la structure planaire, car elle
fournit un meilleur couplage et de plus faibles pertes d’insertion.

La formule (11-32) donnant le maximum d’efficacité d’un transformateur est démontrée
dans [CHO10] et dépend des facteurs de qualité Qp et Qs des enroulements et du coefficient
de couplage k.

_ Pour _ 1
nmax Pl

1 1 2 (11-32)
1+ 2\/ 05 05K2 (1+ QstkZ) + 0r 05k

L’efficacité est maximale dans le cas ou :

1
Ly = — 11-33
WLhs wCs ( )
avec Csg, la capacité de grille d’un transistor ou la capacité d’entrée d’un plot RF
et:
L A R, A 1
wWLp = PRI ) avec =
1+A%n 1. Q,, (11-34)
—+ 5k
Qs Qs
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Il découle de (11-32) la formule des pertes d’insertion minimales (11-35) :

IL,, = —10 log(nmax) =10 log(Pm) - 10 lOg(Pout)

(11-35)

Les courbes correspondantes aux equations (11-32) et (11-35) sont tracées sur la Figure
11-32. Lefficacité (ou les pertes) est optimale pour un couplage fort associé¢ a un facteur de
qualité élevé. Les performances du transformateur constituant le combineur de puissance

détaillé dans le chapitre IV sont indiquées sur ces courbes. Ses pertes d’insertion sont de
I’ordre de 0,6dB soit une efficacité de 87%.
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Figure 11-32 : Performances d'un transformateur en fonction du facteur de qualité des enroulements

A noter que I’efficacité est théoriquement indépendante du rapport de transformation. Il
est donc possible d’augmenter la puissance de sortie sans augmenter les pertes du réseau

et du coefficient de couplage

d’adaptation. On pourra confirmer cette remarque dans la section I11. 1.7.1.
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4.3.2. Conversion mode commun — mode différentiel (« Balun »)

Le transformateur peut également étre utilisé pour convertir un signal mode commun en
un signal différentiel. On parle alors de « Balun » (BALanced — UNbalanced) et une structure
est présentée sur la Figure 11-33.

1 i 2
Lp/2 Ls/2
Point milieu
Lp/2 Ls/2
3

Figure 11-33 : Balun & base de transformateurs intégreés

Les signaux différentiels doivent avoir la méme amplitude avec un écart de phase proche
de 180°. Les écarts de I’amplitude 44 et de la phase A¢ définis par les équations (11-36) et
(11-37) permettent de caractériser le balun.

S21

AA = 201log 3

(11-36)
31

_ S21
Ap = angle | — (1-37)
S31

De plus, les signaux en mode commun doivent rester faibles. Par conséquent, le taux de
réjection de mode commun (11-38) doit étre le plus haut possible.
Z31 - ZZl
Z31+ 2y

531 - 521

CMRR =
S31+ 821

(11-38)

Dans la réalité, des écarts conséquents en phase et en amplitude existent a cause d’un
désequilibre dans le couplage électrique. Ces écarts se traduisent par des impédances de
charge différentes sur chacune des voies différentielles, limitant les performances des PAs.

M
Cec ' Cc
2
Lp/2 Ls/2
Point milieu
Lp/2 Ls/2
3
= Cc Cc

Figure 11-34 : Balun réel avec une asymétrie au niveau des capacités de couplage
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En modélisant un peu plus finement le balun sur la Figure 11-34, on observe I’asymétrie
des capacités de couplage Cc.

Plusieurs solutions ont été proposées dans la littérature pour corriger ces écarts. La
premiére technique, illustrée sur la Figure 11-35, consiste a connecter une capacité de
compensation Ceomp Sur le port du primaire habituellement connecté a la masse, afin
d’améliorer le taux de réjection de mode commun [ALO10][LEI11].

2 M

Point milieu

L
CComp —[

= CComp CC CC

Point milieu

Figure 11-35 : Techniques d'amélioration du CMRR [ALO10]

En effet, d’apres [LEI11], on peut écrire que :

Cc[(MN? LpM] , M
J“’{z[(z) 2 7|¢ +7}

Zyy = (11-39)
Cc Lp Cc
7(—M+7+L5)0)2 - (1 +m)
Ccl (MN? Ls ( Cclp M)}
_f“’{z [ (7) +Lr3|o Wy T 2 (1-40)
21 —
Cc Lp Cc
7(—M +5+ Ls) w? — (1 + chmp)
Le CMRR est maximal pour Z,1+Z3; = 0 quand :
1
@o = 7 (11-41)
\/(LS - 7) Ccomp

Dans le cas ou le primaire est connecté a la masse, c.a.d. pour 1/Ceomp = 0, le CMRR est
maximal en DC. En choisissant correctement la capacité de compensation, le maximum de
CMRR peut étre ajusté a la fréquence de travail.

Néanmoins, le faible facteur de qualité des capacités a 60GHz amene plus de pertes
d’insertion. Il n’est donc pas garanti que les performances du PA soient améliorées. De plus,
ces capacités ne sont pas protégees contre les décharges électrostatiques.

Un enroulement flottant peut étre ajouté pour une compensation horizontale ou verticale
[ZHA12a]. Dans le cas d’une compensation verticale (Figure 11-36.a)), I’enroulement de la
voie différentielle est pris en sandwich entre I’enroulement du mode commun et
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I’enroulement flottant. La structure étant parfaitement symétrique, les déséquilibres
disparaissent. Pour la compensation horizontale (Figure 11-36.b)), I’enroulement flottant
symétrise les capacités de couplage.

Floating node »78‘

S‘\/Top metal
2 Vee ! | Dummy turn
| 4
i

RF output RF output

Second metal

a) Compensation verticale b) Compensation horizontale

Figure 11-36 : Technique de compensation du balun [ZHA12a]

4.4.DATs

Afin d’améliorer la puissance de sortie d’un PA sans augmenter les pertes d’insertion du
réseau d’adaptation en sortie, le primaire d’un transformateur peut étre découpé en plusieurs
morceaux. Cette architecture, introduite dans [AOKO02], est appelée un DAT et est illustrée
sur la Figure 11-37.

P VLoad
WWA
RLOad
o Vs1 Vs, Vs3 Vs =
«— «— «— " —
— N [l 4
c c c c
<_ <_ % L X X ] 4_
Ve Ve Vp3 Ven
Zopt,l Zopt,z Zop1,3 Zopt,N
ZLI% Rec.1 ZLI Rec.2 ZLI Rec3 ZL,I%
<«

RPC,N
«— «— «——

VPC,l VPC,2 VPC,S VPC,N
Figure 11-37 : Schéma d'un DAT

Les primaires sont dimensionnés pour présenter la charge optimale Zgpx aux transistors
de puissance. Chaqgue cellule amplificatrice est alimentée a travers les points milieux de ces
primaires. Les tensions (et donc les puissances) délivrées au niveau de chaque secondaire se
somment. La tension V| qaq Sur la charge est ainsi bien plus élevée que la tension Ve (0u Vs
si le rapport de transformation n,=1) sur chaque cellule de puissance (11-42) :
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sfMIS de puissance augmented
N N
Vioaa = 2 Vs = z nVp i (11-42)
k=1 k=1

Etant donné que le courant traversant le secondaire est constant, I’impédance de charge
d’une cellule est déterminée par les impédances et les tensions de sortie des autres cellules. La
référence [CHO10] montre que I’impédance Z, x vue par chaque amplificateur est :

;- _ (Ruoaa + TianiReci) X Vocke (11-43)
k= B k -
L Ny ZIiV=1 niVPC,i e

Lorsque toutes les cellules amplificatrices generent les mémes tensions et impédances de
sortie, Z x est uniqguement dépendant du nombre N de cellules en parallele et du nombre n
d’enroulement entre le primaire et le secondaire :

RLoad
= 11-44
Lk ™ N x n2 (11-44)

La puissance de sortie Py délivrée a la charge Riqaq €St donnée par 1I’équation (11-45) :

2
Pout=N2Xn2X£ (11-45)
2RLoad

Le nombre d’enroulement n est limité a deux pour éviter que la résonnance du
transformateur soit trop proche de la fréquence de travail. Par ailleurs, le nombre N de
primaires est lui aussi extrémement réduit a cause des capacités parasites entre les
enroulements, qui générent des déséquilibres en amplitude et en phase sur chaque tension de
sortie Vsy. La recombinaison en tension n’étant plus parfaite, des pertes supplémentaires
apparaissent. Dans le chapitre 1V, plusieurs topologies de combineurs en puissance a base de
DAT sont exposées. On s’apercevra que le nombre maximal de primaires sur ces structures

est de deux. Au-dela, les déséquilibres sont tels que la recombinaison n’est plus constructive.

Finalement, on peut écrire de maniere empirique qu’un DAT peut fournir, sans
dégradation de I’efficacité, une puissance maximale de :

Vic
Poys =8 X (11-46)
Load
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5. Conclusion du chapitre

Les phénoménes parasites aux fréquences millimétriques fixent les performances des
circuits passifs localisés ou distribués. Avec I’effet de peau, le courant a tendance a circuler
sur la surface du conducteur, ce qui augmente la résistivité de ce dernier. A 60GHz,
I’épaisseur de peau est de seulement 0,3um. En outre, le retour de masse peut étre résistif et
inductif, et impacte sur le comportement des composants passifs et sur le gain des transistors.
Enfin, le couplage avec le substrat est problématique car 1’injection de courant dans le
substrat peut coupler deux circuits distants.

Les lignes de transmission standards sont la ligne microstrip MS et la ligne coplanaire
CPW. La ligne microstrip possede un blindage sous son conducteur central qui empéche le
couplage avec le substrat mais les pertes de conduction sont assez importantes. La ligne CPW
a, quant a elle, de fortes pertes liées au couplage avec le substrat. Ces lignes sont assez
encombrantes avec une longueur quart d’onde aux alentours de 600um. Des topologies
alternatives reposant sur 1’effet d’ondes lentes ont été proposées dans la littérature et sont
exposees dans ce chapitre.

La ligne microstrip 50Q a ondes lentes a une largeur de piste variable qui lui permet
d’augmenter sa capacité et son inductance linéique dans les mémes proportions. La
permittivité effective augmente jusqu’a 5,7 et le coefficient de qualité reste comparable a une
ligne microstrip classique.

Deux lignes coplanaires a ondes lentes ont aussi été implémentées. La premiere est
constituée de barreaux flottants orthogonaux au sens de propagation. La capacité linéique
augmente de maniere considérable. La permittivité effective atteint 29, ce qui correspond a
une longueur quart d’onde de 232um. Les barreaux flottants formant un blindage, le facteur
de qualit¢ monte a 13,5. Néanmoins, l’augmentation de la capacité linéique ne
s’accompagnant pas d’une augmentation de I’inductance linéique, ’'impédance caractéristique
chute a 31Q. De plus, la largeur imposante de la ligne limite son utilisation pour les
amplificateurs. La deuxiéme ligne est basée sur un plan de masse patterné qui empéche le
retour de courant sous le conducteur central et forme un blindage. Le facteur de qualité est
amélioré jusqu’a 19,4, proche des performances d’une ligne CPW en technologie SOI HR. La
permittivité effective et I’'impédance caractéristique sont respectivement de 7 et de 47CQ. Avec
une largeur de seulement 30um, cette ligne sera implémentée dans les réseaux d’adaptation
d’un PA a 60GHz dans le chapitre 111.

Les plots RF sont basés sur deux topologies : blindé ou non blindé. La structure blindée
minimise le couplage avec le substrat, mais augmente la capacité équivalente. A I’inverse, la
structure non blindée a une faible capacité, mais un fort couplage avec le substrat.

Les faibles performances de la capacité MOM dans les technologies Bulk s’avérent trés
problématiques pour les performances globales d’un PA. L’utilisation d’un transformateur ou
d’un DAT pour bloquer le DC est au final la solution la plus judicieuse, d’autant plus que ces
composants permettent d’adapter le circuit en impédance et de passer du mode commun au
mode différentiel tout en combinant plusieurs cellules amplificatrices.
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Ce chapitre a pour objectif premier de déterminer les topologies de transistors et les
circuits d’adaptation les plus adaptés aux fréquences millimétriques pour la conception
d’amplificateurs de puissance hautement linéaires. Pour ce faire, plusieurs topologies de PAs
élémentaires en technologie CMOS 65nm et 28nm « Bulk » sont étudiés.

Dans un premier temps, une méthodologie de conception adoptée aux fréquences
millimétriques sera détaillée. Cette étude permettra d’établir les architectures et les
topologies envisageables en listant leurs avantages et faiblesses, les classes de
fonctionnement a choisir suivant [’application visée, pour ensuite se concentrer sur le
dimensionnement des différents composants du circuit. La stabilité sera analysée et
différentes techniques de stabilisation seront proposées.

Un amplificateur de puissance en technologie 65nm & base de lignes & ondes lentes sera
ensuite detaillé et ses performances comparées a l’état de [’art.

Avant de conclure ce chapitre, deux amplificateurs a base de transformateurs en
technologie 65nm et 28nm seront présentés, puis comparés a l’état de l’art. L’étude du
premier circuit se concentrera sur l’optimisation de la bande passante tandis que le
rendement sera favorisé pour le second PA.

1. Méthodologie de conception d’un_amplificateur de puissance
millimétrique

1.1. Classes de fonctionnement utilisables aux frequences millimétriques
1.1.1. Classes linéaires A, AB, B et C

Les modulations complexes utilisées dans les standards WiGig ou WirelessHD
(Section 1.1) nécessitent des amplificateurs de puissance hautement linéaires, limitant les
classes de fonctionnement & A et AB légeére.

30 30

Classe A

Classe AB légére

Classe AB légere

-ClasseB

1 10 Freq[GHz] @00 1 10 Freq[GHz] @00
a) CMOS 65nm b) CMOS 28nm FD-SOI
Figure 111-1 : MSG/MAG d'un transistor pour différentes polarisations

Le peu de gain disponible a 60GHz pour des transistors ayant des longueurs de grille
supérieures a 40nm, contraint, la aussi, le PA a fonctionner en classe A ou AB légére comme
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en témoigne la Figure 1l1-1.a). En polarisant le transistor en classe B, les contraintes en
linéarit¢ sont reportées sur 1’étage précédent (préamplificateur). La PAE donnée par
I’équation (III-1) n’est que peu améliorable, car le transistor ne fournit pas suffisamment de
gain G en classe B ou C.

P 1
PAE = -2& (1 - —) (111-1)
Ppc G

Le coefficient 1 — % dans 1’équation de la PAE est trés fortement réduit de 0,86 a 0,58 au

. - 0,86 3 - ]
point de compression (rapport ﬁzE)' En prenant les valeurs maximales théoriques de

I’efficacité de drain DE = % d’un transistor en classe A et B (50% en classe A et 78,5% en
DC

. DE s . .. . )
classe B), on obtient un rapport DEC’M d’environ 2/3. Ainsi, au point de compression, on en
Classe A

déduit a partir de I’équation (III-2) que la PAE en classe B est tres proche de la PAE en classe
A.

PAEClasseB _ DEClasse B % 0,58 -
PAEClasse A DEClagge A 0,86

(11-2)

La Figure 111-2.a) confirme cette problématique. Nous n’avons aucun intérét a polariser le
transistor de puissance en classe B étant donné que son gain devient trop bas, sans réel apport
en efficacite.

La situation est différente pour des transistors de longueur de grille inférieure ou égale a
40nm. En effet, le transistor présente un fort gain méme en classe B, comme le montrent les
courbes de gain d’un transistor implémenté en 28nm FD-SOI sur la Figure I11-1.b) avec 13 dB

en classe A et 9.5 dB en classe B. Le coefficient 1 —% varie de 0,95 en classe A a 0,89 en

. . PAE .. .
classe B, soit un rapport de 1,07 qui assure que le rapport PAECIM > 1. Il est ainsi possible
Classe A

d’optimiser le back-off et la consommation d’un amplificateur comme en témoigne la Figure
I11-2.b) et la publication [ZHA13] ou I’amplificateur est polarisé en classe AB.

1 4 1
0,9 0,9
0,8 0,8
0 0,7 0 0,7 1 Classe AB légére
2 ki
® 06 50,6
£ £
6 05 Classe AB légere 50,5 1
104 E 04 1
03 03 1
02 02
' ,
0 0 y —
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0 -20 -15 -10 -5 0
Puissance de sortie [dBm1 @ 60GHz Puissance de sortie [dBm1 @ 60GHz
a) CMOS 65nm b) CMQOS 28nm FD-SOI

Figure 111-2 : Comportement de la PAE d’un transistor en classe A, AB ou B
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1.1.2. Classes non linéaires E/F étendues

Les formes d’onde caractéristiques d’un amplificateur en classe E peuvent étre
reproduites grace a de nombreux réseaux d’impédance, comme démontré dans [KEEO2] et
[CHE14], (le tableau des harmoniques est donné en Annexe E), et forment la famille étendue
des classes E/F. Chaque classe de cette famille correspond a des impédances différentes
suivant les harmoniques avec les classes E et F' comme extrémes. La classe E n’a pas de
réglages d’impédance sur ses harmoniques contrairement au classe F' ou toutes les
harmoniques sont ajustees.

65 : - : 8 45

N(l optimal

1] R

© X, optimal

[gp] uten
PAE [%]

Classe E
—p

Rendement de drain [%)]

35 : i ; : 5 2 30 ; ; ; : i
04 05 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
X2 X2

Figure 111-3 : DE, gain et PAE pour un transistor 65nm GP en classe E/Fy, [CHE14]

Le réglage des impédances des classes E/F étendues donne plus de flexibilité pour
I’optimisation des performances notamment pour le compromis entre le gain et 1’efficacité de
drain. La référence [CHE14] montre que le réglage de la réactance de charge X, sur la
deuxiéme harmonique permet de grandement améliorer le rendement comme en témoigne la
Figure 111-3. Le transistor 65nm GP présente une PAE maximale de 42% et un gain de 6dB
pour une valeur normalisée de X, de 0,52.

Ainsi, la classe de fonctionnement E/Fx, est bien plus appropriée a 60GHz qu’une simple
structure en classe E (lorsque X; tend vers I’infini) dont la PAE tend vers 30%. Optimiser les
impedances au-dela de la deuxiéme harmonique n’est pas intéressant a cause des pertes
ramenées par les réseaux passifs. Ce réseau passif doit étre capable de résonner avec la
capacité parasite de drain du transistor a la fois au fondamental et a la seconde harmonique.
Une solution a faible perte apportée dans [CHE13] et [CHE14] consiste a utiliser une
inductance deux tours. En effet, lorsqu’une inductance de deux tours est attaquée par un
signal différentiel, les champs magnétiques générés par les deux enroulements s’additionnent.
A TDinverse, si ’inductance est attaquée par un signal en mode commun, les champs
magnétiques générés par les enroulements s’annulent et I’inductance équivalente est réduite.
Etant donné que les signaux de la seconde harmonique d’un PA différentiel sont en mode
commun, l’inductance (et par extension un transformateur) peut étre optimisée afin de
présenter les bonnes réactances a 60 et 120GHz.

Cette classe apparait idéale si I’on désire optimiser le rendement d’un amplificateur sans
vraiment se soucier de la linéarité, ce qui n’est pas le cas de nos applications. Néanmaoins, elle
peut étre tout a fait adaptée pour les transmetteurs LINC millimétriques (présentés au chapitre
IV) travaillant a enveloppe constante.
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1.2. Architectures des PAs

Plusieurs architectures de PAs ont été reportées dans la littérature. Elles peuvent étre
classées en trois catégories : mode commun [ALO11], différentielle ou pseudo-différentielle
[CHOO09], et équilibrée [CEY05].

Structure mode commun :

La structure mode commun (Figure I11-4) est la plus simple et la plus rapide a concevoir.
Néanmoins, les performances et la stabilité de la structure sont sensibles au retour de masse
qui doit, par conséquent, étre parfaitement maitrise.

RFin _| RFout

a) Schéma-bloc b) Exemple de circuit [ALO11]

Figure 111-4 : Structure mode commun

Structure (pseudo-)différentielle :

La topologie (pseudo-)différentielle, sur la Figure IlI-5, nécessite de diviser et de
combiner deux voies déphasées de 180° grace a des baluns (Balanced to Unbalanced). Aux
fréquences millimétriques, ces baluns peuvent étre implémentés par des transformateurs
intégrés comme présenté dans la section 11.4.3. Ils agissent alors comme des circuits de
conversion de mode et d’adaptation d’impédance. La structure a, en outre, I’avantage d’étre
peu sensible aux retours de masse en présentant des masses dynamiques.

o

I The B
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a) Schéma-bloc b) Exemple de circuit [CHOO09]

Figure I111-5 : Structure (pseudo-)différentielle

Structure équilibrée :

La topologie équilibrée sur la Figure 111-6 requiert des coupleurs en quadrature (coupleur
hybride, coupleur de Lange...) qui occupe une surface importante. Elle est, a I’heure actuelle,
peu utilisée pour la conception de PAs a 60GHz.
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a) Sché-ma-bloc

Figure 111-6 : Structure équilibrée

b) Exemple de circuit [SHO11]

Les avantages et les inconvénients de ces trois architectures sont résumés dans le

Tableau Il1-1.

Avantages

Inconvénients

Mode commun Facile et rapide & concevoir

Sensible au retour de masse
Problémes de stabilité

Stabilité

Equilibrée Moins sensible & la désadaptation

Surface importante et pertes
dans les coupleurs
Sensible au retour de masse

Compact
Pas de capacité de liaison
Moins sensible au retour de masse

(Pseudo-)Différentielle

Problémes de stabilité
Equilibre des voies
différentielles

Tableau I11-1 : Avantages et inconvénients des différentes architectures

1.3. Choix du composant de puissance

Il convient a présent de réfléchir a la topologie et au transistor le plus adapté suivant

I’application et les performances visées.

1.3.1. Choix de la topologie

Les topologies source commune et cascode, montrées sur la Figure 111-7, sont utilisées aux

fréquences millimétriques.

VDD

Vaias2

RFout

RFout .||—| T2 o
. g
RFin I_|
RFin T1
R =
Vbias Vbias
a) Source commune b) Cascode

Figure I11-7 :
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Source commune CS :

Un transistor monté en source commune présente un faible gain en puissance, des
problémes de stabilite et une faible impédance de sortie (de 1’ordre de 10Q2). La capacité Cyq
agit en effet comme une boucle de retour et dégrade 1’isolation et le gain. La capacité Cgys
augmente avec la taille du transistor et réduit de maniére conséquente 1’impédance de sortie.
Une attention particuliére doit étre portée au niveau du routage afin de minimiser ces
capacités parasites. Cette structure permet néanmoins d’atteindre une bonne excursion en
tension, qui s’étend de la tension de coude Vouge & 2Vpp €n classe A, assurant ainsi une bonne
linéarite.

Cascode CAS :

La structure cascode présente a priori un meilleur gain, une meilleure stabilité et une plus
large bande passante que la structure source commune. Sur la Figure I11-8, le cascode atteint
un gain maximal de 10,8dB a 60GHz, soit 1dB au-dessus de celui du montage source
commune tout en assurant une meilleure stabilité. En effet, il réduit la capacité d’entrée-sortie
et améliore donc I’isolation. Ce circuit est, par contre, bien plus sensible aux parasites,
notamment ceux liés a la connexion entre les deux transistors. La capacité Cysp, formée avec le
substrat absorbe en effet une partie du signal millimétrique faisant chuter le gain. Afin de
pallier a ce probléme, un substrat a haute résistivité peut étre utilisé comme dans [SIL10]. Il
est aussi possible d’ajouter entre les deux transistors un réseau d’adaptation composé
d’inductances [GU12], de lignes de transmission [AGA12] ou de transformateurs [YEH12].

35 5
30 —— Cascode 45 —— Cascode
\ 41
E‘ZS 1\ ---- Source commune 35 { ---- Sourcecommune
= =
© 20 = 37
g 52,5 -
T 15 g
< < 2
s x
10 1 15 -
5 .
05
0 T T 0 T T T + T T T T T
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Freq[GHz] Freq[GHz]
a) Gain MAG/MSG b) Facteur de Rollet

Figure 111-8 : Gain et stabilité des structures cascode et source commune

Le Tableau I11-2 résume les performances de ces deux circuits en fonction des principaux
parametres caractéristiques. On en déduit la structure la plus adaptée suivant le point a
optimiser. Ainsi, un montage source commune est conseillé si on désire favoriser la linéarité
et le rendement. Un montage cascode est plus adapté pour la realisation de circuits larges
bandes du fait de sa grande stabilité qui facilite I’adaptation d’impédance.

Gain | Linéarité | Rendement Bande Stabilité Puissance de
passante sortie
Source
commune @ @ @ @ @ @
Cascode @ @ @ @ @ @

Tableau I11-2 : Performances des montages source commune et cascode
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1.3.2. Choix du transistor

Plusieurs transistors sont disponibles dans les Design Kits CMOS. Dans notre
application, des transistors maximisant la f/fyax avec un minimum de courant de fuite et a
colt réduit sont a privilégier. La Figure 111-9 présente les fréquences de transition fr de
différents nceuds technologiques [CHEOG].

250

o7 =23K
e conmap AT, =21A
o7, = 16%
X7, =18
m7. =134

--= 00]/L 086

frlGHz]

65nm LP

0 T T T T T T T T
40 50 60 70 80 90 100 110 120 130
Longueur physique de la grille L, [nm]
Figure 111-9 : Evolution de la f; suivant la longueur de grille pour les neeuds 130nm, 90nm et 65nm [CHE06]

Ainsi, pour la technologie CMOS 65nm, on constate que le transistor 65nm GP (General
Purpose) a une épaisseur Toy et une longueur physique Lq de grille plus faibles que le modéle
LP (Low Power), lui permettant ainsi d’avoir une meilleure transconductance gn, aux
fréquences millimétriques (fr cp > fr 1p) malgré une tension d’alimentation moins élevée
(Vob,ep=1V et Vpp p=1.2V). Néanmoins, I’emploi de transistors GP dans des circuits a faible
consommation utilisant principalement des transistors LP implique un codt de masque plus
élevé. Dans ces travaux, le transistor LP-LVT est donc privilégié pour les circuits en 65nm et
28nm Bulk. Des transistors GP sont utilisés pour le circuit en 28nm FD-SOI du chapitre 1V,
car seul ce type de transistor MOS est disponible pour cette technologie.

1.4.Dimensionnement du transistor

Un transistor de largeur W est composé d’un nombre Nt de transistors élémentaires ayant
chacun une largeur de doigt de grille Wy, telle que W = N x Wy. Ce transistor peut aussi étre
découpé en N, cellules contenant chacune plusieurs transistors élémentaires. La Figure I11-10
illustre deux exemples de topologies envisageables.

Wi

XXXXKKKX XE@
XXXXNXKNXKX XS
XXXXKXXKX X%
XXXXKXXKX XS
XXXXKXX KX X
XXXXKXXKX XS
XXXXKXX KX X
XXXKXXKXKX X3
XXXXKXKXX XS
XXXKXXKXKX X3
XXXKXXKXKX XA
XXXXKX XX XS
XXXXXXX X3

a) Transistor b) Transistor de largeur W composé de Ny =4  c¢) Transistor de largeur W composé de N, = 2
élémentaire doigts de largeur W; cellules contenant chacune N¢ = 2 doigts de
largeur W;

Figure 111-10 : Topologies de transistor
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1.4.1. Largeur et nombre de doigt de grille

La largeur des doigts W est critique pour les applications millimétriques. Elle est en effet
directement reliée a la résistance de grille responsable de la dégradation de la figure de mérite
fmax. Des abaques ont été publiés dans [MOR99] afin de sélectionner la largeur de grille Ws
adéquate suivant le nceud technologique. Ainsi, des largeurs de grille comprises entre 1um et
2um ont été choisies dans ces travaux.

200 ——r Y —r—rrrry r——r—rry
Finger length Vg=@gmmax simulation
optimised casg 4 nggg'ed Technology |
[ . | Odown ie ]

150F ’ K
b a \ ‘ 50n 9

— L . o Finger m
] ! a ” \nv-,. » length fOnm 4
) i a B4 T Cconst5um 1
R e
£ 140nm 1
[ 180nm ]

50} 250nm

) aoataaaasl PR PYeH | Y ....“.

0.1 1 10 100

Finger length|wm]
Figure 111-11 : f,5 en fonction de la largeur de grille W; [MOR99]

Les capacités parasites et la complexité de la modélisation s’accroissent quand le nombre
de doigts N du transistor augmente. En contrepartie, un nombre élevé de doigts permet de
minimiser la résistance de grille. L’impact des capacités parasites, et notamment de la
capacité Drain-Source Cgs, amene & une taille limite W d’environ 200um a 60GHz, afin

d’éviter de trop réduire I’impédance de sortie. De maniere empirique on peut écrire :
10*

Wmax(um) ~ freq(GHZ)'

1.4.2. Rapport de forme

Un transistor peut étre composé d’une seule ou de plusieurs cellules. Deux exemples de
routage sont proposes sur la Figure 111-12.

Grille

Source

Source

a) Transistor composé d’une seule cellule b) Transistor composé de plusieurs cellules

Figure 111-12 : Différents routages de transistors
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Le routage a) est adapté pour de petits transistors avec un seul accés a la grille. Le
routage b) permet de décomposer le transistor en plusieurs cellules avec la possibilité d’avoir
deux acces sur la grille, ce qui ameliore la fiabilité du composant en limitant son stress. Dans
les deux cas, il faudra prendre garde a limiter les effets non quasi-statiques dont le principe est
illustré sur la Figure 111-13. En effet, on peut considérer que, pour une longueur physique W,
supérieure a 10um, tous les signaux a 60GHz n’arrivent pas en phase sur les doigts du
transistor (différence de potentiel AV, non nulle entre les deux extrémités du transistor). Par
conséquent, le modele implémenté n’est plus valide.

Tension
AI v W,

" a0 9 AV~0 Quasi-statique
AV,>>0 ( —
|y

@) av,>>0 Non quasi-statique

»

Ll
Figure 111-13 : Taille du transistor et effets non quasi-statiques

1.4.3. Densité de courant de polarisation

La largeur du transistor W est estimée suivant la puissance de sortie désirée et la densité
de courant dans le transistor. La densité de courant optimale Jpsopimar COrrespond a une
polarisation pour une fréquence d’oscillation fnax maximale. D’aprés les courbes de la Figure
[11-14, on peut evaluer Jps optimal & €Nviron 0,3mA/um.

250 250

\ VDD=1V
\ VDD=0,8V

VDD=0,6V

200 4

r 200

150 -

fmax [GHZ]
frIGHz]

———————VDD=0,6V
L 150

100

50

T T 100
0 100 200 300 400 500 600

Densité de courant Jpg [UA/pm]
Figure 111-14 : f,, en fonction de la densité de courant
pour un transistor LVT-LP en technologie 65nm

Le transistor étant généralement polarisé en classe A, la dynamique maximale en courant
loeak Peut étre approximée au courant de polarisation Ipc. On en déduit la formule (111-3) de la
puissance de sortie :
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_ Ipeak X Vpeak _ IDC X (VDD - Vcoude) (|||_3)

P =
max 2 2

Sachant que Ipc peut étre écrit sous la forme suivante :

Ipc = Nf- Wf-]Ds,optimal (111-4)
On en conclut que :
_ 1 o 2Pnax
Wr.Ips.optimar - (Vop = Veoude)

La structure finale du transistor est adaptée en fonction de N, le nombre de cellules N
étant choisi afin de limiter les effets non quasi-statiques : chaque cellule ayant une longueur
physigue maximale de 10um a 60GHz.

1.5. Impact des interconnexions parasites

Le modeéle petit signal d’un transistor MOS sur la Figure I11-15 montre les parasites
intrinséques et ceux introduits par les interconnexions.

Les équations des fréquences fr et frax (111-6) sont déduites du schéma petit signal. On
constate que les performances du transistor dépendent fortement du layout. En effet, la
fréquence fr dépend des capacites Cyq et Cgys tandis que la frequence fnax dépend des
résistances de grille Ry et de source Rs, ainsi que des capacités Cys et Cqyg.

Lg Ry Cyu Rga Rqg Lg
gate I AMAA A

Tl VWY WYy {[[k | e drain
ch T VgSiT Cgs T Ccd
= gm-ej‘(’n-vgsi Ods = L

Ri

_ Cds

AL
LAAAS
|
l

L Modeéle intrinséque
S
Rs

source
Figure 111-15 : Schéma petit-signal d'un transistor MOS

Im 9m

fr® —/———
C ’ C (111-6)
gd

d
2m. Cys. 2\/(1?9 + R + R)). (gds + Im &)

Afin de réduire les capacités parasites, il est possible de disposer en escalier les chemins
d’acces aux drains et aux sources, comme indiqué sur la Figure 111-16. La fréquence fnax Chute
de 238GHz pour le modéle intrinseque a 200,8GHz pour le modele tenant en compte les
parasites.

fmax =
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a) Structure en escalier des connexions aux b) Impact des parasites sur f.

drains et sources

Figure 111-16 : Impact du layout sur f,,, du transistor

La résistance de grille peut, quant a elle, étre réduite en ajoutant plusieurs doigts et
plusieurs acces. En prenant deux accés [MAROQ7], on améliore ainsi la fréquence fnax de
200,8GHz a 216GHz pour Vpp=1,2V. Un exemple d’optimisation du layout est proposé sur la
Figure 111-17, avec un transistor de 19 doigts de grille, deux accés pour la grille et des
connexions en escalier pour le drain et la source.

: bulk
Drain
La ////
-
-7 drain
—Cu 7
Ry %
777777777777 Pl source
G Ly Ry ! 3 Ajoutdes interconnexions
ate ! .
— - T—WW——[ minsic]  ==c, -~ parasites
! model i " source
I T -1
Rs
==Cys
LS

bulk
Source

gate

drain

Figure 111-17 : Optimisation du layout

1.6.Impédance de charge optimale

Afin d’optimiser les performances en puissance d’un amplificateur, il convient de
déterminer I’impédance de charge Zon=Ropr+]Xopt, QUi maximise les excursions en tension et
en courant. Celle-ci peut étre obtenue soit par une approche graphique en tracant la droite de
charge, soit en effectuant une analyse Load-Pull.
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1.6.1. Méthode graphique

Pour une charge purement résistive, on peut représenter la droite de charge comme sur la
Figure 111-18.a). On en extrait aisément les équations de R (111-9), de la puissance en sortie
Pout (111-7) et de la puissance consommée Pdc (111-8):

Pout _ Imax(VDD4_ Vcoude) (|||-7)
I
Pdc=VDD-% (111-8)
R = 2(Vpp = Veouae) _ (Vop = Veouae)® (11-9)
opt Lax 2Pyu¢

La Figure I11-18.b) présente les droites de charge d’une charge purement résistive et
d’une charge résistive et inductive.

IDS

Droite de charge

|
max Pointde

/ polarisatio

Imax/Z
Vcnude VDD szD 'vcoude
VDS .
a) Courbes IDS=f(VDS) et droite de charge
0,12
PRl PV
0,1 4 ,' A Sso
[} LS SS
. L] a -,
0,08 | Chargerésistive et \q A N
inductive \ A, Y
- N .~ <
<
E 0,06 1 \\ . AN
2 N A \
N\, " A
o g N,
~ a \
0,04 ‘\‘ 'A'Charge purement %
N A, résistive \
~ A
‘x\ N 1
0,02 - S a 4
e o
Seeee-"
0 T T
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6 1,8 2

VDS [V]
b) Formes des droites de charge suivant I'impédance de charge

Figure 111-18 : Droites de charge

On s’apercoit que la droite de charge résistive et inductive prend la forme d’une ellipse, a
cause d’un important déphasage entre les tensions et courants de drain. Ceci a pour
conséquence visible d’augmenter les excursions en tension Vg et en courant lgs. La puissance
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de sortie est ainsi grandement améliorée. La partie inductive de la charge peut étre déterminée
en effectuant une analyse Load-Pull.

1.6.2. Analyse Load-Pull

Le Load-Pull est une technique de conception permettant de déterminer 1’impédance
complexe de charge ou/et de source, afin d’optimiser un ou plusieurs paramétres
caractéristiques d’un amplificateur, tels que le rendement, la puissance de sortie ou le bruit.
Les résultats sont généralement donnés dans un abaque de Smith (Figure 111-19). Cette
technique permet, en outre, I’optimisation des impédances a différentes harmoniques pour la
conception d’amplificateurs non linéaires (E, F, etc). Cependant, le Load-Pull ne donne
aucune information sur le comportement de la phase et des dynamiques en tension et en
courant sur le transistor, ni sur les pertes générées par les réseaux d’adaptation. Cette
technique ne suffit donc pas a déterminer I’impédance optimale d’un amplificateur et doit étre
associée a d’autres études détaillées dans la partie suivante.

VDD
Zoptpsgmax

Vbias

_P
_P

Z

PAE _contours

Pdel_contours

<--- Py constant

Py 60GHz ——PAE constant

= \_/

Figure 111-19 : Détermination de I'impédance optimale Z,, par analyse Load-Pull

1.7. Synthése du réseau d’adaptation

1.7.1. Réseau d’adaptation en sortie

Une fois ’analyse Load-Pull effectuée, le réseau d’adaptation en sortie du PA doit étre
étudié. Il s’avere que le Load-Pull n’est, en fait, pas suffisant pour optimiser les performances
d’un amplificateur. En effet, les pertes dans les réseaux passifs dépendront fortement des
charges a présenter au transistor.

Dans un premier temps, les performances en gain et en point de compression du transistor
seul sont tracees sur la Figure I11-20 en fonction de sa largeur W et de sa charge réelle Ry (Zopt
= R +jX.). On constate que, plus la taille du transistor augmente, plus la charge doit étre
faible pour maximiser le point de compression. Le transistor ne devra cependant pas dépasser
une certaine largeur pour assurer un minimum de gain.
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Figure 111-20 : Performances en fonction de la largeur et de la charge du transistor

Les choses se compliquent dés que 1’on ajoute le circuit d’adaptation, ses pertes étant
liées au rapport de transformation entre la charge 50Q2 et la charge R. a ramener pour le
transistor. De plus, plusieurs topologies sont envisageables : un réseau a base de lignes ou un
réseau a base d’éléments localisés, tels que les transformateurs.

Réseau d’adaptation a base de lignes

Les performances optimales sont recherchées en faisant varier les longueurs de lignes
série et parallele, qui composent le réseau décrit sur la Figure 111-21.

Vbias

PIN

Vpp RES€aU d'adaptation

Lo

en sortie

-

_|

50Q

_Figure 111-21 : Réseau d'adaptation a base de lignes

On apercoit a présent sur la Figure 111-22, que le point de compression ne peut pas étre
amélioré au-dela de 12-12,5dBm quelle que soit la charge présentée au transistor.
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Figure 111-22 : Performances du transistor avec un circuit d'adaptation a base de lignes
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Une taille maximale assurant un bon compromis entre gain et point de compression peut
méme étre estimée aux alentours de 150um avec une charge R_ optimale aux alentours des
150.

Réseau d’adaptation avec des transformateurs

Les transformateurs permettent de modifier le rapport de transformation en introduisant
peu de pertes supplémentaires. A 60GHz, les rapports de transformation maximaux
envisageables sont d’environ 2 afin d’éviter une résonnance du transformateur trop proche de
la fréquence de travail. Les capacités d’accord Cp et Cs, illustrées sur la Figure 111-23,
permettent de régler les impédances avec précision.

M
K
-1 -
Z *| ZOPH
opt 1 I CP—£ Lpg . Ce 500
. ‘ 7
Zopt | Zopy |
<-- - = = =

Figure 111-23 : Réseau d’adaptation a base de transformateurs

De plus gros transistors et de plus hauts points de compression seraient alors
envisageables comme le montre la Figure 111-24. Le faible gain limitera toutefois la taille du
transistor. En outre, des structures a faible impédance étant difficiles a contrdler, la largeur
des transistors sera bornée a 200um. L’objectif est d’éviter que la moindre désadaptation
raméne d’importantes pertes.
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a) Gain en fonction de la largeur et de b) Point de compression en fonction de la largeur
la charge du transistor et de la charge du transistor

Figure 111-24 : Performances du transistor avec un circuit d’adaptation a base de transformateurs

Par ailleurs, les courants de polarisations Ipc doivent rester modérés afin de respecter les
régles d’électro-migration. Sur la technologie CMOS 65nm par exemple, le courant DC
maximal est d’environ 140mA a 110°C, en empilant le métal 7 avec 1’Alucap et avec la
largeur de piste maximale autorisee. Le point milieu du transformateur est un point sensible
ou le courant est le plus fort (Figure 111-25). Le courant DC maximal en classe A de chacun
des deux transistors connectés a un transformateur sera donc de 70mA environ, ce qui
correspond a une largeur maximale de transistor aux alentours de 200um.
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a) Courant DC maximal a 110°C en CMOS 65nm b) Courant maximal dans un transformateur

Figure 111-25 : Régles d’électro-migration a respecter

1.7.2. Réseaux d’adaptation en entrée et inter-étage

Le réseau d’adaptation inter-étage est dimensionné de maniére a maximiser le transfert de
puissance entre 1’étage Driver et 1’étage de puissance. Ce réseau doit respecter la condition
d’adaptation donnée par la formule (I1I-10) :

I T avec Ty : le parametre de réflexion a la sortie du premier étage (111-10)
ouT1 IN2 T;y2 : le paramétre de réflexion a I’entrée de 1’étage de puissance

L’étage préamplificateur étant le plus souvent utilisé pour fournir du gain, I’impédance
conjuguée est présentée en entrée et en sortie. La Figure I11-26 illustre cette méthodologie
d’adaptation.

VyeRES€aU d'adaptation

T—S inter-étage
Réseau d’adaptation Vpias

en entrée T Yoo I—‘||'
I_'l" I—-||-

To output
(X1

N PE—

A I I I
| | «y 1 - Lny Lo

Figure 111-26 : Adaptation en entrée et inter-étage

1.8. Stabilité du circuit

L’analyse de la stabilité permet de prévenir le circuit contre d’éventuelles oscillations
pouvant entrainer un dysfonctionnement, voire sa destruction.

Deux études sont a mener. La premiére s’effectue lors des simulations en régime linéaire,
principalement a I’aide des paramétres S, ou chaque étage est étudié séparément. La deuxieme
consiste en une analyse temporelle du systéeme a fort signal en injectant des impulsions sur
différents nceuds du circuit.
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1.8.1. Analyse linéaire

Plusieurs parametres peuvent étre utilisés pour estimer la stabilité d’un circuit
(quadripdle) en petit signal. Le plus connu est le facteur de Rollet K [ROL62], exprimé a
I’aide des paramétres S par 1’équation (I11-11) :

T4 AP = [S3]7 = 1S2,1?

avec: A=S5,..5,, — 5:,.S 1H-11
2|512521| 11-922 12-921 ( )

Le Tableau I11-3 ci-dessous résume les états de stabilité suivant les valeurs que peuvent
prendre K et A.

K| =1 K=%1 Instable
K>1 |Al| <1 | Inconditionnellement stable
K| >1 Al > 1 Conditionnellement stable
K<-1 Instable
K| <1 Conditionnellement stable

Tableau I11-3 : Condition de stabilité suivant les valeurs de K et A

Au final, un quadripdle sera inconditionnellement stable s’il respecte I’ensemble des
contraintes (I111-12) :

|S111 <1
|S22] <1
K>1
Al < 1

(11-12)

A noter que ’on peut trouver dans la littérature des parametres complémentaires au
facteur de Rollet nommés B1 et B2 définis tels que :

Bl=1—|S;112 = Sp2 = A >0 (111-13)

BZ = 1_|522|2_|511|2_|A|2 >0 (I“'14)

Les parametres de Edwards-Sinsky [EDW92] p et i’ peuvent aussi étre employés. lls
effectuent une mesure géométrique de la distance entre le centre de I’abaque et le point le plus
proche de ce dernier situé sur le cercle de stabilité. Ainsi, si cette distance est supérieure a 1,
alors le composant est inconditionnellement stable. On se trouve dans la configuration ou le
cercle de stabilité se trouve déporté a I’extérieur de 1’abaque.

1—15,412
= * > 1 (111-15)
# S22 — A.ST1| + [S12-Sa1]
, 1 — |Sy, |2
u 52| 1 (111-16)

= " >
|S11 — A Szzl + |S12-521|
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1.8.2. Analyse non-linéaire

Comme expliqué dans [PLA93], le facteur K représente une condition nécessaire, mais
pas suffisante. Cela suppose, en effet, que les impédances de référence utilisées pour le calcul
des parametres S soient constantes et indépendantes de la fréquence, ce qui n’est quasiment
jamais le cas dans la pratique.

Une autre méthode met en ceuvre une étude temporelle aprés injection d’une perturbation
sur un neeud du circuit. Si le circuit est stable, cette perturbation sera amortie. Dans le cas
contraire, des oscillations seront observées. La principale difficulté de cette méthode réside
dans la détermination du pas de simulation qui doit étre inversement proportionnel au
coefficient de qualité des réseaux résonants.

1.8.3. Techniques de stabilisation

Si les pertes introduites par les réseaux d’adaptation ne suffisent pas a stabiliser un
circuit, plusieurs techniques sont envisageables.
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a) Dégénérescence inductive b) Réseau RC c) Neutralisation de la capacité Miller

Figure 111-27 : Techniques de stabilisation

Dégénérescence inductive :

La dégénérescence inductive (Figure I11-27.a)) améliore la stabilité dans la bande de
fréquences utile au détriment du gain de 1I’amplificateur.

Réseau RC sur la grille :

Un réseau RC (Figure 111-27.b)) sur la grille du transistor permet de réduire le gain en
basses fréquences, tout en gardant un bon gain avec un minimum de pertes d’insertion aux
frégquences désirées.

Réduction de [ effet Miller -

Une trop grande capacité grille-drain Cyq d’un transistor a pour impact de diminuer
I’isolation entre 1’entrée et la sortie, pouvant ainsi conduire a une instabilité (Figure 111-27.c)).
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Plusieurs solutions existent pour compenser cette capacité, telles que le montage cascode et la
neutralisation capacitive (ou neutrodynage).

Le cascode améliore grandement 1’isolation. L’effet Miller est réduit a la fois sur les
transistors en grille commune et en source commune, ce dernier étant chargé par une
impédance proche de 1/gy, avec un gain en tension d’environ -1.

La technique de neutralisation avec des capacités n’est possible qu’avec un circuit
différentiel. L’objectif est ici de minimiser la capacité Cqq en lui présentant une capacité en
parallele déphasée de 180°. On améliore 1’isolation mais aussi le gain de I’amplificateur.
Toutefois, il faudra prendre garde a ne pas générer une réaction positive.

En analysant le schéma petit signal de la Figure 111-28, on peut écrire que :

1 . .
Yi, = E + jwClss +]w(CGD + Cneutr) Yi, = _]w(CGD - Cneutr) (|“_17)
1 .
Y21 = gm — jo(Cop — Creutr) Y, = R + jwCps + jw(Cep + Crewtr)
D
avec .
I; I;
Vi = Yip =5
M Vour=0 out|y;,=0 (111-18)
_ Loyt _ Lout
Vo= Y2 =5
M |Voue=0 out|y;,=0
r___-L_- ___b”’ \\J Ces gmpVin- LDS
RFin 1 ! RFout Rs -l— Cep Ro T
: J_ i Vin H J—c -Vout
I neutr
1
E I i 3
: : " -l—CneuIr
L Vin Vout
| ] R R R N S
L___.i.__..___l T gmVin+ T:DS
a) Schéma d’un étage avec capacité de neutrodynage b) Schéma petit signal

Figure 111-28 : Etage pseudo-différentiel avec capacité de neutrodynage

Comme montré dans [ASA11], le facteur de Rollet K peut ainsi étre écrit de la maniere
suivante :

K= 2Re(Y11)Re(Yz;) — Re(Y12Yo1) 2+ w?*(Cop = Creurr)*ReRp

= (111-19)
|Y12Y21| wchD - CneutrlRGRD\/wz(CGD - Cneutr)z + gfzn

Le maximum de gain disponible MAG et le maximum de gain stable MSG sont exprimés
sous la forme :

Y1
Yl 2

(K —JKkz = 1) _ \/wZ(CGD — Cpeutr)* + g4 (K _Jkz Z 1) (111-20)

MAG =
wchD - Cneutrl

112



qns Chapitre I1I : Conception d’amplificateurs de puissance a 60GHz ‘,’

augmented

Y2 1

Yl 2

_ \/(UZ(CGD — Cheutr)* + gk (11-21)

MSG =
(‘)|CGD - Cneutrl

En tracant le facteur de Rollet et le maximum de gain sur la Figure 111-29, on peut en
déduire la valeur de capacité adéquate.

A A

Facteur de Rollet
MAG/MSG

Capacité de neutrodynage

Figure 111-29 : Comportement du facteur de Rollet et du
MAG/MSG en fonction de la capacité de neutrodynage
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1.9.0rganigramme du flot de conception

Les étapes de conception d’un amplificateur de puissance sont détaillées sur la Figure
111-30 :

.
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/
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!
Ssctth poner dssbutn " %
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|
‘¢ .
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\ Outpue Power distribusion 16QAM OFDM moduiation
\
\‘ Vo RFin T1
'\“ Choix des transistors etde la ? > Classe de
\‘ topologie du composant de puissance | ) fonctionnement J
\

A 4

conception de Dimensionnement des transistors )
I’étage de puissance

'

Conception du réseau
Détermination de 'impédance de sortie optimay d’adaptation en sorti‘e)

Non K A
7’
Oui 4
conception des Dimensionnement des transistors )
» étagesdrivers sy _ ~H
Pl e
\ ]
i T Bhe
4 O 1
“. Conception des réseaux d’adaptation d’entrée et
4 d’inter-étage )
Non K, A Analyse

wu * non-linéaire

Oui

Figure 111-30 : Flot de conception
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2. PA mode commun a base de lignes a ondes lentes

2.1.Topologie du circuit

L’amplificateur de puissance est implémenté dans la technologie CMOS 65nm 1P7M de
STMicroelectronics. La structure et la photographie, présentées respectivement sur la Figure
I11-31 et Figure 111-32, sont composées de deux étages cascode auto-polarises et adaptés en
impédance par des réseaux a base de lignes de transmission a ondes lentes S-CPWG.

VDD

c
. —f— il
RFin Adaptation inter-étage
[ ] ve R mxj Ligne S-CPWG
c
] I 7\ Jonction T

R Adaptation d’entrée

VG
Figure 111-31 : Schéma du PA a ondes lentes

Figure 111-32 : Photographie du PA a ondes lentes

La topologie cascode a été choisie afin d’assurer une large bande passante, ainsi qu’une
bonne isolation. Chaque réseau d’adaptation est composé de lignes séries et de stubs en
parallele. Le réseau de sortie est optimisé pour un maximum de puissance de sortie et un
minimum de pertes d’insertion. Le réseau inter-étage est congu pour transférer le maximum
de puissance entre les deux etages. Enfin, le réseau d’entrée est congu pour maximiser le gain
en petit signal. Une comparaison sur la Figure 111-33 entre les lignes & ondes lentes S-CPWG
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et les lignes microstrip MS est effectuée pour le réseau de sortie avec une résistance variable
Rload- Une réduction significative de la taille des lignes et des stubs est constatée. Ainsi, pour
RLoad = 10, la longueur de la ligne série est réduite de 100um a 40um, tandis que la longueur
du stub est réduite de 110um a 80um. Les réseaux d’entrée et de sortie sont adaptés a
I’impédance des plots RF.

300

N N
[=] u
o o

Longueur du stub (pm)
=
1%
o
Longueur de la ligne série (um)

500 50 o R ‘ ; i ——Ligne MS (um)
A - ——S-CPWG (um)

) 10 20 30 40 50
Rload ()
Figure 111-33 : Dimensions du réseau de sortie pour des lignes S-CPWG et microstrip MS

L’¢étage de sortie est formé par deux transistors de 150 doigts de 1um. La connexion du
transistor vers les métaux les plus hauts du BEOL se fait sous la forme d’un escalier afin de
réduire au maximum les capacités parasites Cys et Cys. L’étage préamplificateur est composé
de deux transistors de 76 doigts de 1um et améliore le gain du circuit. Tous les parasites sont
pris en compte grace a des simulations électromagnétiques a 1’aide du logiciel Momentum de
Agilent. Lors de la conception de ces étages, une attention particuliére est portée sur la
connexion entre le drain de la source commune T1 et la source de la grille commune T2 de
chaque cascode (cf. Figure 111-34.a)). En effet, la capacité parasite Cgy, de cette
interconnexion peut diriger une partie du signal RF vers le substrat.

VDD

T Vop

Vo g

C Leg 'II—I

+— IR T
e -
RFin —| T1 SI?SI :; ?QUF ——

RFin —| T1 Cab

a) Cascode avec parasites b) Cascode amélioré

Figure 111-34 : Amélioration de la topologie cascode

I faudra, en outre, prendre garde a I’inductance parasite Lcg sur la grille de T2 afin de
limiter I’augmentation du gain et une potentielle instabilité [JENO9]. Une ligne Lsy a €té
ajoutée afin d’adapter les deux transistors, de reduire la fuite vers le substrat mais aussi
d’assurer la stabilit¢ du systtme comme 1’explique la formule de 1I’'impédance de sortie Zyy
extraite de [PAV09] :
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(stl +ijsd) gmzdsz
Zout = x| = +(Z45, +jwl +Z 11-22
out (stl +ijsd) + (ngz +j(‘)ch) ]ngsz ( gs2 J cg) dsz ( )
avec .
Rdsl Rdsz 1
Ly, = - Zyer = - Zoso = Rip + ———— 11-23
ast 1+ ]deisdsl as2 1+ JdeSZRdSZ gs2 2 ](‘)Cgsz ( )

D’apres (111-22), on peut voir que Leg permet d’annuler le terme Zgsp, Ce qui a pour impact
d’augmenter la partie négative de la résistance de sortie. Une trop forte valeur de Lg rend la
partie réelle de Z,,; complétement négative, entrainant une instabilité du cascode. On peut
observer I’impact de Lcg sur le gain et la stabilité sur la Figure 111-35. L ajout de Lsq permet
d’annuler Zgs;, ce qui réduit ’effet de Lcg et permet de stabiliser le circuit, comme le montrent
les courbes de la Figure 111-36. La structure améliorée est présentée sur la Figure 111-34.b).

24

2,5
22 —— L, =20pH
20 4 21 —— L,=15pH
18 « —— L,,=10pH
g 3 ¥ L,,=5pH
g N E PsteL
2 —
2 %1 —1,=20pH I e e e
€121 — =15pH 3
2 50 ¢ Z o5
—— L;=10pH &
81 ——1L,=5pH .
6 1 —— Pasdel,
4 -0,5
[} 10 20 30 40 50 60 70 80 0 10 20 30 40 50 60 70 80
Freq [GHz] Freq [GHz]
a) MAG en fonction de ’inductance L b) Facteur K en fonction de ’inductance L,

Figure 111-35 : Influence de L sur le maximum de gain disponible et sur la stabilité

24 25

22 | —— Ly =20pH
20 1 51— L,=15pH
18 | « L,4=10pH
g 16 1 % 15 Lsa=5pH
g 101 - 200H % —— Pasde L,
§ 121 ——,=15pH g R i SR A A
10 1 ——1,=10pH -
81 ——L,=5pH 05 1
6 1 —— Pasdely
4 L]
0 10 20 30 40 50 60 70 80 0 10 20 30 40 50 60 70 80
Freq [GHz] Freq[GHz]
a) MAG en fonction de I’inductance Ly b) Facteur K en fonction de ’inductance Ly

Figure 111-36 : Influence de Ly, sur le maximum de gain disponible et sur la stabilité avec L fixée a 10pH

La polarisation des transistors est assurée a travers des résistances poly-silicium de fortes
valeurs (9kQ). La tension d’alimentation Vpp est fixée a 2,4V, répartie équitablement entre
chaque transistor du cascode. La tension de polarisation Vg des transistors en source
commune est fixée a 0,9V. La polarisation de la grille des transistors montés en grille
commune est, quant a elle, fixée a Vpp afin de bénéficier du maximum de gain. Des capacités
MOM de 1,5pF servent comme capacité de liaison, mais aussi pour découpler le circuit.
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L’amplificateur occupe une surface de 0,16mm? sans les plots. La masse du circuit est
distribuée sur I’ensemble des couches métalliques (de M1 a I’Alucap) afin de réduire les
effets inductifs et resistifs des connexions.

2.2.Résultats de mesure

2.2.1. Performances en petit signal

Les mesures ont été effectuées sous pointes avec des impédances en entrée et sortie de
50Q. La tension d’alimentation a été fixée a 2,4V pour une consommation DC totale de
77mA. Les parametres S mesurés et simulés sont présentés sur la Figure 111-37. Le gain atteint
une valeur maximale de 16,9dB a 64GHz avec une bande passante a -3dB de 12,5GHz entre
57,5GHz et 70GHz. La topologie assure une tres bonne isolation avec un S;, inférieur a -40dB
du continu a 110GHz. L’amplificateur est inconditionnellement stable comme en témoignent
les courbes de la Figure 111-38. Un bon accord entre les mesures et la simulation est observé.

20
- Mesures

[y
o

==+ Simulation

NoB
© o o

S-Parameters (dB)

W
o

-40

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Freq (GHz) @Pin=-30dBm
Figure 111-37 : Parametres S mesurés et simulés du PA 65nm intégrant des lignes a ondes lentes
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Figure 111-38 : Stabilité avec K et p du PA 65nm intégrant des lignes a ondes lentes
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2.2.2. Performances en large signal

Les mesures en puissance a 60GHz sont présentées sur la Figure I11-39. Le point de
compression en sortie et la puissance de saturation sont respectivement de 9,1dBm et
13,6dBm. La PAE atteint une valeur maximale de 9,3%, consequence de la configuration de
I’amplificateur en classe A. La aussi, les résultats de simulation et de mesure sont en accord.

b e = A

- [Vlesures

Pout [dBm], PAE [%], Gain [dB]
[

=== Simulation

-15 -10 -5 0 5 10
Pin [dBm]

Figure 111-39 : Performances en puissance a 60GHz du PA a ondes lentes

2.3. Comparaison avec I’état de I’art

Plusieurs amplificateurs de puissance fonctionnant en mode commun ont été publiés. Les
réseaux passifs d’adaptation d’impédance sont constitués soit d’éléments localisés
(inductances et condensateurs), soit d’éléments distribués (lignes de transmission). Des
réseaux a base d’éléments localisés sont généralement plus compacts que les réseaux a base
de lignes de transmission, comme en témoigne la publication [KJEQ9] dont la surface active
est de seulement 0,018mm?2. Cet avantage tend cependant a se réduire avec I’utilisation de
lignes a ondes lentes, comme présenté dans le chapitre 1l. La modélisation de lignes de
transmission est, par ailleurs, bien plus simple que pour des structures localisées. Un résumé
des circuits de 1’¢état de I’art est présenté dans le Tableau I11-4.

A partir des données de ce tableau, des graphes comparatifs des parametres
caractéristiques (P-1gs, FOM, PAE et Pdc), peuvent étre dressés sur la Figure 111-40. Chacun
de ces parameétres est tracé en fonction de la puissance de saturation Psar en sortie des PAs.

A noter que la comparaison se limitera aux circuits en mode commun afin d’étre la plus
représentative possible.
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Figure 111-40 : Graphes comparatifs pour le PA a ondes lentes en 65nm Bulk
Ref Process | Réseau Freq | Valim| Gain Psar | Paas | PAE | Pdc [Surfaceave| FOM  |Psat/Surfacescive
CMOS |d’adaptation| [GHz] | [V] [dB] | [dBm] |[dBm]| [%] | [mW] [mm?2] [W.GHz3 [mMW/mm?]
1,8 30 13,8 | 10,3 | 12,6 | 178 10881 107
[KUOO09] | 90nm Distribué 60 2,4 31,3 16,2 11,7 14 290 0,33# 28342 186
3 32,4 18 12 15 280 59210 281
[DAWO09]| 90nm Distribué 60 1,2 20 12 8,2 9 146 0,649" 514 36
[JINO8] | 90nm Distribué | 51,2 2 19,5 8,2 3,1 | 42 | 150 0,816 65 8
[ALO11] | 65nm Distribué 63 1,2 14 12 10 15 65 0,29 237 122
[QUE10] | 65nm Distribué 58 1,2 13,7 14,2 12,2 | 8,4 300 1,2 174 28
[VARO8] | 65nm | Distribu¢ | 60 | 1,2 | 12,8 7 15 - 72 0,61% - 13
[COHO09] | 45nm Localisé 60 1,2 19 7,9 2 19,4 | 180 0,039 342 181
[KIEO9] 45nm Localisé 60 2,1 17 13,5 8,7 13,4 | 126 0,018 541 1244
siwio) | O™ | Distibue | 60 | ¥ | 16 | 145 [127 [257| 90 | 0573 | 1038 88
tra?veail 65nm Distribué 60 2,4 14,5 13,6 9,1 9,3 184 0,16 217 143
#: pads inclus

Tableau I11-4 : Comparaison avec I’état de I'art des PAs mode commun a 60GHz

On peut constater que les performances sont extrémement dépendantes du Back-End-Of-

Line (BEOL) et du Front-End-Of-Line (FEOL).

Ainsi, les performances peuvent étre optimisées en utilisant un BEOL adapté, comme
celui d’une technologie CMOS SOI (Silicon On Insulator) sur un substrat a haute reésistivité
pour limiter les pertes dans le substrat. Comme expliqué dans le chapitre I, une ligne CPW
développée en CMOS 65nm SOI HR [SIL10] engendre des pertes linéiques bien plus basses
que pour une ligne CPW en CMOS 65nm standard [ALO10].
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Le rendement et le gain intrinséque des transistors ont tendance a augmenter a mesure
que le nceud technologique est avancé. Néanmoins, la réduction de la tension d’alimentation
Vpp, principalement due a la réduction de 1’épaisseur de I’oxyde de grille, limite la puissance
de sortie.

Le circuit proposé présente des performances intéressantes en termes de surface et de
densité de puissance. Ceci met bien en avant 1’intérét des lignes a ondes lentes pour la
réduction des longueurs de lignes S-CPWG dans les réseaux d’adaptation. Par ailleurs,
I’utilisation de ces lignes simplifie grandement la conception des circuits millimétriques avec
une trés bonne concordance entre les simulations et la mesure. En effet, le blindage formé par
les barreaux métalliques transverses minimise le couplage avec le substrat et garantit un plan
de masse homogeéne.

Discussion :

Bien que I’utilisation de ces lignes a ondes lentes permette de réduire les dimensions des
réseaux d’adaptation, ce circuit mode commun n’arrive pas vraiment a surpasser 1’état de
I’art. En effet, ’amélioration des performances pour les réseaux passifs est au final
relativement restreinte. Par ailleurs, les structures en mode commun restent limitées pour
dégager de la puissance aux fréquences millimétriques. Par conséquent, des techniques de
combinaison de puissance doivent étre mises en ceuvre. Dans les paragraphes suivants, des
amplificateurs & base de transformateurs intégrés vont étre étudiés, les transformateurs
permettant a la fois de combiner de la puissance et d’adapter le circuit en impédance.
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3. PA pseudo-differentiel large bande a base de transformateurs
intégrés en CMOS 65nm

Dans cette partie, un amplificateur large bande compact pseudo-différentiel est
implément¢ a I’aide de transformateurs intégrés en technologie CMOS 65nm. Une
méthodologie de conception large bande est proposée. La structure est ensuite mesurée et
comparée a 1’état de I’art.

3.1.Topologie du circuit

Concu en technologie CMOS 1P7M 65nm Bulk de STMicroelectronics, 1’amplificateur
de puissance illustré par la Figure I11-41 est composé de deux étages adaptés par des
transformateurs intégrés. L’objectif recherché dans ce travail est d’aplanir le gain sur un
maximum de bande passante afin de transmettre parfaitement les quatre canaux du standard
WiGig (57,24-59,4GHz, 59,4-61,56GHz, 61,56-63,72GHz et 63,72-65,88GHz). Une
topologie cascode, associée a des transformateurs et a des lignes de transmission a ondes
lentes, assure une variation du gain de 1dB sur environ 20GHz (de 50GHz a 70GHz) et une
bande passante a -3dB de 26GHz.

-||—| }TAN\,—{Vdd -||—| }TAN\,—{Vdd
— vadd [ L vdd

Lo Lo

Figure 111-41 : Schéma du PA 65nm pseudo-différentiel large bande

330um

upe

Figure 111-42 : Photographie du PA 65nm pseudo-différentiel large bande

Les transformateurs jouent le role de circuits d’adaptation d’impédance tout en assurant
la conversion des modes commun-différentiel et différentiel-commun.

Chaque cascode de 1’étage de puissance est formé par deux transistors de 150um, avec
Ium par doigt de grille. L’étage préamplificateur est composé de transistors de 76um. Tous
les parasites dus au routage sont pris en compte grace a des simulations électromagnétiques.
L’alimentation et la polarisation sont effectuées a travers les points milieux des
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transformateurs. Des résistances poly-silicium de 10kQ et des capacités MOM de découplage
empéchent la fuite du signal RF dans les alimentations. La polarisation de grille des
transistors montés en grille commune est fixée a Vpp afin de bénéficier du maximum de gain.
Les capacités de liaison et les protections ESD sont réalisées grace a 1’isolation galvanique
des transformateurs.

Les lignes & ondes lentes sont optimisées afin d’offrir le meilleur compromis entre la
longueur électrique, la largeur de la ligne W et le facteur de qualité Q. Ainsi, leur utilisation
limite la longueur du circuit a 330um. Le circuit, présenté sur la Figure I11-42, occupe une
surface active de seulement 0,048mm?2,

Conception d’un amplificateur large bande :

Afin d’aplanir au maximum le gain du PA, trois techniques de conception sont icCi
utilisées : la topologie cascode, des transformateurs a haut facteur de couplage k, et ’ajout de
lignes de transmission pour insérer d’autres fréquences de résonnance dans la bande de
fréquences utile. Une contre-réaction avec un réseau RC n’est pas une technique retenue, car
le gain du cascode a 60GHz n’est pas suffisant.

Structure cascode :

Comme expliqué dans la section 111.1.8., une structure cascode CAS peut étre employée
pour atténuer I’effet Miller. L’unilatéralit¢ de I’amplificateur est ainsi améliorée tout en
facilitant la conception d’un réseau d’adaptation large bande. En effet, I’impédance de sortie
optimale du cascode n’est quasiment pas affectée de 40GHz a 80GHz comme le montre la
Figure 111-43.

2
©
£
2
< X [ J [
N 0,7 X
T 3 x ° i
- % | A150umCAS X
[ ]
06 - 60pum CAS °.
® 150umCS X
X 60um CS
0,5 T T T T T T
0,3 0,4 0,6 0,7 0,8 0,9 1

0,5
Re(Z,or) normalisé
Figure 111-43 : Impédances optimales simulées de structures CAS et CS de 40GHz & 80GHz

Cette analyse est effectuée avec des transistors de 150um et 60um. Les variations
d’impédance des deux structures cascode CAS sont trés proches et les ratios maximaux de

résistance Re(Z,,,) et de réactance Im(Z,,,) n’excédent pas 1.66 et 1.25. A contrario, le
ratio d’impédance pour un montage source commune CS dépasse 3.
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Transformateur a fort coefficient de couplage k :

La bande passante du transformateur est liée au coefficient de couplage k par 1’équation
(111-24), démontrée dans [LONOO] :

fupper 1+ k avec: fypper la fréquence de coupure haute
frower 1—k flower 12 fréquence de coupure basse

(111-24)

Un fort coefficient de couplage assure ainsi de faibles pertes d’insertion (Section 11.4.3.1)
tout en maximisant la bande passante du transformateur.

Transformateur a fort couplage k et lignes de transmission en série :

Des lignes de transmission sont ajoutées en série afin d’améliorer la bande passante du
PA. En fait, les transformateurs et les lignes, associés aux capacités parasites des transistors et
a la capacité d’accord Caccorg, peuvent étre vus comme deux réseaux en IT ayant chacun une
fréquence de résonnance différente. Sur la Figure I11-44.a), I’'impédance d’entrée du réseau
d’adaptation tourne autour de I’impédance optimale du circuit cascode tout en restant
relativement proche, de 57GHz a 74GHz. Deux résonnances R; et R, apparaissent sur la
Figure 111-44.b) a 61GHz et 70GHz. A noter que cette solution est difficile a mettre en ccuvre
sur une topologie source commune, au vu de ses fortes variations en impédance suivant la
frégquence.

T~ g
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/ N 2 -5
y. .

\

/ \ £

/’ \ © -10 A
/ ‘\ T©
/ V3
f | e

| \ 9 -15 A
\ | 5
[ | ©

\ [ &0

\ i i R
\ /@ Caccord = 2

/B

T .25 -

N Impédance d’entrée du réseau d’adaptation % _‘E T
AN (transformateur + lignes de transmission & 30 R1
S pd 40 45 50 55 60 65 70 75 80
S _7_),_,.-/ Freq[GHz]
a) Impédance de charge optimale pour le cascode et  b) Adaptation en entrée du réseau (avec I’'impédance optimale
impédance d’entrée sur le réseau d’adaptation du cascode en référence)

Figure 111-44 : Comportement en fréquence du réseau d'adaptation

3.2.Résultats de mesure
3.2.1. Performances petit-signal

Les mesures ont été effectuées sous pointes avec I’analyseur de réseaux Agilent ES361A.
Les parametres S sont reportés sur la Figure 111-45. Le PA atteint un gain de 13dB a 60GHz
pour une tension d’alimentation de 2V et fonctionne dans la bande de fréquences desirée avec
1dB d’ondulation de 50GHz a 70GHz. Contrairement a des structures distribuées, le circuit
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reste extrémement compact avec une bande passante a -3dB couvrant 26GHz, de 48GHz a
74GHz. Le PA est inconditionnellement stable avec une isolation supérieure a 30dB du DC a
110GHz.

20 25

10 1

20 1

)
S
2110 1 o B
g o
£ =
 -20 o )
8 10 1 Bande de fréquences
) WiGig

-30 1

5 4
-40 1
50 - 0 . . . . . . ;
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 40 45 50 55 60 65 70 75 80
Freq[GHz] Freq [GHz]

Figure 111-45 : Paramétres S mesurés de I’amplificateur large bande

3.2.2. Performances large-signal

Les mesures en large-signal ont été faites a 60GHz et sont présentées sur la Figure 111-46.
L’amplificateur atteint un point de compression en sortie de 9,5dBm et une puissance de
saturation de 13dBm. La PAE maximale est de 6% avec environ 4% dans la zone de
compression.
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Figure 111-46 : Puissance de sortie P, Gain et PAE en fonction de la puissance d'entrée P;, a 60GHz
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3.3.Comparaison avec I’état de I’art des amplificateurs 60GHz large
bande

Le Tableau I11-5 résume les circuits de 1’état de 1’art assurant une large bande passante
tout en restant compact. Ces PAs sont principalement basés sur la topologie cascode qui
simplifie grandement la conception large bande grace a de sa haute isolation et de la faible
variation de I’impédance optimale en fonction de la fréquence. Ces circuits souffrent
néanmoins d’une faible PAE (en comparaison avec des structures en source commune). Le
circuit proposé affiche une excellente bande passante a la fois a -1dB et -3dB tout en étant
extrémement compact avec seulement 0,048mm?2. Ses performances en puissance restent
cependant modestes par rapport a 1’état de 1’art.

Ref Process CMOS Topologie [grﬁg] E[”év HSde ?élezd]B ([3d6|13|r]1 [55?:1 ] [Z)l;?ﬁ] F[)QI]E [ri?,g] Su[frﬁ%i?me
[JENO9] | 90nm 1,2V 1P9M CAS 63 16 12,5 26,1 14,5 10,5 | 10,2 286 0,64"
[KUOO09] | 90nm 1,2V 1P9M CAS 60 20 - 30 13,8 10,3 | 12,6 178 0,33
[MAR10] | 65nm 1,2V 1P7M CAS 60,5 15 14 15,5 18,1 11,5 3,6 1504 0,462
[CHE12] | 65nm 1,2V 1P9M | CS neutralisée | 60 11 4 24,5 19 15,4 | 12,8 0,6
[ABB10] 45nm CAS 60 14 12 20 14,5 11,2 | 144 180 0,039
[THY13] 28nm CAS 60 11 - 24,4 16,5 11,7 | 12,6 0,122
Ce travail | 65nm 1,2V 1P7M CAS 60 26 20 13 13 9,5 6 180 0,048

CAS : Cascode / CS : Source commune #: Pads inclus
Tableau I11-5 : Comparaison avec ’état de I'art des PAs larges bandes & 60GHz
Discussion :

La topologie cascode (et plus généralement une structure a base de transistors empilés)
présente quelques inconvénients aux fréquences millimétriques dans les technologies CMOS
Bulk.

Vcaisson

VDD

__E —I kQ.cm "

i
Isolation
(D)N-well Fuite du
—| signal RF I:
- -L- -
a) CMOS b) SiGe ¢) CMOS SOl HR

Figure 111-47 : Topologie cascode pour différentes technologies

En effet, la jonction drain-substrat des transistors empilés peut rompre si I’excursion en
tension est trop grande. Pour isoler le substrat, ces transistors doivent étre implémentés dans
des caissons d’isolation. Ces caissons présentent des capacités parasites associées aux diodes
de jonction PN créées (Figure 111-47.a)). 1l en résulte la fuite d’une partie du signal dans le
substrat. En comparaison, les transistors bipolaires n’ont pas ce probléme car les transistors
sont isolés les uns les autres (Figure 1l1-47.b)) et ont une forte tension de claquage.
L’utilisation de la technologie SOI permet de limiter les capacités parasites et le canal du
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transistor peut étre laissé flottant afin d’éviter la rupture de la jonction drain-substrat (Figure
[11-47.c)). Par ailleurs, le rendement tend a décroitre a mesure que 1’on empile des transistors,
car un déphasage en tension ¢, d0 a des phénomenes de désadaptation, apparait au niveau du
drain de chaque transistor empilé j. La puissance délivrée n’est donc plus uniquement
dépendante de la somme des tensions drain-source de chaque transistor, mais dépend
egalement du cosinus du déphasage ¢; suivant I’équation (111-25) :

Poutréer = (COS((Pj))ZPout,idéaz (111-25)

Enfin, Pefficacité (PAE) d’un circuit est liée a la fois au gain G, mais aussi au rendement
de la classe de fonctionnement 7.asse, au rendement de coude 7coude €t a 1’efficacité des
réseaux passifs 77passic (111-25) :

P t - P P t 1
PAE = OuPdC = = Poc;C (1 - E) < Nciasse X Ncoude X Npassif (111-26)
AVEC oouge GEFiNT tel qUe : Neoude = %

0,9 -
08 -
0,7 -
0,6 -

Vv,
05 coude, S

Ip (MA/pm)

0,4
0,3 A
0,2

0,1 -

o
0 —
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 o 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 22 24
VDS [V1 VDS V]
a) Montage cascode b) Montage source commune

Figure 111-48 : Tensions de coude pour différentes topologies en technologie CMOS 65nm Bulk

Ainsi, en prenant I’exemple sur la Figure 111-48 ou les montages source commune et
cascode sont respectivement alimenteés sous 1,2V et 2,4V (1,2V répartie équitablement sur
chaque transistor), on en conclut que le rendement de coude est bien meilleur sur une
topologie source commune.

En effet :

Vimax,cas = 3,5V et Veoude,cas = 1,3V
Vimax,cs = 2,1V et Veouge cs = 0,35V

On en déduit que :

Ncoude,cas = 63% < Ncoude,cs = 83%

De surcroit, le gain des transistors a été sacrifie pour maximiser la bande passante. Le
transistor n’étant pas capable de fournir suffisamment de gain, il en résulte une PAE trés
basse. Au final, 1’association de tous les facteurs de dégradation du rendement cités
précédemment conduisent a cette perte d’efficacité.

Des montages source commune seront par la suite utilisés afin de maximiser le rendement
et la linéarité du circuit.
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4. PA pseudo-difféerentiel en CMOS 28nm

Un amplificateur pseudo-différentiel est concu dans la technologie CMOS 28nm Bulk.
Un transistor de 90um est analysé afin de valider le modéle implémenté. L’amplificateur est
ensuite mesuré puis comparé a 1’état de ’art.

4.1.Topologie du circuit

Dans cette section, un amplificateur de puissance a été congu en utilisant la technologie
CMOS 1P10M 28nm Bulk de STMicroelectronics. La topologie adoptée est montrée sur la
Figure 111-49 et sur la photographie de la Figure 111-50. Ce PA est composé de deux étages
pseudo-différentiels avec des transistors LVT (Low Voltage Threshold) montés en source
commune, utilisant des transformateurs intégrés comme réseaux d’adaptation. Ces
transformateurs assurent également la combinaison en puissance et la conversion entre les
modes commun et différentiel. L’alimentation Vpp et la polarisation Vaiss des transistors se
fait a travers les points milieux des trois transformateurs. Ce PA occupe une surface active de
310x120um?, soit 0,037mma2.

RFout

RFin —]

Figure 111-50 : Photographie du PA CMOS 28nm Bulk

Les baluns congus reposent sur la structure proposee dans [ALO13] et expliquée dans la
section 11.4.3.2., ou un condensateur est ajouté du c6té mode commun afin d’optimiser le taux
de réjection du mode commun coté différentiel. Les dimensions des transformateurs sont
réglées pour chercher un compromis entre 1’adaptation d’impédance, 1’équilibre de la
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conversion et les pertes d’insertion. A noter que les capacités en entrée et en sortie du circuit
ne sont pas protégées contre les ESD. L’ajout de telles protections dégraderait les

performances du PA.

La stabilité et I’isolation de I’amplificateur sont assurées en utilisant des capacités MOM
de neutrodynage qui permettent de compenser 1’effet Miller di a la capacité grille-drain des
transistors, comme détaillé dans la section 111.1.8.3.
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Figure 111-51 : Facteur de Rollet et MAG/MSG en fonction de la capacité de neutrodynage
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b) Transistor de 45nm

La stabilité étant située dans une gamme de capacités de neutrodynage assez réduite
([20,5fF — 27,5fF] pour le transistor de 90um sur la Figure 111-51.a) et [10,5fF-14fF] pour le
transistor de 45nm sur la Figure 111-51.b)), il convient d’étudier avec attention le
comportement du circuit suivant les variations en production des capacités MOM et des

transistors.

4.2 .Etude des transistors

Les transistors de 1’étage de puissance et de 1’étage préamplificateur sont respectivement
constitués de 90 doigts et de 45 doigts de 1um.

a) Vue 3D du transistor

Transistor
90um

b) Photographie du transistor

Figure 111-52 : Transistor de 90pum en technologie CMOS 28nm
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Le routage des transistors vers les métaux supérieurs, illustré sur la Figure 111-52.a),
prend la forme d’un escalier afin d’éviter que les performances ne soient trop dégradées. Les
parasites peuvent étre grossiérement modélisés par des capacités entre chaque accés du
transistor.

Comme montre sur la Figure 111-53, le gain @ 60GHz sur les modeles extrinseques est
ainsi réduit d’environ 1dB, passant de 11,5dB a 10,3dB pour I’étage de puissance et de
12,5dB a 11,6dB pour 1’étage préamplificateur.

45 50 -
¢ Driver transistor i Power transistor
|
35 “\ ~~ 0 |
N ~ | ¥
2 ) Intrinsic model % ;‘ .
T \ / < 3007\ Intrinsic model
7 25 .
= =
& g
15 )' TS 12548 o 11548
Extrinsic model TR o PR
11.6dB - Extrinsic model 10.3dB
5 - - - 0 .
0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100

Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Figure 111-53 : Gain maximum simulé pour les modéles de transistors CMOS 28nm intrinseques et extrinséques

Un transistor de puissance de 90um a été mesuré & 60GHz via un banc Load-Pull et ses
résultats sont présentés sur la Figure 111-54. Les tensions d’alimentation et de polarisation sont
respectivement fixées a 1,1V et 0,75V. On peut constater que le gain petit-signal mesuré est
trés proche du gain simulé, a savoir 10,1dB en mesure contre 10,3dB en simulation. La PAE
dépasse les 35% avec un point de compression a 1dB (OCP_14g) de 10,2dBm et une puissance
de saturation de 12,6dBm. L’impédance de charge optimale, se situe aux alentours de Zj paq =

14+j*10Q2 aussi bien en simulation qu’en mesure.
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Figure 111-54 : Mesures en puissance du transistor 90nm & 60GHz
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4.3.Résultats de mesure
4.3.1. Performances petit-signal

L’amplificateur est polarisé avec une tension Vgiss = 0,75V et une tension d’alimentation
Vpp=1,1V. Les paramétres S simulés et mesurés avec 1’analyseur de réseau Agilent ES361A
sont reportés sur la Figure I11-55. Le décalage en fréquence s’explique par le fait que durant la
phase de conception, le facteur de reduction « shrink » du masque de la technologie CMOS
28nm, conduisant a une réduction de 10% des dimensions du circuit, n’a pas été pris en
compte. En effet, la technologie 28nm repose sur la méme plateforme que la technologie
32nm. Une rétro-simulation permet de retrouver nos résultats de mesure.

20 1 ---Slmulatlonsansshrlnk’,—--\\ 20 -
—— Mesures

----Rétro-simulation avec shrink

10 f

[y
o
1

—— Mesures

___________________
RS

.......

S-parameters [dB]
S-parameters [dB]

30 40 50 60 70 80 90
Freq [GHz] Freq [GHz]
a) Sans prendre en compte le shrink b) En prenant en compte le shrink

Figure 111-55 : Parametres S simulés et mesurés du PA CMOS 28nm Bulk

Le PA présente un gain en puissance Sy; supérieur a 15dB de 64 a 69GHz et une bande
passante a -3dB de 13GHz. Les parameétres de réflexions Sy; et le Sy, sont respectivement aux
alentours de -10dB et -20dB a 70GHz. Grace a la neutralisation capacitive, 1’isolation Sj,
reste inférieure & -40dB et I’amplificateur est inconditionnellement stable sur tout la bande de
fréquences considérée, comme en témoigne la courbe du facteur p au-dessus de 1’unité sur la
Figure 111-56. On note une bonne adéquation entre simulation et mesures.

12

17 2 ‘ 1
10/ |—Meas. |

p-factor

% 40 50 60 70 80 90
Frequency (GHz)

Figure 111-56 : Facteur p simulé et mesuré

4.3.2. Performances large-signal

Les mesures et les simulations large-signal a 62GHz sont exposées sur la Figure 111-57.
Une puissance de saturation Psar de 14,8dBm et un point de compression OCP_;4s de 12dBm
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sont obtenus, avec une PAE de 13,7% a I’OCP_gs et une PAE maximale de 20,2%. La
consommation statique Pdc est d’environ 108mW. La divergence la plus prononcée apparait
pour de forts niveaux de puissance (Pj, > 8dBm) pour lesquels le modéle de simulation n’est
plus valide. L’OCP.14g et la Psat, sur la Figure 111-58, ont un comportement relativement
constant sur une plage de fréquence de 10GHz, variant respectivement de 10,5dBm a 12dBm
et de 14dBm & 15dBm.
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Figure 111-57 : PA CMOS 28nm, mesures et simulations du Gain, de la puissance
de sortieP, et de la PAE en fonction de la puissance d'entrée P;,
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Figure 111-58 : PA CMOS 28nm, mesures de I'OCP_,4g, de la Psar,
du Gain et de la PAEmaximale a différentes fréquences
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4.4. Comparaison avec I’état de ’art

Le Tableau I11-6 et la Figure 111-59 comparent les résultats mesurés avec des PAs congus
dans des technologies CMOS ayant des longueurs de grille inférieures & 65nm. Le PA illustré
dans [ZHAL13] présente de meilleures performances que le circuit proposé car il combine
efficacement deux cellules élémentaires. La technique de combinaison en puissance est
poussée a son paroxysme dans [SHI13] ou 32 cellules en paralléle sont utilisées. Il en résulte
un tres faible rendement et une surface de silicium supérieure a 2mm2. A I’heure actuelle, un
seul autre PA [THY13] en technologie CMOS 28nm a été reporté dans 1’état de I’art. En
comparaison, le circuit présenté atteint une meilleure PAE et OCP.14g tout en occupant une
surface réduite.

18 35
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16 1| @ cmO0s 28nm tetiies 30 - n
1 A A 71713
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a) OCP-ldB b) PAEmax
Figure 111-59 : Graphes comparatifs pour le PA en 28nm Bulk
Ref Process Freq | Valim | Gain Psar P.ass | PAE | Pdc |[Surfaceacive| FOM Psat/Surfacescive
CMOS [GHz] | [V] [dB] [dBm] |[[dBm]| [%] | [mW] [mm?] [W.GHZz3] [mMW/mm?]
[ESS11] 45nm 60 1,8 6 16,3 13,2 | 87 320 0,057 53 752
[KIEO9] 45nm 60 2,1 17 13,5 8,7 13,4 126 0,018 541 1244
[RACO09] 45nm 60 11 6 13,8 11 7 138 0,056 24 428
[ABB10] 45nm 60 2 20 14,5 11,2 | 14,4 180 0,039 1461 723
[COHO09] 45nm 60 1,2 19 7,9 2 194 | 14,4 0,034 342 181
[SHI13] 40nm 60 1,2 29 22,6 17 7 2440 2,16 36425 84
[VID12] 40nm 60 1,1 22 10,5 10,2 | 10,8 90 0,033 691 340
[ZHA13] 40nm 60 1 21,2 17,4 14 28,5 153 0,074 7432 742
[OGU12] 32nm SOI 60 0,9 10 12,5 - 30 - 0,605 192 29
[THY13] 28nm 60 2,1 24,4 16,5 11,7 | 12,6 - 0,122 5580 366
Ce travail 28nm 64 11 15,3 14,8 12 20,2 108 0,037 846 816
Tableau I11-6 : Comparaison avec I'état de I'art des PAs a 60GHz
Discussion :

Finalement, la topologie source commune neutralisée s’avére la plus intéressante pour
optimiser a la fois le gain, le rendement et la linéarité. La bonne isolation apportée par les
capacités de neutrodynage permet de concevoir séparément le réseau d’adaptation de chaque
étage.

Les techniques de combinaison en puissance a base de transformateurs intégrés
apparaissent adéquates a 60 GHz pour améliorer a la fois la puissance de sortie, mais aussi la
fiabilité sur chaque cellule de puissance, tout en assurant un routage compact.
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5. Conclusion du chapitre

Ce chapitre a présenté la conception d’amplificateurs de puissance élémentaires 8 60GHz
en technologie CMOS. Dans un premier temps, une méthodologie de conception a été
développée. L’architecture des PAs, le routage des transistors et la conception des réseaux
d’adaptation ont été détaillés. Une attention particuliere a été portée sur ’analyse de la
stabilite.

Trois circuits ont été fabriques dans les technologies CMOS 65nm et 28nm. Le premier
PA repose sur une structure mode commun. Les lignes de transmission, formant les réseaux
d’adaptation, sont optimisées en mettant a profit les propriétés des ondes lentes. Une étude sur
la bande passante est menée pour le deuxiéme circuit, avec pour objectif de minimiser la
surface active. Le dernier circuit en technologie CMOS 28nm a été congu pour favoriser le
rendement. Toutefois, nous observons, pour ce dernier, un décalage en fréquence et une chute
du gain et de la PAE. Ceci s’explique par le fait que la réduction d’échelle durant la phase de
fabrication n’a pas été pris en compte par le concepteur mais aussi parce que le wafer est sorti
dans un corner Slow-Slow (SS) qui impacte fortement les performances du transistor. Les
deux derniers PA sont composés de transformateurs intégrés assurant a la fois 1’adaptation
d’impédance et la conversion du mode commun vers le mode différentiel.

Suite a I’analyse des avantages et des faiblesses de ces circuits, des structures de PA sont
sélectionnées. Ainsi, la topologie source commune pseudo-différentielle associée a des
capacités de neutrodynage s’avére finalement la plus intéressante en termes de rendement et
de linéarité et sera utilisée pour les circuits du chapitre V. Par ailleurs, des techniques de
combinaison de puissance et de linéarisation devront étre implémentées afin de fournir
suffisamment de puissance tout en réduisant au maximum la consommation a la puissance
moyenne de fonctionnement.

134



y Chapitre IV : Techniques d’amélioration des performances adaptées ‘_’_I-
ims aux amplificateurs de puissance a 60GHz augmente

Chapitre 1V

Techniques d’amélioration des performances adaptées aux
amplificateurs de puissance CMOS a 60GHz
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Ce dernier chapitre est consacré a la conception de deux amplificateurs de puissance
dans les technologies CMOS 65nm et 28nm FD-SOL.

Dans un premier temps, [’état de [’art des techniques de linéarisation, d’amélioration du
rendement et de combinaison de puissance sera établi. Suite a cela, une architecture de
circuit en 65nm sera fixée. Le dimensionnement du combineur de puissance et des cellules de
puissance sera détaillé. Le circuit sera mesuré en petit-signal et large-signal pour plusieurs
points de polarisation. Une technique de linéarisation par polarisation segmentée sera
également proposée afin de réduire la consommation DC tout en gardant une linéarité
similaire au classe A. La robustesse du circuit aux principaux mécanismes de dégradation
sera analysée. Finalement, le PA sera comparé a [’état de [’art.

Un deuxieme circuit sera implémenté dans la technologie CMOS 28nm FD-SOI. Des
transistors seront tout d’abord mesurés en DC et petit-signal. Une étude théorique justifiera
lintérét du SOI totalement déserté (fully depleted) par rapport aux technologies Bulk ou SOI
partiellement déserté (partially depleted). Le circuit congu reposera sur l’architecture du PA
65nm tout en profitant des propriétés du FD-SOI. Des cellules de puissance reconfigurables
et extrémement compactes seront intégrées afin de permettre a l’amplificateur de fonctionner
dans plusieurs modes. Ce chapitre se conclura par une comparaison avec l’état de [ art.

1. Etat de Part

1.1.Techniques de linéarisation et d’amélioration du rendement
compatibles aux fréquences millimétriques

Plusieurs techniques de linéarisation et d’amélioration du rendement ont été reportées
dans la littérature. Toutefois, toutes ne sont pas utilisables aux fréquences millimétriques.
Récemment, quelques topologies ont été publiées telles que la pré-distorsion analogique, la
polarisation dynamique et les architectures LINC et Doherty.

1.1.1. Architecture LINC

Un systeme LINC (LInear amplification using Nonlinear Component) mettant en ceuvre
la technique de Outphasing est présenté sur la Figure 1V-1.

- | SE/D
! u
P o=

H m

: ® Sa(t)

Lo,Ng:::l Buf2

: Sa(t)

{3 ®R

‘ o(Q @

. Power n ® P

Divider | SE/D Corzvgienrer |
aat] [ HE . Sizft) Saz(t)

a) Photographie du circuit b) Schéma-bloc
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Figure IV-1 : Architecture LINC [ZHA12]

L’amplification est assurée par la somme vectorielle S(t) de deux signaux a enveloppe
constante S;(t) et Sy(t) définis tels que :

S() = A(D). ei(@ct+6®) = 5 () + S, (t) (IV-1)

Ay Ay .
S, (t) = T_ej(wct+9(t)+(ﬂ(t)) S,(t) = 7_ej(coct+¢9(t)—qo(c)) (IV-2)
@(t) = arccos <@> (IV-3)

Ay

Avec : Ay la valeur maximale de A(t), w. la fréquence de la porteuse, 6(z) la phase
modulée, ¢(?) I’angle de déphasage.

Le systéme traitant uniquement des signaux a enveloppe constante, les PAs peuvent
travailler en saturation avec le maximum de PAE et la linéarité peut étre optimisée en
choisissant ’angle de déphasage optimal, comme en témoignent les Figure I1V-1.c) et d).

A noter toutefois que la mauvaise isolation du combineur de puissance du circuit présenté
sur la Figure 1 implique une modulation de la charge vue sur chaque PA en fonction de
I’angle de déphasage ¢(t). Par conséquent, des distorsions de phase sont générées a la sortie
du circuit. La structure Chireix [CHI35] introduit une compensation de la réactance, mais
n’est pas envisageable aux fréquences millimétriques car la puissance de sortie et le
rendement seraient beaucoup trop dégradés. Par ailleurs, I’architecture du transmetteur est
complétement dépendante du systeme Outphasing.

1.1.2. Architecture Doherty

La technique proposée par William H. Doherty en 1936 [DOH36] a pour objectif de
maintenir le rendement de I’amplificateur a une valeur ¢levée sur une large plage de
puissance, c.a.d. de la puissance de saturation jusqu’a un recul de puissance d’environ 6dB.

Généralement, cette structure est composée d’un amplificateur principal (main) et d’un
amplificateur auxiliaire (peaking) dont les sorties sont reliées entre elles par des lignes quart
d’onde. L’amplificateur principal est polarisé en classe A/AB et I'auxiliaire plutdt en classe
C. Afin de recombiner les signaux en phase, une autre ligne (ou un coupleur hybride) est
ajoutée devant I’amplificateur auxiliaire (Figure 1\VV-2.a) et b)).
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Figure 1VV-2: Architecture Doherty &8 60GHz [SHO11]

Son principe de fonctionnement est basé sur 1’idée de moduler la charge présentée a

I’amplificateur principal en utilisant une charge active, a savoir I’amplificateur auxiliaire.
Zmain=4RL Zmain=2R
men | e i ) Zmain=2R_ Zaux=2R_

Ru

a) a faible puissance b) a la saturation

Figure IV-3 : Comportement d’un PA Doherty

A faible puissance (Figure 1V-3.a)), I’amplificateur auxiliaire est éteint et présente
idéalement une impédance de sortie infinie. Grace a une ligne quart d’onde d’impédance
caractéristique Z. = 2.R, I'impédance de charge présentée a I’amplificateur principal est de :

2
C —

Z
Zyain = R_L 4R, (IV'4)

Lorsque la puissance d’entrée augmente, I’amplificateur auxiliaire commence a conduire.
L’impédance de charge Zpain diminue alors progressivement jusqu’a 2R,. Zvain €St en effet
modulée par la charge fournie par I’amplificateur auxiliaire qui atteint 2R, a sa saturation
(Figure 1V-3.b)). En fait, I’impédance vue par chaque amplificateur est dépendante du courant
d’alimentation de Il’autre (IV-5). Ainsi, lorsque les deux amplificateurs contribuent
équitablement avec Ipoqx = Iyain, Chacun voit Zpeax = Zyain =2R\.
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_ Ipeak _ IMain
ZMain - RL 1+ I ZPeak - RL 1+ (IV'5)
Main Peak

Dans des conditions idéales, il est possible de maintenir le rendement constant sur une
plage de puissance d’environ 6dB (Figure 1V-2.c)). Dans les conditions réelles a 60GHz, le
back-off apporté par la structure Doherty et illustré sur la Figure 1V-2.d) reste beaucoup plus
modeste.

La ligne quart d’onde (ou le coupleur hybride) nécessaire a cette structure est
problématique. Ses dimensions et son impédance caractéristique élevee impliquent
d’importantes pertes d’insertion, réduisant fortement le rendement global. En outre, le circuit
a un comportement bande étroite.

Afin de pallier a ces probléemes, des topologies a base de transformateurs ont été
implémentées a 2,4GHz dans [KAY12], puis a 77GHz dans [KAY14] (Figure 1V-4). Une des
principales difficultés aux fréquences millimétriques est la conception d’un circuit
d’adaptation faible perte afin de présenter une impédance Zpcak €levée lorsque 1’amplificateur
auxiliaire est éteint et ainsi garantir le comportement d’un circuit Doherty.

. M 10 24
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=he=PAE [%] A : <
. 7.5F EEETErS T T pre ST A . {4 o
Auxiliary Amp. Conanl G N g B
(ClaSS C) ser Zuutiauxzﬁvopen ——

7 — - n H H H H 0
-10 -7 -4 -1 2 5 8 11 14 17
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a) Schéma électrique b) Comportement du gain et du rendement en fonction de

la puissance de sortie

Figure 1V-4: Amplificateur Doherty aux fréquences millimétriques a base de transformateurs [KAY14]

1.1.3. Polarisation dynamique

La polarisation dynamique dont un exemple est illustré sur les Figure 1V-5.a) et b),
consiste a faire varier dynamiquement le point de polarisation d’un étage de puissance afin
d’améliorer son rendement ou sa linéarité. En effet, il n’est pas intéressant de maintenir le PA
dans une classe hautement linéaire pour la transmission d’un signal de faible puissance. Pour
ce faire, un signal fourni par un circuit de polarisation est appliqué sur la grille du transistor
de puissance. Dans 1I’exemple donné, le circuit de contrOle suit la dynamique de sortie et
ajuste la polarisation du PA. Comme le montre la Figure 1V-5.c), il est possible de repousser
le point de compression de I’amplificateur. Le circuit a toutefois une bande passante
relativement étroite, liée a celle de la boucle de retour (Figure 1V-5.d)). Enfin, le gain aux
petits signaux est plus faible que sur un PA linéaire classique car le courant de polarisation est
volontairement réduit.
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Figure 1V-5 : Polarisation dynamique [L1U12]

1.1.4. Prédistorsion analogique

La prédistorsion RF est la technique de linéarisation en boucle ouverte la plus simple a
mettre en ceuvre et présentant une large bande passante. En connaissant parfaitement les
caractéristiques en puissance du PA, la prédistorsion va compenser les non-linéarités générées
par le circuit de puissance. La variation des caractéristiques du PA dans le temps constitue

néanmoins la principale faiblesse de cette technique de linéarisation. Le principe de
fonctionnement est illustré sur la Figure I1V-6.

Pout

RFin RI:out

Prédistorsion PA

Pout Pou!

S

Figure 1V-6 : Principe de fonctionnement d'une prédistorsion RF

Plusieurs structures sont envisageables et reposent sur des diodes [IMA89], [YAM96] ou
des transistors en mode froid (Vps=0V) [TSA06]. Un exemple a 60GHz, présenté sur les
Figure IV-7.a) et b), repose sur un transistor MOS en mode froid [TSA11].

La linéarité est améliorée avec un meilleur point de compression en sortie du PA et une
plus haute PAE utilisable (Figure 1V-7.c)). Aprés une étude deux tons, les distorsions
d’intermodulation d’ordre 3 montrés sur la Figure 1V-7.d) sont grandement réduites en
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simulation apres linéarisation. On observe en mesure une dissymétrie entre les IMD3 hautes et
basses, pouvant, a priori, étre provoquée par des effets mémoires.
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Figure IV-7 : Prédistorsion analogique [TSA11]

1.1.5. Power cell switching (PCS)

Avec cette technique, la puissance en sortie du circuit est reconfigurée en activant ou
désactivant les cellules de puissance en fonction de la puissance d’entrée. Il est ainsi possible
de maintenir une PAE élevée sur un large back-off tout en gardant une grande bande passante.
Cette technique est trés utilisée aux fréquences millimétriques avec un grand nombre de
publications telles que [ZHA13] et [YEH13]. Les cellules de puissance sont généralement
combinées a travers un DAT qui assure un routage compact.

La principale difficult¢ d’implémentation de cette technique réside dans le fait que la
désactivation de certaines cellules élémentaires ne doit pas impacter sur le fonctionnement des
autres en modifiant leurs impédances de charge. Ceci requiert des structures particulieres de
combineurs de puissance.

Dans la réference [YEH13] presentée sur les Figure 1V-8.a) et b), quatre PAs
élémentaires sont combinés de telle maniere que leurs désactivations n’impactent quasiment
pas I’impédance de charge des autres. Le maintien du rendement et des IMD3 sur une large
gamme de puissance est observable sur les Figure IV-8.c) et d).
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Figure I1VV-8 : Power cell switching [YEH13]

1.2.Combinaison en puissance

La puissance de sortie peut étre améliorée en combinant plusieurs amplificateurs
élémentaires. Plusieurs techniques sont envisageables et ont été étudiées aux fréquences
millimétriques : la combinaison a base de lignes de transmission, la combinaison & base de
transformateurs ou alors un mélange de ces deux types de combinaison.

1.2.1. Combinaison a base de lignes de transmission

Deux architectures de combineurs a base de lignes de transmission ont été reportées dans
la littérature : le combineur Wilkinson et le combineur zéro-degré, qui somme les courants en
phase.

Combineur Wilkinson :

Un combineur Wilkinson (Figure 1V-9) fournit une bonne isolation entre ses ports grace a
ses lignes quart d’onde et sa résistance Rjs. Les lignes ramenent toutefois des pertes
d’insertion et un encombrement importants. L’ajustement de I’impédance caractéristique des

lignes quart d’onde permet d’adapter les étages de puissance comme le montre 1’équation
(IV-4).
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a) Photographie du circuit b) Schéma-bloc
Figure 1VV-9 : Combineur en courant Wilkinson [LAW10]

Combineur zéro-deqgré :

Pour un combineur zéro-degré (Figure 1V-10), tous les PAs élémentaires conduisent en
phase.

Quarter Circuit ~ 32-way Output Combine
| " INs

— 7.

1.75 mm

‘!u'"' ¥

g0 ee el e el eCe e le

.
<
L]

1.17 mm

a) Photographie du circuit b) Schéma bloc
Figure 1\V-10 : Combineur en courant zéro-degré [HSI13]

L’isolation entre les ports d’entrée du combineur est négligée et les pertes d’insertion sont
minimisées. Ce combineur a également la capacité d’effectuer une transformation
d’impédance. En effet, I’'impédance vue a travers une ligne de transmission de longueur | et
d’impédance caractéristique Zo est exprimée par :

Z, + jZytan(Bl)

70+ jZ, tan(Bl) (IV-6)

Zin=12

avec Z, I’'impédance de charge au bout de la ligne et £ la constante de phase.
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Dans le cas d’un combineur zero-degré a N voies, I’impédance d’entrée vue par un PA
peut étre trouvée en effectuant un calcul itératif avec 1’équation (IV-7), i variant de 0 a N ou
Zo‘o =7 .

2Zini—1 20, tan(B;l;)
ot Zoi +j2Zip ;1 tan(Bil;)

Zin; = (IV-7)

En théorie, n’importe quelle valeur de Zj,; peut étre atteinte dans le cas ou Zo; et li n’ont
aucune contrainte physique. En réalité, la largeur maximale des pistes (suivant les regles de
fabrication) limite I’impédance caractéristique Zy de la ligne. Les longueurs |; de la ligne sont
contraintes par les dimensions du circuit. L’électro-migration doit aussi étre étudiée avec des
pistes suffisamment larges pour supporter le courant.

1.2.2. Combinaison a base de transformateurs

Les combineurs de puissance a base de transformateurs peuvent étre classés en deux
familles : les structures SCT (Series power-Combining Transformer) et les structures PCT
(Parallel power-Combining Transformer).

Structure SCT :

Un exemple de circuit & 60GHz intégrant un combineur de type SCT est présenté sur la
Figure 1V-11 et dans [CHE11l]. Dans cette configuration, les secondaires du DAT sont
connectés en série. lls partagent le méme courant et les tensions sont sommees.

“Input - Interstage
M.N. = MN.

‘t‘_égrap;rTize: duzcir{:uit b) Vue 3D du SCT
Figure 1\V-11 : Structure SCT [CHE11]

i

"a) Pho

A cause des capacités parasites entre les enroulements, des déséquilibres en tension
apparaissent sur les secondaires et limitent le nombre de primaires a 2.

Structure PCT :

Cette topologie consiste a sommer les courants genérés au secondaire de plusieurs
transformateurs indépendants. Dans la référence [MAR10], la combinaison en courant de huit
cellules élémentaires pseudo-différentielles est assurée par des lignes de transmission selon le
principe expliqué dans 1VV.2.2.1.
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Aux fréquences millimétriques, ces deux structures SCT et PCT sont trés sensibles aux
déséquilibres d’amplitude et aux déphasages entre les voies dés lors qu’on décide de
combiner plusieurs amplificateurs. Des architectures mixtes combinant ces deux structures

ont alors été proposees.

0.53 mm?

a) Photographie du circuit b) Vue 3D du PCT

Structure PCT [MAR10]
1.2.3. Combinaison mixte

Deux topologies de combineur de puissance mixte sont intégrables aux fréquences
millimétriques : le SPCT (Series-Parallel power-Combining Transformer) et le PSCT

(Parallel-Series power-Combining Transformer).

Structure SPCT :

La solution SPCT proposée dans [ALO12] et [LAI10] associe deux structures SCTs avec
une structure PCT afin d’améliorer la puissance de sortie.

1.5 mm

1.5mm

O T
a) Photographie du circuit
Figure I1V-12 : Structure SPCT [ALO12]

b) Vue 3D du SPCT
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La recombinaison de puissance s’effectue dans un premier temps en sommant les
tensions de plusieurs cellules élémentaires a I’aide d’un transformateur, dont le nombre de
primaires est limité a deux afin de réduire les déséquilibres en phase et en amplitude. Les
courants des deux SCT sont par la suite sommés. Dans la Figure 1V-12, quatre PAs
élémentaires différentiels sont combinés.

Structure PSCT :

La topologie PSCT combine deux structures PCT avec une structure SCT. Dans cette
solution, la recombinaison se fait d’abord en courant puis en tension. Dans la Figure 1V-13
[SHI13], des combineurs de type Wilkinson sont associés a un DAT sommant en tension deux
voies différentielles. Un nombre conséquent de PAs élémentaires peut étre combiné tout en
gardant un routage compact. Pour exemple, 32 PAs élémentaires sont combinés dans la
référence proposée ci-dessous.

B 3
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elofetel
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oroh0l e,
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a) Photographie du circuit

wilkinson 2002 SE Output
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b) Schématique du PSCT

Figure 1VV-13 : Structure PSCT [SHI13]
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2. Conception d’un amplificateur de puissance hautement linéaire
a 60GHz en technologie CMOS 65nm

2.1.Topologie du circuit

Cet amplificateur de puissance intégré est présenté sur le schéma de la Figure 1VV-14 et
sur la photographie de la Figure 1V-15. Il occupe une surface active de seulement 0,32mm2.

VGl

Va2 Va1

TL2
Wi =6 um Wiz =6 um
Lty =122 um L, =122 pm

TL3 E_El TL4
Wri3 =6 um Wris =6 um

L3 =310 pm TRF5 L4 =310 um

@

Figure 1V-14 : Schéma électrique du PA 60GHz CMOS 65nm

Chaque cellule de puissance pseudo-différentielle est composée de transistors montés en
source commune, topologie optimale a 60GHz. Les transistors des étages drivers sont
neutralisés afin d’ameliorer I’isolation et le gain total du circuit. Des réseaux d’adaptation
d’impédance a base de transformateurs sont intensivement utilisés afin de réduire la taille du
circuit tout en assurant des opérations de combinaison de puissance. L’alimentation et la
polarisation des transistors sont effectuees a travers les points milieux des transformateurs.
Des résistances poly-silicium de 10kQ limitent une possible fuite du signal RF dans le circuit
de polarisation. Le découplage RF est assuré par une capacité fournie par la superposition de
la grille d’alimentation (métal 7 et Alucap) et du plan de masse (du métal 1 jusqu’au métal 6).

L étage de puissance est formé par 8 transistors (T; a Tg) de 76um, avec 1um par doigt de
grille. Afin d’assurer un gain suffisant, les trois étages drivers sont respectivement composés
de quatre transistors de 76um (Tg & T12), de quatre transistors de 48um (T3 & Tig) et deux
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transistors de 48um (T17 et Tig). Chaque transistor est découpé en 4 parties égales ayant
chacune deux acces de grille pour réduire sa résistance et améliorer le gain maximal. (cf. le
paragraphe 111.1.5.)

GND

GND

GND

Figure 1VV-15 : Photographie du PA 60GHz en CMOS 65nm

Un routage en forme d’escalier atténue les capacités parasites entre le drain et la source,
le drain et la grille, ainsi que la grille et la source. Des diodes d’antenne empéchent
I’accumulation de charges électriques sur les grilles des transistors durant la phase de
fabrication.

capacitor

Antenna diode

Figure 1VV-16 : Routage des transistors d'un étage

Comme on peut le voir sur la Figure IV-16, la technique de neutrodynage est
implémentée avec des capacités de type MOM pour minimiser la capacité Cgp des transistors.
La valeur de chacune de ces capacités est choisie afin d’optimiser a la fois le gain et la
stabilité. Ainsi, les valeurs optimales retenues sont 27fF pour les transistors de 76um et 16fF
pour ceux de 48um (Figure IV-17). Les MSG atteignent 14,2dB et 13,8dB a 60GHz.
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Figure IV-17 : Facteur de Rollet et MAG/MSG en fonction de la capacité de neutrodynage

Des plots RF non blindés sont congus avec un taux de remplissage de dummies de 50%.
IIs introduisent environ 0,2dB de pertes et transforme I’impédance de charge 50Q en une
impédance valant 40-j*10Q, ce qui correspond & une capacité équivalente d’environ 15fF.

Chaque voie d’un DAT 4:1 est associée a un combineur en courant composé de deux
voies. Le combineur de puissance final TRF1 sur la Figure 1V-18 somme quatre cellules
unitaires pseudo-différentielles et occupe une trés faible surface (160x130um32). Le
transformateur est implémenté avec deux enroulements pour le primaire superposés a un seul
enroulement pour le secondaire. Les pertes d’insertion et la bande passante du transformateur
sont principalement déterminées par le facteur de couplage [LONOO]. Par conséquent, le
transformateur est optimisé pour maximiser le couplage magnétique qui atteint 0,86 a 60GHz.
Par ailleurs, le primaire est formé avec les couches de M7 et d’Alucap afin d’améliorer le
coefficient de qualité et respecter les régles d’électro-migration.

IN4-

v
ALU
[ VDD
M7
M6
GND

Les pertes d’insertion (voir paragraphe 11.3.4) du transformateur sont étudiées sur la
Figure 1V-19 en fonction de son diamétre interne et de sa largeur de piste. On constate que les
pertes sont minimales pour un diamétre interne proche de 40um.

IN4+

Figure 1VV-18 : Vue 3D du combineur de puissance
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Figure 1VV-19 : Pertes d'insertion du transformateur TRF1
en fonction du diamétre interne et de la largeur de piste

Un diamétre interne de 46um et une largeur de piste de 12um ont été sélectionnés apres
une étude itérative, aboutissant & un compromis entre les pertes d’insertion et I’impédance sur
les entrées du transformateur. La largeur de piste maximale garantit le respect des régles
d’électro-migration. La longueur des lignes du diviseur zéro-degré est fixée a 65um et permet
d’adapter les transistors a leur impédance optimale Zjoaq, @ SAVOIr 14+j20Q2 (Figure 1V-20).
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Figure 1VV-20 : Impédances en entrée du transformateur et en entrée du combineur de puissance

Dans le circuit, le transformateur présente 0,7dB de pertes d’insertion sur une gamme de
fréquences d’environ 10GHz (Figure 1V-21). Cette différence s’explique par le fait que les
impédances d’entrée du transformateur ne sont pas exactement toutes les mémes a cause du
déséquilibre généré par la conversion du mode différentiel vers le mode commun.
Contrairement a 1’étude des pertes d’insertion minimales, ou chaque voie est optimisée pour
maximiser le transfert en puissance, des pertes légeres dues a la désadaptation sont ici
inévitables. Au final, le réseau d’adaptation complet (combineur de puissance et plots RF)
présente environ 1,1dB de pertes entre 57GHz et 66GHz.
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Figure 1VV-21 : Pertes du transformateur 4:1 et du combineur de puissance final

Les diviseurs de puissance composant 1’étage de sortie TRF2 reposent sur la méme
structure que le combineur de puissance. Des lignes différentielles TL1 et TL2 sont insérées
pour compenser la différence de conductance entre les deux étages. Les transistors driver Tg a
T1, sont alimentés a travers le point milieu du primaire. Les transistors de puissance T; a Tg
sont polarisés a travers les points milieux des secondaires formant des demi-octogones. Les
autres transformateurs TRF3, TRF4, TRFS et TRF6 sont également utilisés afin d’adapter et
alimenter les étages drivers. L’ensemble des paramétres physiques des transformateurs est
reporté sur le Tableau IV-1. Le diviseur de puissance en entrée est composé de lignes
différentielles (TL3, TL4) afin de réduire 1’inductance parasite introduite par le plan de masse.

Primaire Secondaire

W W

TRF1 12 58 1/2 12 58 1
TRF2 12 55 12 55 1/2
TRF3 | 3,5 30 6 30 1
TRF4 4 32 3,5 27 2
TRF5 | 3,5 | 59,5 85 | 59,5 1
TRF6 | 3,5 30 2 6 30 1

Tableau V-1 : Parametres physiques des transformateurs du PA 65nm

D [um]| Nbioy

RlR|N| R

2.2.Linéarisation par polarisation segmentée

Variation de la polarisation en fonction de la puissance d’entrée :

On suppose qu’un transistor en source commune représente une source de courant idéale
contrdlée en tension avec lyq le courant de polarisation statique et lg, I’amplitude du courant
RF. Dans la région linéaire, le courant de drain lg peut étre écrit par 1’équation (1V-8) :

Iy = Igq + g, cos(wot) (V-8
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Le comportement du courant dans la zone linéaire est représenté sur la Figure 1V-22. Le
courant DC, noté l4. correspond au courant moyen dans le temps. Tant que 1’amplificateur ne
compresse pas, la forme du sinus est préservee et lgc = lgq.

ly 4

Idc = qu

1,=0

Figure 1V-22 : Comportement de I, dans le temps dans un fonctionnement linéaire

En observant les courbes IV d’un transistor CMOS, on s’apercoit qu’une onde
sinusoidale peut saturer en régime large signal et génére par conséquent des harmoniques. A
cause des asymetries associées, le courant moyen lgc n’est plus égal a lqq (Figure 1V-23.b)).

Iy 4

> o
l
ldc< Idq

qu Class-AB

1,=0

Vésa‘ Vinax ld:0 - >
Vs 1, atteint

Wy
a) sur les courbes Iy = fct(Vgys) b) dans le temps

Figure 1V-23 : Comportement de Iy dans un fonctionnement linéaire

La valeur du courant moyen dépend de la maniére dont le signal sature (Imax OU Il
atteint). Ainsi, si le signal sature au niveau de 1’alternance négative, on constate que lgc
devient supérieur a lqq. Ce phénoméne peut étre observé lorsque le PA est polarisé en classe
AB. Dans le cas ou la saturation est plus importante sur 1’alternance positive, l4 est inférieur a
laq- Le circuit est sur-polarise en classe A et on observe une chute de la consommation a fort
signal. Comme le montre la courbe 1V sur la Figure 1\VV-23.a), la variation du courant de drain
implique également une variation de la tension Vgs.

A noter que si I’on observe le courant et la tension de drain en petit et large-signal sur la
Figure 1V-24, on comprend aisément pourquoi le rendement de drain augmente lorsque le PA
sature. La zone de chevauchement entre la tension et le courant de drain est plus importante
lorsque le signal est proche de la compression (Figure 1V-24.a)) que lorsqu’il sature (Figure
IV-24.b)). Il en résulte une meilleure efficacité en saturation.
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Figure 1V-24 : Courant et tension de drain

Cette variation du courant de drain en fonction de la puissance d’entrée a un impact sur le
comportement du gain et de la consommation du PA.

Une expansion du gain est observée sur les transistors polarisés pres de la tension de seuil
comme le montre la Figure 1V-25.a). En effet, étant donné que de 1’énergie retombe en DC du
fait des non-linéarités intrinseques des transistors, la tension Vgs augmente également (Figure
IV-25.b)). Le transistor a alors tendance a se re-polariser en classe A.

34 1,2

32

Classe A

11 ClasseA

30 A

28 1
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g 26 1 4 Vc= 0.2V
8 04
o 24 A Vc=0.95V
Classe C
22 0.2 1
20 0
30 25 20 15 10 5 0 -30 -25 -20 -15 -10 5 0 5 10
Pin normalisé Pin [dBm] @60GHz
a) Gain en fonction de P;, b) Vgs en fonction de P;,

Figure IV-25 : Comportement du gain et de V en fonction de la puissance d’entrée en classe Aet C

Topologie de la polarisation segmentée implémentée :

Le phénomeéne décrit précédemment est utilisé dans les architectures Doherty, ou un
amplificateur auxiliaire en classe C compense la chute de gain de 1’amplificateur principal
polarisé en classe A/AB. Le circuit peut ainsi étre linarisé tout en gardant une consommation
statique (et petit-signal) faible. Cette propriété s’avére extrémement intéressante pour des
applications mobiles de type WiGig/WirelessHD, qui requiert une faible consommation et une
trés bonne linéarité. Toutefois, I’implémentation d’une structure Doherty s’avere trés délicate
aux fréquences millimétrigues comme montré dans la section 1V.1.1.2. Dans [KAY14], un
réseau d’adaptation permet d’augmenter I’impédance en sortie de I’amplificateur auxiliaire
afin que ce dernier soit transparent & moyenne puissance et que le Doherty délivre une PAE
constante sur une plage de 6dB. Néanmoins, ce reseau supplémentaire génere des pertes.

Dans ces travaux, une autre approche est considérée [CRI06][KIMO3][WEB93].
L’amplificateur de puissance auxiliaire n’est pas transparent a faible/moyen signal mais se
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comporte comme 1’amplificateur principal a fort signal. La PAE ne peut pas étre maintenue
constante sur 6dB d’un point de vue théorique mais aucun réseau d’adaptation supplémentaire

n’est ajouté. Seules la linéarité et la consommation a la puissance moyenne de fonctionnement
(avec un backoff de 10dB (14dB) pour une 16(64) QAM-OFDM) sont optimisées.

Le comportement du gms en fonction de la puissance en entrée d’un transistor est tracé sur
la Figure 1V-26. Ce paramétre intervient dans les distorsions d’intermodulation d’ordre 3 et
son annulation permet de gagner en linéarité. Combinant deux transistors polarisés
différemment, la structure implémentée améliore la linéarité de I’amplificateur en annulant le
Oms total sur plusieurs niveaux de puissance. Lorsque les transistors sont de méme taille, les
annulations du gms sont trés rapprochees (Figure 1V-26.a)). En choisissant avec soin la
polarisation et la taille des deux transistors, il est possible d’élargir cette zone. On trouve un
optimal pour un transistor en classe C a peu prés deux fois plus gros que celui en classe A
(Figure 1V-26.b)).

1 1
—o—Classe A
0,8 - 0,8 -
—o—Classe C

0,6 - 0,6 1
——Polarisation
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:
0,2 7
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0 0

-0,2 -0,2
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-0,4 -0,4 -

Deuxiéme dérivée de gm (normalisée)
Deuxiéme dérivée de gm (normalisée)

06 1 06 1 —o—Classe C
0,38 1 0,8 ——Polarisation
segmentée
-1 -1
14 12 -10 -8 6 -4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 14 12 ‘10 -8 6 -4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14
Puissance d'entrée [dBm] Puissance d'entrée [dBm]
a) Transistors en classe A et C de méme taille Transistor en classe C 2fois plus gros que celui en classe A

Figure 1VV-26 : Comportement du g,z en fonction de la puissance en entrée du transistor

La topologie implémentée est présentée sur la Figure 1V-27. Deux structures combinant
en courant deux transistors polarisés en classe A et C sont enchevétrées afin de garder une
parfaite symétrie. L’ensemble se combine en tension de mani€re compacte au niveau de
TRFI1. Le transformateur TRF2 permet d’adapter en impédance et de polariser différemment
les transistors a travers les points milieux. Son isolation galvanique fait, en outre, office de
capacité de liaison.

PinldBml
Figure IV-27 : Implémentation de la polarisation segmentée sur le PA 65nm
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2.3. Résultats de simulation et expérimentaux
2.3.1. Performances petit-signal

Les mesures sont effectuées sur le wafer 300mm avec 1’analyseur de réseaux Agilent
E8361A. Deux jeux de pointes de type GSGSGSGS, découplés au plus proche, assurent
I’alimentation du circuit. Le PA consomme un courant DC total de 425mA sous 1,2V. Les
parametres S mesurés et simulés sont exposés sur la Figure 1V-28.

--=- Simulation

30 -
—— Mesures

20 4

10 A

S-parameters [dB]

-10 4

40 4’5 5’0 5’5 6’0 6’5 7’0 7’5 80
Freq [GHz]
Figure 1V-28 : Paramétres S simulés et mesurés du PA CMOS 65nm

L’amplificateur présente un gain Sp; supérieur a 30dB sur environ 9GHz, avec 32,4dB a
60GHz. Les coefficients de réflexion S;; et Sy, mesurés, caractérisant les adaptations d’entrée
et de sortie, sont inférieurs a -9,5dB a 60GHz. Le PA est inconditionnellement stable malgré
son trés fort gain en puissance. On observe une trés bonne cohérence entre les résultats de
simulation et la mesure.

2.3.2. Performances large-signal en classe A

Mesures avec un seul ton en entrée :

Les mesures large-signal a 60GHz sont montrées sur la Figure 1V-29. La puissance
maximale Psar obtenue est de 19,9dBm pour un point de compression P_jqg de 17,2dBm et
une PAEqax de 20%. La PAE au point de compression atteint 10,4%.
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Figure 1VV-29 : Mesures des performances en puissance a 60GHz du PA CMOS 65nm
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Les courbes simulées de I’AM/AM et de I’AM/PM sont données sur la Figure 1V-30. Les
déviations en phase et en amplitude restent tres modérées étant respectivement inférieures a
0,4° et 1dB jusqu’au point de compression. Elles confirment la bonne linéarité de

I’amplificateur.
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Figure 1VV-30 : Courbes simulées de I'AM/AM et de I'AM/PM du PA CMOS 65nm

La PAE maximale PAEnax, la puissance au point de compression P_4s €t la puissance de
saturation Psar sont mesurées de 57GHz a 65GHz. L’ensemble est présenté sur la Figure

IV-31.

Les performances maximales sont observées a 58,3GHz, fréquence centrale du premier
canal WiGig, avec une PAEqax de 22,9%, une P.iqg de 17,4dBm et une Psar de 20,2dBm. Au
final, la PAEmax, 1a Psat €t la P_14g Varient respectivement de 7,4%, de 0,6dBm et de 1dBm sur
cette bande de fréquence.
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Figure IVV-31 : Mesures de PAE.,, Psat €t P15 €n fonction de la fréquence pour le PA CMOS 65nm

Le Tableau 1VV-2 décrit les performances du PA dans chaque canal de fréquences pour des
applications WiGig ou WirelessHD. On constate que la Psar, 1a P.1gs et la PAEqax Varient peu
dans chacun des quatre canaux.

Canal 1 Canal 2 Canal 3 Canal 4
[57,24-59,4 GHz] | [59,4-61,56 GHz] | [61,56-63,72 GHz] |[63,72-65,88 GHz]
Psat [dBmM] 19,8+ 0,4 19,7+0,1 19,3+0,3 18,9+0,2
P_14g [dBmM] 17+0,4 17,1+0,2 16,3+ 0,6 15,4+0,4
PAEax [%0] 21,3+1,6 19,1+1,1 16,75+ 1,25 14+15

Tableau V-2 : Performances du PA CMOS 65nm pour chaque canal WiGig ou WirelessHD
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Mesures avec deux tons en entrée :

Le banc de mesure est illustré sur la Figure 1V-32. Il est constitué de deux sources de
signaux a 60GHz et 60,05GHz. La puissance d’une des sources étant fixe, un atténuateur
variable contrdlé en tension est ajouté afin de couvrir une certaine plage de puissance. Les
deux signaux sont ensuite combinés a travers un té magique, puis injectés dans le circuit de
test via des pointes millimétriques. Les signaux en sortie du PA sont atténués afin que les
distorsions apportées par le mélangeur soient négligeables.

A partir de ce banc, I’étude de la linéarité de cet amplificateur peut étre complétée. La
génération de produits d’intermodulation, principalement d’ordre 3 (voir 5), est analysée a
travers les paramétres IMD3 et OIP3.

Source 60GHz a
puissance variable

=

Atténuateur Mélangeur

Té magique ﬂ

Pointes l
millimétriques
50Q

Analyseur de
Atténuateur spectre

variable

Pointes
millimétriques

Source 60,05GHz a
puissance fixe

Figure 1VV-32 : Banc de mesures deux tons

L’OIP3 et I'lIP3, affichés sur la Figure 1V-33, atteignent respectivement 28dBm et
-4dBm a 60GHz.
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Figure I\V-33 : OIP3 et 11P3 mesurés

La Figure IV-34 montre le spectre en sortie du PA pour une puissance proche de la
compression P.igg avec un espacement entre les deux tons fondamentaux (ton 1 et ton 2) de

50MHz. On observe la remontée des produits d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3p,ss et
IMD3payt) et d’ordre 5 (IMD5pas et IMD5payt).
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Figure 1V-34 : Spectre en sortie du PA CMOS 65nm et produits d'intermodulation

Les IMD3yqu: et IMD3p,s tracés en fonction de la puissance de sortie sur la Figure 1V-35
restent inférieurs a -20dBc jusqu’au point de compression de 1’amplificateur.
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Figure 1VV-35 : IMD3 en classe A du PA CMOS 65nm

Les transistors étant polarisés en classe A, la consommation DC est trés élevée avec
environ 510mW. On souhaite réduire cette consommation tout en étant capable de maintenir
les performances en linéarité.

2.3.3. Performances avec la polarisation segmentée et optimisation de la
consommation

Dans un premier temps, la tension de polarisation de chaque étage est optimisée afin de
réduire la consommation de puissance DC, tout en maintenant une linéarité et un rendement
équivalents. Pour cela, les étages drivers sont polarisés en classe AB légére (Vg3 =0,7V et
Veq =0,6V) et I’étage de puissance est gardé en classe A avec Vei = Vg2 = 0,9V. Les Pgar et
P.igs atteignent respectivement 19,6dBm et 16,6dBm avec une PAE maximale de 21,2%
(Figure 1V-36). La puissance dissipée diminue de 510mW a 356mW.

Afin d’optimiser davantage la consommation, les tensions Vg et Vg, sont réduites de
0,9V (Classe A) a 0,7V (Classe AB). Psat et P.igg chutent respectivement de 19,6dBm a
18,7dBm et de 16,6dBm a 14,3dBm pour une puissance DC consommée de 245mW.
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Figure 1V-36 : Puissance de sortie, gain et P:I;[(r‘s:;u@:é?:ljr le PA CMOS 65nm pour un étage de puissance
en classe A, classe AB et polarisation segmentée

La chute de la linearité étant trop importante, une autre configuration est testée. En
polarisant différemment les transistors de puissance avec Vg = 0,9V et Vg, =0,4V, le PA
atteint un Pgsar de 17,6dBm et un point de compression P.;gs de 15,9dBm. La PAEqax est
réduite de 21,2% a 15,5%, mais la PAE au point de compression (PAE.1gg) est pratiquement
inchangeée (Figure 1VV-37.a)) avec une consommation DC aux alentours de 250mW, proche de
celle de la configuration en classe AB (Figure 1V-37.b)).
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Figure 1VV-37 : PAE et puissance dissipée pour différentes polarisations du PA CMOS 65nm
Les AM/AM et AM/PM (Figure IV-38.a) et b)) sont dégradés dans le cas ou
I’amplificateur est polarisé en classe AB.
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Figure 1VV-38 : Courbes simulées AM/AM et AM/PM pour différentes polarisations du PA CMOS 65nm
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La linéarisation par polarisation segmentée permet de les garder constant avec une légére
amélioration de I’AM/PM pour des puissances proches de la compression. Les performances

de I’amplificateur suivant la polarisation de 1’étage de puissance sont listées dans le
Tableau 1V-3.

@60GHz [ggl?ﬁ] PA[(EO.]MB Pdc[ nc?;WF]’.mB [ms]
(\SL?S:S %,/;5) 14,3 10 271 246
(VcGlla zsg,gAV) 16,6 12,4 358 357
zgl_:]al”::Z?lttgg 159 12 318 254

Tableau 1V-3 : Performances du PA pour des configurations en classe A,
classe AB et polarisation segmentée
L’étude des IMD3 sur la Figure 1V-39 montre que, pour une consommation DC
équivalente, la configuration intégrant la polarisation segmentée est plus linéaire que celle ou
I’étage de puissance est polarisé en classe AB.

On observe en outre I’annulation des IMD3 pour une puissance de sortie de I’ordre de
10dBm. En fait, les non-linéarités intrinseques et en particulier le gn3 des transistors peuvent
s’annuler provoquant des trous ou « Sweet spots » dans la caractéristique de transfert non
linéaire du PA selon les références [CRI06] et [FAG04]. Comme montré précédent, la
polarisation segmentée permet de neutraliser le gms pour certaines puissances d’entrée. Les

distorsions d’intermodulation d’ordre 3, notés IMD3, étant liées au gnz (IMD3 « E?AZ

avec A I’amplitude de chaque ton), des « sweet spots » apparaissent.

——|MD3 enclasse Aavec VG=0,95V

—7x—IMD3 avec la polarisation segmentée

—O=—|MD3 en classe AB avec VG=0,7V

IMD3 [dBc]
»
(3]

'60 T T T T T T T
4 6 8 10 12 14 16 18 20
Puissance de sortie [dBm]

Figure 1VV-39 : IMD3 des configurations en classe A, classe AB et polarisation segmentée

2.4.Performances dans des conditions de fiabilité

Une étude des performances de 1’amplificateur est menée en faisant varier la tension
d’alimentation Vpp de 0,7V a 1,2V. L’objectif est de déterminer si le circuit est toujours
compétitif en prenant en compte les principaux facteurs de défaillance montrés
précédemment.
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Figure 1VV-40 : P_;4z mesurés et Pdc mesurées pour différentes tensions de polarisation et
d’alimentation du PA CMOS 65nm

La Figure IV-40 présente le point de compression P.jqg et la consommation Pdc du PA en
fonction de la tension d’alimentation Vpp et de la tension de polarisation Vg=Vg1=Ve, des

transistors de puissance. Une détérioration des performances est observable a mesure que ces
tensions diminuent.
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03 04 05 06 07 08 09 10 11 12 03 04 05 06 07 08 09 10 11 12
Vgs Vgs

a) VSWR de 1 & 6 au point de compression b) VSWR de 10k au point de compression

Figure 1V-41 : Formes d'ondes anti-paralléles & 60GHz de V en fonction de Vg pour un transistor de puissance avec
une variation du VSWR

Afin d’assurer un fonctionnement robuste, les formes d’onde anti-paralleles des tensions
Vs et Vgs sont tracées sur la Figure 1V-41. Les valeurs atteintes par ces tensions au point de
compression montrent que, pour des tensions de polarisation Vs=0,8V et d’alimentation
Vbp=1V, le circuit présente les excursions maximales assurant un fonctionnement fiable. Le
point de compression atteint alors 14dBm pour une consommation DC de 230mW.

Des mesures ont déja été effectuées de 55GHz a 65GHz dans [GORO08] afin de
déterminer le VSWR généré par la variation d’impédance de I’antenne. Il s’avére que celui-Ci
ne dépasse pas 5-6 dans la bande passante. Par conséquent, la variation du VSWR impacte
finalement peu les excursions de Vgs, rendant le PA robuste a I’environnement extérieur.
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Dans le cas extréme ou un circuit ouvert est présenté en sortie du PA (VSWR infini ou
10k en simulation), on s’apergoit sur la Figure 1\V-41.b) que la charge résiduelle due au
combineur de puissance limite les excursions en tension, permettant ainsi d’éviter la
destruction du circuit.

Les performances du circuit avec la polarisation segmentée sont également étudiées pour
plusieurs points de polarisation (Ve1=[0,7V; 0,8V ; 0,9V]) et plusieurs tensions
d’alimentation (Vpp=[0,7V ; 0,8V ; 0,9V ; 1V ; 1,1V ; 1,2V]) puis affichées avec celles du
circuit polarisé en classe A/AB sur la Figure 1V-42.
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Figure 1VV-42 : Consommation DC en fonction du point de compression pour une configuration en

classe A (traits noirs pleins) et une polarisation segmentée (traits rouges en pointillé)

Le circuit utilisant la polarisation segmentée maintient sa linéarité tout en réduisant sa
consommation statique pour des tensions d’alimentation allant de 0,9V a 1,2V. Dans des
conditions de fonctionnement fiable (Vpp=1V, Vs1=0,8V et Vs,=0,4V), la consommation est
réduite de 230mW a 165mW pour un point de compression variant de 14dBm a 13,8dBm.

La linéarisation par polarisation segmentée semble toutefois perdre de I’intérét en dessous
d’une tension d’alimentation inférieure a 0,9V.

2.5.Comparaison avec I’état de I’art

Les résultats obtenus sont comparés de maniere exhaustive avec ceux des circuits de
I’état de I’art. Comme en témoigne la Figure 1V-43, le circuit proposé atteint la plus haute
figure de mérite ITRS reportée pour les PAs a 60GHz en technologie silicium avec environ
122 000, soit quasiment deux fois plus que la FOM la plus haute jusqu’alors reportée dans la
littérature. Cette treés haute valeur s’explique par le fait que le circuit présente a la fois une tres
bonne puissance de sortie, un haut rendement et un fort gain, contrairement a la plupart des
amplificateurs de 1’¢état de I’art ot un seul des parameétres cites est optimisé.
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Figure 1V-43 : Figure de mérite ITRS en fonction de la puissance
de saturation pour différents PAs 60GHz de I'état de I'art

La linéarité du circuit, présentée sur la Figure 1VV-44, est 1a aussi proche de 1’état de I’art.
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Figure 1VV-44 : Point de compression P_j4g en fonction de la puissance

de saturation pour différents PAs 60GHz de I'état de I'art
Seuls les circuits des références [ZHA12a], [PFEO7], [HSI13] et [LAW10] demeurent
plus lineaires. Les circuits [ZHA12a] et [PFEO7] utilisent des transistors bipolaires de la
technologie 130nm SiGe. Le tres haut point de compression de [PFEO7] améne a une
consommation de plus de 1,2W. Dans les technologies CMOS, [LAW10] et [HSI13] ont
respectivement des points de compression de 18,2dBm et 19,6dBm mais pour des
consommations supérieures a 600mW et 2W.

Le rendement maximal des amplificateurs est donné sur la Figure 1V-45. Le PA fabrique
dispose d’un des meilleurs rendements publiés avec une PAE d’environ 20%. Il est seulement
dépassé par des PAs congus dans une technologie un peu plus avancée tels que [OGU12] ou
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I’amplificateur CMOS 32nm SOl est polarisé en classe E et [ZHA12]/[ZHA13] avec des PAs
CMOS 40nm polarisés en classe AB profonde.
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Figure 1VV-45 : PAE maximale en fonction de la puissance
de sortie pour différents PAs de I'état de I'art

Le circuit proposé en classe A est comparé avec les circuits les plus prometteurs de la
littérature dans le Tableau 1V-4.

Ref Process Si | Topologie [gﬁg] VR/“]m %?3'? [gé’:; ] [ES;’E] T(Q) I]E P'?Oi’]ldB [51(\1/3] T\?VMGI LZQZ]S
[LAW10] 1,2V 90nm CS 60 1,2 20,6 19,9 18,2 | 14,2 12,5 688 5735
[KUOO09] 1,2V 90nm CAS 60 2,4 31,3 16,2 11,7 14 - 290 28342
[JENO9] 1,2V 90nm CAS 60 1,8 26,1 14,5 10 10,2 4 286 4,216
[LAI10] 1V 65nm CS 61,5 1,0 19,2 17,7 15,1 | 11,1 6,5 460 2056
[QUE12] 1,2V 65nm CS 60 1,2 20 16 12,5 6,6 - 600 946
[HSI13] 1V 65nm CSs 64 1,2 16,3 23,2 19,6 10 4 2100 3650
[MAR10] 1,2V 65nm CAS 60,5 1,8 15,5 18,1 115 3,6 2 1504 302
[LIU10] 1V 65nm CAS 64 1,5 34 13,17 7,8 8,3 2 320 17719
[CHE12] 1,2V 65nm CSs 60 1,2 24,5 19 15,4 | 12,8 53 621 10316
[BOE10] 1V 65nm CSs 61 1,0 30 10,6 6,8 18 2 65 7690
[CHE11] 1V 65nm CSs 60 1,0 20,3 18,6 15 15,1 6,8 460 4220
[ASA11] 1,2V 65nm CSs 60 1,2 23,2 14,6 10 16,3 5 135 3535
[ALO12] 1,2V 65nm CSs 61 1,2 20 15,6 13,5 6,6 5 480 892
[ALO11] 1,2V 65nm CSs 63 1,2 14 12 10 15 13 65 215
[FAR14] 1,2V 65nm CS 60 1,2 17,7 16,8 15,5 | 14,5 8,5 378 1472
[KIEO09] 1V 45nm CAS 60 2,1 17 13,5 8,7 13,4 5 126 541
[ABB10] 1V 45nm CAS 60 2,0 20 14,5 11,2 | 14,4 7 180 1461
[COHO9] 1V 45nm CS 60 1,2 19 7,9 - 19,4 11 14,4 342
[SHI13] 1V 40nm CS 60 1,2 29 22,6 17 7 2,5 2440 36425
[ZHA12] 1V 40nm CSs 60 1,0 26 15,6 15,6 25 25 217 13008
[ZHA13] 1V 40nm CSs 60 1,0 17 17 13,8 | 30,3 21,6 75 2740
[KUL14] 1V 40nm push pull| 63 0,9 22,4 16,4 13,9 23 18,9 88 6925
[OGU12] 32nm SOI CSs 60 0,9 10 12,5 10,2 30 25 - 192
[THY13] 1V 28nm CAS 60 2,1 24,4 16,5 11,7 | 12,6 6,8 - 5580
[zHA124] | 130nm SiGe CB 60 1,8 20,6 20,1 19,7 18 18 353 8129
[PFEO7] | 130nm SiGe CAS 64 4,0 20 23 21 6,3 5,8 1200 5149
Cetravail [ 1,2V 65nm CS 60 1,2 32,4 19,9 17,2 20 12,4 510 122237

Tableau 1V-4 : Résumé des performances des PAs a 60GHz
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Une autre étude comparative peut étre effectuée pour des PAs ayant un fonctionnement
fiable. En effet, la plupart des circuits publiés ont été congus aux limites de leur technologie
sans prendre en compte les mécanismes de dégradation limitant la durée de vie des circuits.

Le Tableau IV-5 résume les circuits fiables publiés dans la littérature. Deux
configurations sont analysées : le circuit en classe A optimisé pour maximiser sa robustesse et
le PA intégrant la polarisation segmentée pour réduire la consommation DC. On S’apergoit
que ces deux configurations sont proches de I’état de I’art en termes de linéarité et de gain
tout en gardant une consommation statique faible.

Ret | oSS [Topologie [E;rlig] V?\I/I]m ([Bdalg? [55/:;] [gélfﬁ] FEQI]E PA[OEJ]MB [ri?/s]
[Kuooo] | 1,2V 90nm | CAS | 60 | 18 30 | 138 | 10,3 | 126 | - 178
DENoS] | 1,2vV90nm | CAS | 60 | 18 | 261 | 145 | 105 | 102| 4 | 286
(ABB10] | 1,2V45nm | CAS | 60 | 2.0 20 | 145 | 11,2 | 144 | 7.2 | 180
Ao | 1vesnm | CS |6L5| 09 | 189 | 168 | 13 |108| 5 | 420
[QUELZl | 1,2V65nm | CS | 60 | 1,0 20 | 16 | 125 66 | - 600
Lo | 1vesnm | CAS | 64 | 15 34 | 1317 | 7.8 | 83 | 2 | 320

(HEL0] | 1,2V 65nm | CAS | 58 | 16 | 102 | 14 | 108 | 7.2 | 5 | 229
MARIO] | 1,2V 65nm | CAS | 605 | 1,8 | 155 | 181 | 115 | 36 | 15 | 1504
(siL10] 1228?””‘ CAs | 60 1,8 16 | 145 | 127 | 257 | 226 | 774
Ce travail 1,0 29 17,4 14 20,4 | 10,6 230
Ge ravail | L2VOSIM €S 00 Hvei=08v)[ 229 [ 155 | 1358 | 144 | 103 | 165

Tableau 1V-5 : Résumé des performances des PAs fiables a 60GHz

Discussion :

La technique de la polarisation segmentée n’a été utilisée que sur 1’étage de puissance.
Par ailleurs, le faible gain des transistors en 65nm oblige a polariser un des transistors en
classe A, tandis que 1’autre reste en classe B ou C.

La consommation DC pourrait étre améliorée en appliquant cette technique sur les autres
étages avec des transistors polarisés en classe AB profonde plutdt qu’en classe A. Avec la
technologie 65nm, ceci n’est pas possible a cause du faible gain en puissance disponible par
transistor. Toutefois, une technologie plus avancée, telle que la 28nm FD-SOI est capable de
fournir beaucoup plus de gain par transistor.

Par conséquent, un circuit en 28nm FD-SOI a aussi été congu et est présenté dans la
partie suivante. La consommation a 10dB de backoff et la linéarité du PA sont optimisées afin
de se conformer aux contraintes exposees au chapitre I.
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3. Conception d’un amplificateur de puissance hautement linéaire
a 60GHz en technologie CMOS 28nm FD-SOI

Un amplificateur est a présent implémenté en technologie CMOS 28nm FD-SOI. Le
principal objectif consiste a optimiser les techniques précédemment détaillées en essayant
d’utiliser tout le potentiel de la technologie FD-SOI. Dans un premier temps, le BEOL de la
technologie est détaillé. Les transistors sont analysés et un composant est mesuré. La
topologie du circuit amplificateur et les résultats de mesure sont ensuite présentes. Pour
conclure, le PA est comparé a 1’état de 1’art.

3.1.La technologie CMOS 28nm FD-SOI
3.1.1. Le Back-End Of Line (BEOL)

Un BEOL de 10 couches métalliques illustré sur la Figure 1\V-46 a été choisi afin
d’optimiser les performances des circuits passifs aux fréquences millimétriques. Les
transformateurs utilisent les deux couches métalliques les plus hautes M9 (ou IA) et M10 (ou
IB) ainsi que 1’ Alucap afin de réduire la résistance et la capacité parasite avec le substrat. Les
autres couches (M1 jusqu’a M8) étant trop fines, elles servent uniquement pour la connexion
des transistors vers les réseaux passifs.

—— Alu Pad P

S~ Thin box

Figure 1V-46 : BEOL de 10 couches métalliques de la technologie CMOS 28nm FD-SOI

Une des principales difficultés dans la conception de circuits avec des technologies aussi
avancées est le nombre de regles de conception a respecter (Figure 1V-47). Au-dessus du
nceud CMOS 65nm, moins de 1000 régles sont dénombrées par technologie. Au fur et a
mesure que la longueur de grille s’affine, le nombre de régles croit rapidement. Ainsi, pour
une technologie CMOS 40nm, on compte un peu plus de 3000 régles. La technologie CMOS
28nm FD-SOI a plus de 5000 regles. Ceci a un impact non négligeable sur la durée de
conception qui peut facilement doubler par rapport a la conception d’un circuit en 65nm. Par
ailleurs, les regles de densité devenant trés agressives, il convient d’anticiper le
positionnement des dummies métalliques afin de limiter ou de prendre en compte leur impact
sur les chemins RF (plots RF, transformateurs...).
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Figure 1VV-47 : Nombre de régles de conception a respecter en fonction du neeud technologique

Le Design Kit ne contenant que peu de composants intégrant des modéles RF au moment
de la conception du circuit, une stratégic a du étre mise en place afin d’éviter ’utilisation de
ces composants sur le chemin RF. Ainsi, aucune capacit¢ MOM ou MIM n’a été implémentée
pour adapter le circuit en impédance ou neutraliser la capacité grille-drain des transistors. Les
transistors ont été décomposés (« flattened ») et leurs éléments parasites (résistances,
capacités, diodes) extraits. Les transformateurs, lignes et plots RF ont été caractérisés a I’aide
des outils de simulation électromagnétique Momentum et HFSS.

3.1.2. Etude des transistors

Caractéristigues des transistors FD-SOI :

Deux types de transistors SOI ont €té reportés dans la littérature : les transistors dont le
canal est soit partiellement désertés (PD = Partially Depleted) soit totalement désertés (FD =
Fully Depleted). La Figure 1\VV-48 illustre ces deux structures.

Grille Grille
—!—Coxl T Coxl
Diffusion N+ Diffusion N+ Diffusion N+ Diffusion N+
L, Oxyde enterré T
- xyde enterre
VvV N Y =L Coe
X\
Oxyde enterré \
Substrat silicium \ Substrat silicium

Zone de déplétion

a) Transistor PD-SOI

b) Transistor FD-SOI

Figure 1VV-48 : Schéma des transistors PD-SOI et FD-SOI

Afin de distinguer ces deux types de transistor, le coefficient « a été introduit dans
[DEHO03]-[MARO08] et est fonction de la capacité de grille Coy, de la capacité de la fine
couche de silicium Cg; , de la capacité de la zone de déplétion Cgep pour les composants PD et
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de la capacité de I’oxyde enterré Coxo. Les coefficients « pour les transistors PD-SOI et FD-
SOl sont respectivement donneé par les equations (IV-9) et (IV-10) :

Cd l
Xpulk,pPD-SOI = C - (1V-9)
ox1
iC.
Si~o0x2 (|V-10)

Aop_ =
Fp=sol Coxl(CSi + Coxz)

Ce coefficient caractérise le couplage entre le potentiel de grille et le potentiel du canal &
I’interface Si-SiO,. Plus la valeur du coefficient est petite, meilleur est le couplage.
Typiquement, « est proche de zéro pour des transistors FD-SOI. Il en résulte que la tension de
seuil Vi, de ces transistors est linéairement dépendante de la tension de la face arriere du
substrat Vg, [SIL04] comme exprime par (1V-11) :

thh - _ CSiCon
anZ Coxl(CSi + Coxz)

(IV-11)

Le courant de drain en saturation donné par 1’équation (IVV-12) est plus élevé pour une
technologie FD-SOI que pour des technologies Bulk ou PD-SOI.

w 2 C 1 2
Ipssat = T 5014 gy (Yos — Ven) (IV-12)

Avec: W: largeur de grille
L: longueur de grille
Vin : tension de seuil
Mo . mobilité des électrons dans le canal
o coefficient de couplage

600

—O— 28nm Bulk _o
VGS=0,8V s

— 28nm FD-SOI
500 A

400 -

Ip [MA/pum]
w
3
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o

o
1

100 -
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Figure 1VV-49 : Mesure des courbes de I en fonction de Vs avec différentes
valeurs de Vgs pour des transistors LVT en 28nm Bulk et en 28nm FD-SOI

La Figure 1V-49 montre le comportement du courant de drain Ip en statique en fonction
des tensions drain-source Vps et grille-source Ves. Comme prévu par la théorie, ce courant de
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drain est supérieur a celui d’une technologie Bulk pour les mémes points de polarisation (Vps,
Vgs).

De la méme maniére, la transconductance gp, est meilleure sur des composants FD-SOI
comme le témoigne 1’équation (IV-13) :

aIDSsat W .unCoxl
= —_— - V - V -
Im ans L (1 + a) ( gs th) (|V 13)

Vps=cste

30,

- N

/

! e}

ol BAMFRSOL 1] 2 g6 28nm FD-SOI
20 t oectectedd 8, < /
15 - . .------'---.---i-- = 0
10 + eedeocbedd 10 !

Voo vn Rt S s |
S S R £ S S RRTIEN SR 28nm Bul

i 1 R i Sy ° TTTT]
0 j B 41 10 ‘ - 100
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a) Hy, b) MSG/MAG

Figure 1V-50 : Mesures du H,; et du MSG/MAG pour les transistors LVT en 28nm Bulk et FD-SOI

La courbe du Hj; de la Figure 1V-50 montre la aussi la supériorité du gn, pour la
technologie 28nm FD-SOI. Le gain maximum disponible a 60GHz est d’environ 12,5dB.

Transistors nRVT et nLVT :

Deux types de transistors NMOS sont intéressants a étudier : le transistor nLVT et le
transistor nRVT.

Pour un transistor nLVT, une tension de body positive Vgg (aussi nommée Forward Body
Bias ou FBB) réduit la tension de seuil du transistor & raison de 85mV/V, augmentant la
transconductance g, par la méme occasion. La tension de claquage est aux alentours de 3V.
Une tension négative (Reverse Body Bias ou RBB) peut aussi étre appliquée, tant qu’elle ne
met pas en conduction les diodes parasites.

L’application d’une tension négative Vgg Sur le transistor nRVT augmente la tension de

seuil et réduit les courants de fuite. La dynamique de cette tension s’étend de -3V jusqu’a
Vpp/2 + 300mV.

Le schéma de la Figure 1\VV-51 résume les dynamiques de la tension de body Vgg suivant le
transistor utilisé.

nlVvT nRVT
Tension de Tensionde
-0,3V claquage claquage Vpo/2+0,3V
| -3v -2v -1v 0V 1V 2v 3V I | -3v -2v -1v 0V 1v 2V 3V I
Lrl Y / ‘ Y I‘Y:l
RBB FBB FBB RBB

Figure 1VV-51 : Dynamique de la tension de body pour des transistors nLVT et nRVT
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3.2.Cellule amplificatrice

La cellule amplificatrice illustrée sur la Figure 1V-52 est composée de quatre sources
communes T3, T1-2, T2 et To» Se recombinant en courant sur Out+ et Out-.

Gain [dB] Class AB A Gain [dB] Class C Gain [dB]
- v
ﬁ m\ed\dBl
Pin [dBm] Pin [dBm] Pin [dBm]
\‘ Out-
I |

Figure 1VV-52 : Topologie des structures amplificatrices intégrant la polarisation segmentée
3.2.1. Transistors de neutralisation

La capacité Cyq des transistors de puissance étant mal connue, sa neutralisation par des
capacitéts MOM/MIM ne garantit pas la stabilit¢ du circuit. Une solution est d’utiliser la
capacite Cyq des transistors de neutralisation Tyi-1, Tni-2, Tnz-1 €t Tno-2. L’intérét est double :

- Les variations en fabrication des capacités MOM/MIM et des transistors de puissance
peuvent générer des points d’instabilité. Les transistors de neutralisation variant de la
méme maniére que les transistors de puissance, cette contrainte est donc éliminée. La
référence [COH12] et 1’étude, sur la Figure 1V-53, des corners Slow-Slow Analog
(SSA), typique et Fast-Fast Analog (FFA) démontrent que la topologie proposée est
robuste en fabrication.

S21-FFA

S21-Typical S / S21-SSA

SSA

Typical

S12-FFA

S12-SSA

100 40 " s o 80 70 800 wo fea G
a) Parametres S b) Stabilité

Figure I1VV-53 : Influence des corners SSA et FFA sur une paire différentielle neutralisée
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- La capacité Cyy est non linéaire et dépendante de la polarisation. Une capacite
MOM/MIM peut, la aussi, amener a une instabilité. Un transistor de neutralisation,
polarisé a la méme tension de body Vs (ou GND) que le transistor de puissance,
permet une parfaite compensation quelle que soit la polarisation.

3.2.2. Implémentation de la polarisation segmentée pour la technologie 28nm FD-
SOl

La polarisation de la face arriére du substrat donne un degré de liberté supplémentaire
trés intéressant pour la conception de PAs. Comme montré sur la Figure 1V-52, la possibilité
de jouer sur la tension de seuil des transistors permet de changer directement la classe de
fonctionnement d’un transistor, tout en supprimant les capacités de liaison sur les chemins RF
quand plusieurs transistors sont en paralléle (Figure IV-54). 1l en résulte une topologie
efficace et trés compacte. En effet, ’ensemble de 1a cellule amplificatrice occupe seulement
12x27um2, Les transistors en classe AB profonde conduisent plus souvent que ceux en classe
B ou C et se dégradent donc plus rapidement. On peut des lors penser a inverser la
polarisation des transistors de la structure afin de répartir I’'usure de maniére équitable dans le
temps. Par conséquent, cette structure permet d’optimiser la durée de vie du PA.

Vbias 2
§ T _-I E' Vbody_z
| RFin — RFout
—] RFout |
| g Viody 1
RFin—4| J_ Inversion des
= tensions de
body au cours
= du temps
Vbias
Vbias_l

a) Technologie Bulk b) Technologie (FD-)SOI

Figure 1VV-54 : Polarisation segmentée sur une technologie Bulk et une technologie (FD-)SOI

3.3.Topologie du circuit

Le schéma du circuit présenté sur la Figure 1V-55 repose sur une topologie similaire a
celle présentée dans la section 1V.2.1. Le fort gain en puissance des transistors permet de se
limiter a trois étages. Chaque étage est basé sur les cellules de puissance détaillées
précédemment. La photographie du PA sur la Figure IVV-56 montre que celui-ci est bien plus
compact, occupant seulement 0,16mm? sans les plots (280x580um?).

L’adaptation d’impédance est effectuée grace a des transformateurs intégrés TRFI,
TRF2, TRF3 et TRF4. Le combineur de puissance TRF1 présente environ 0,8dB de pertes et
combine quatre cellules de puissance différentielles composées de transistors de 75um montés
en source commune neutralisée.
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Figure 1V-56 : Photographie du PA 28nm FD-SOI

L’architecture du diviseur de puissance TRF2 (Figure 1V-57) a été revue afin d’éviter tout
couplage parasite entre les voies, ce qui se traduisait sur le circuit en 65nm par une petite
chute de gain aux alentours des 55GHz. Les deux secondaires forment un angle de 90° afin de
minimiser les couplages magnétiques parasites. La structure permet en outre d’assurer un
routage compact avec un acces simplifié a Vpp.
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Figure IVV-57 : Vue 3D du splitter au niveau de I'étage de puissance

Le diviseur de puissance TRF4 en entrée du circuit est basé sur la méme structure que
TRF2 et effectue la conversion du mode commun vers le mode différentiel. Les dimensions
de tous les transformateurs sont données dans le Tableau 1V-6.

Des plots RF blindés ont été congus pour respecter les regles de densité et ont été
présentés dans le chapitre Il. Ils introduisent environ 0,2dB de pertes et ont une capacité
intrinséque d’environ 33fF.

Le plan de masse et la grille d’alimentation sont respectivement formés par I’empilement
des métaux 1 a 9, et du métal 10 avec I’Alucap. Une grosse capacité de découplage est ainsi
créée. L’isolation galvanique des transformateurs d’entrée et de sortic permet de protéger le
circuit contre les décharges électrostatiques. Des transistors bipolaires montés en diodes téte-
béche au niveau des plots DC protegent également le PA contre les décharges.

Primaire Secondaire
g | DM | Nb | 7| D um] | Noy
TRF1 10,8 57,6 1/2 10,8 57,6 1
Moitié de TRF2 | 6,3 |53,1x31,8| 1 6,3 |53,1x31,8| 1
TRF3 54 41,4 2 10,8 41,4 1
Moitié de TRF4 | 4,5 |46,8x31,8| 1 6,7 |46,8x31,8] 1

Tableau V-6 : Paramétres physiques des transformateurs du PA en 28nm FD-SOI

3.4.Résultats de simulation et expérimentaux
3.4.1. Performances petit-signal

Les mesures petit-signal sont effectuées sur le wafer avec 1’analyseur de réseaux Agilent
E8361A. Tout comme le circuit 65nm, deux jeux de pointes GSGSGSGS alimentent le
circuit. La Figure 1V-58 montre les parametres S mesurés et simulés avec Vpp =1V, Vg1 =1V,
Vg2 = Vg3 = Vg = 0V et Vg1 = 0,3V et Vg, = 0,34V. On constate une tres bonne adéquation
entre la simulation et la mesure.
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La bande passante couvre 8GHz de 56GHz & 64GHz avec un gain maximal de 15,5dB a
61GHz. Les coefficients de réflexion Si; et Sy, sont inférieurs a -8dB sur ’intégralité de la
bande. Le PA est inconditionnellement stable quelle que soit la polarisation.

20

parameters [dB]

S

40 45 50 55 60 65 70 75 80
Freq [GHz]

Figure I1VV-58 : Paramétres S simulés et mesurés du PA 28nm FD-SOI
Une étude sur la Figure 1VV-59 montre qu’il est possible de reconfigurer le gain du circuit.
Le S,; atteint 35dB pour des Vg et Ve, de 0,52V a 61GHz avec peu d’impact sur les
coefficients de réflexion Si; et Sy,. La dynamique couvre environ 20dB, du mode de
fonctionnement maximisant la linéarité au mode favorisant plutét le gain.
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Figure 1V-59 : Comportement des paramétres S en fonction de la polarisation

3.4.2. Performances large-signal

Mesures au fondamental :

Il est important de signaler que les modéles de transistor n’intégraient pas une description
large-signal fiable pour les fréquences millimétriques au moment de la conception du PA. En
effet, cette technologie était initialement destinée a la conception de circuits numériques.
L’impédance de charge optimale est donc un peu différente de celle prévue.
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En classe AB légere, le PA présente a 61GHz un gain de 35dB, une puissance de
saturation de 18,9dBm et une puissance a la compression de 15dBm pour une PAE d’environ
17,7% (Figure 1V-60.a)). La FOM ITRS atteint la valeur record de 161 671.
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b) Pou, PAE et Gain dans le mode maximisant la linéarité

Figure IVV-60 : Mesures des performances en puissance 8 60GHz du PA en 28nm FD-SOI

Dans le mode maximisant la linéarité, le circuit est polarisé avec Vs:=0,3V, Vg1=0,8V et
Vs2=0,33V. |l atteint une puissance de saturation Psar de 18,8dBm pour un point de
compression P.gs de 18,2dBm. La PAE a la compression (PAE.igs) correspond a la PAE
maximale et vaut 21%. Le gain petit-signal est d’environ 15,4dB. La FoM ITRS chute a 1988.

Un des aspects intéressants de ce mode de fonctionnement est sa faible consommation en
statique pour un fort back-off. La Figure 1V-61.a) montre la puissance dissipée Pgiss €n
fonction de la puissance de sortie.
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Figure 1\V-61 : Puissance consommée et PAE en fonction de la puissance de sortie Py

La puissance dissipée Pgiss en saturation est 4,7 fois plus importante qu’en DC. A la
compression, le PA consomme 297mW. Cette consommation chute a 103mW pour un
backoff de 10dB et a 74mW en statique. Les modulations OFDM-16QAM (dont la
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distribution de probabilité est représentée en gris) et OFDM-64QAM demandant un PAPR de
10 a 14dB, ce circuit est, par conséquent, tout a fait adapté avec une consommation
extrémement basse a la puissance moyenne de fonctionnement.

La PAE exposée sur la Figure 1V-61.b) atteint 21% a la compression, plus de 10% a 6dB
de backoff et encore 6% a 10dB de backoff. Les performances en backoff obtenues se
rapprochent de celles des PAs Doherty publiés aux frequences millimétriques avec une chute
de 50% du rendement & 6dB de P_145 pour toutes ces topologies.

La rendement au point de compression PAE.igs, la puissance au point de compression
P.14s €t la puissance de saturation Psar sont mesurés de 57GHz a 65GHz et présentés sur la
Figure IV-62. Les performances maximales sont observées aux alentours de 59GHz avec une
PAE. ;45 de 21,7%, une P.;qg de 18,55dBm et une Psar de 19,2dBm. Sur I’ensemble de la
bande de fréquence, la PAE.14s, la Psar et 1a P.14g Varient respectivement de 6,7%, de 2dBm et
de 2dBm.
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Figure IV-62 : Psat, P_14g €t PAE 145 suivant la fréquence pour le PA 28nm FD-SOI

Le Tableau 1V-7 décrit les performances du PA 28nm FD-SOI dans chaque canal de
fréquences pour des applications WiGig ou WirelessHD. Peu de variations de la Pgar, de la
P.14s €t de la PAEnax Sont observables dans chacun des quatre canaux.

Canal 1 Canal 2 Canal 3 Canal 4
[57,24-59,4] [59,4-61,56] [61,56-63,72] [63,72-65,88]
Psar [dBm] 19,1+0,1 18,9+0,1 18,35+ 0,45 17,1+0,8
P_148 [dBmM] 18,5+ 0,05 18,2 £ 0,25 17,7+ 0,3 16,5+ 0,7
PAE 145 [%0] 20,9+0,6 21,1+04 193+14 15+29

Tableau 1V-7: Performances du PA 28nm FD-SOI pour chaque canal WiGig ou WirelessHD

Une étude sur plusieurs tensions d’alimentation est effectuée sur les Figure 1V-63.a) et b).
En se placant a Vpp=1,1V, tension maximale conseillée par le DRM (Design Rule Manual), la
puissance et la PAE au point de compression dépassent respectivement 19dBm et 22% pour
une consommation DC de 100mW. Le gain du circuit est constant de 0,7V a 1,1V car la

176



y Chapitre IV : Techniques d’amélioration des performances adaptées ‘_’_I-
ims aux amplificateurs de puissance a 60GHz augmente

transconductance et le courant de polarisation I des transistors restent stables (Figure 1VV-49).
Il en résulte que I’impédance de charge varie peu.

Par conséquent, le circuit est fonctionnel méme pour une tension d’alimentation faible.

La puissance consommeée et la linéarité sont ainsi réglables suivant le back-off et la
modulation requis (PAPR de 10dB pour une QPSK-OFDM, 12dB pour 16QAM-OFDM et
14dB pour une 64QAM-OFDM).
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Figure I1V-63 : Performances du PA 28nm FD-SOI pour différentes tensions d’alimentation

Sous 0,8V, le PA présente encore 15,1dB de gain et 16,2dBm de P.;gs avec 21% de
rendement tout en consommant moins de 60mW en statique. Quelle que soit la tension
d’alimentation, la linéarité du circuit reste trés bonne avec Psat et P_j4g toujours proches, tout
comme la consommation avec un back-off de 10dB peu éloignée de la consommation DC.
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Figure 1V-64 : Pgar et P_ygg du PA 28nm FD-SOI pour différents Vpp de 57 GHz a 65 GHz

Cette méme étude est menée sur plusieurs fréquences et les résultats sont affichés sur la
Figure 1V-64 et la Figure 1V-65. On constate que les performances maximales sont obtenues a
59GHz sous 1,1V.

La puissance de saturation et de compression atteignent chacune 20dBm et 19,5dBm pour
une PAE de 22,3%. Au final, les performances sont relativement constantes de 57GHz a
65GHz quelle que soit la polarisation.
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Figure 1V-65 : PAE_ 4z du PA 28nm FD-SOI pour différents Vpp de 57GHz a 65GHz

3.5.Comparaison a I’état de I’art

Cet amplificateur a été concu et optimisé dans le cadre des standards WiGig/WirelessHD.
En effet, la consommation est extrémement basse a la puissance moyenne de fonctionnement
(de 10 a 14dB de backoff suivant la modulation) tout en gardant une trés bonne linéarité. On
se propose de définir une figure de mérite sur 1’équation (IV-14) en accord avec les besoins de
ces standards, & savoir un maximum de linéarité avec un minimum de puissance consommee.
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Figure IVV-66 : FOM|;, en fonction des nceuds technologiques

FD-SOI

(IV-14)

La Figure 1V-66 et Tableau 1VV-8 résument les performances du circuit et les comparent a
I’état de I’art. Suivant le mode de fonctionnement, le circuit atteint a la fois le meilleur
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compromis consommation-linéarité avec une figure de mérite FoM;;, qui atteint 89 ainsi que
la plus haute FoM ITRS avec plus de 160000 dans le mode favorisant le gain.

. Valim Gain Psat P.1gs PAEax | PAE.1gs [PAE.1048| PdcC PdClodsibackoff FoM ITRS
Ret. | Processs M |[d8] | (dem] | [dBm] | (] | (6] | [6] |(mw)| [mw] | (w.eHzg | POV
[LAW10] | 1,2V 90nm 12 206| 19,9 | 182 | 142 | 125 | 2 |e88 ; 5735 | 10
(LALO] | 1V 65nm 1,0 192] 177 | 151 | 111 | 65 | 1 | 460 ; 2056 7
Hsn3l | 1V 65nm 12 16,3| 232 | 19,6 | 10 4 | <1 [2100 ; 3650
[CHELY] | 1,2V 65nm 12 203| 186 | 15 | 151 | 68 | <1 | 621 ; 4220 6
[ALO1Z] | 1,2V 65nm 12 20 | 156 | 135 | 66 | 5 | <1 |480 ; 892
[CHE13] | 1V 65nm 1,0 - | 96 - 285 - R PTY: ; ; ~ 32
[ABB10] | 1V 45nm 2,0 20 | 145 | 112 | 144 | 7 1 |180 ; 1461 7
[SH13] | 1V 40nm 12 29 | 226 | 17 7 | 25 | <1 [2440 ; 36425 | 2
(ZHA12] | 1V 40nm 1,0 26 | 156 | 156 | 25 | 25 4 |117] 119 13008 | 17
(zHA13] | 1V 40nm 1,0 17 | 17 | 138 | 303 | 216 | 25 | 75 75 2740 | 32
[KUL14] | 1V 40nm 0,9 224| 164 | 139 | 23 | 189 | 2 | 88 90 6925 | 28
[SIL10] 1'2\ég‘T’”m 1,8 16 | 145 | 12,7 | 25,7 | 226 | 27 |774] 7° 1038 | 24
[zHA12a] | 130nm SiGe 18 20,6| 20,1 | 19,7 | 18 | 18 3 |353 } 8129 | 26
Cetravail | 65nm 12 32,4 199 | 172 | 20 | 104 | 1 [510| 510 |122237 | 10,3
1,0
(inéurite) |154] 188 | 182 | 21 | 21 6 | 74| 103 1988 | 89
cetravail [28nm FD-s01| . 98 l151| 169 | 162 | 21 | 21 | 54 | 58 73 1198 | 72
(linéarité)
1,0
Gam | 35| 189 15 [177| o <1 |331| 331 |161671| 96

Tableau V-8 : Comparaison du PA 60GHz 28nm FD-SOI avec I’état de I’art

La FoM, est plut6t limitée pour les autres circuits de la littérature. Seuls les circuits
implémenté dans une technologie avancée ou dédiée a la conception aux fréquences
millimétriques telle que le CMOS 40nm [ZHA13], le SiGe 130nm [ZHA123] et le CMOS
65nm SOI [SIL10], arrivent a tirer leur épingle du jeu avec une figure de mérite aux alentours
de 30. L’émetteur [CHE13] est basé sur une architecture « digital-to-RF » utilisant des PAs
non linéaires de classe E/Fx, et propose une des meilleures efficacités avec une FoM,
supérieure a 30.

Discussion :

Le circuit proposé présente plusieurs avantages. La technologie FD-SOI permet
notamment d’intégrer la polarisation segmentée au sein méme de la cellule de puissance. Les
capacités de liaison, affectant le chemin RF peuvent ainsi étre supprimées. Le gain des
cellules de puissance est par ailleurs facilement reconfigurable et au moins deux modes
principaux de fonctionnement peuvent étre envisageés.

En outre, le circuit est fonctionnel pour de faibles tensions d’alimentation (a savoir 0,7-
0,8V) et la consommation DC peut étre reduite de maniere drastique tout en gardant une
bonne linéarité. L’architecture du circuit est a la fois robuste en fabrication et dans le temps.

Il reste toutefois a rendre le PA un peu plus autonome (principe du « self-healing » ou
« self-contained ») en assurant une reconfigurabilité numérique.
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4. Conclusion du chapitre

L’état de I’art des techniques de linéarisation et de combinaison de puissance a été
introduit dans la premiére partie du chapitre. Cette étude a amené a la conception de deux
amplificateurs de puissance dans les technologies 65nm et 28nm FD-SOI.

Le circuit en 65nm associe huit cellules élémentaires a travers un combineur de puissance
compact (160x130um?). Ce PA de quatre étages occupe une surface active de 0,32mm2. Les
travaux du chapitre 111 ont permis de sélectionner les topologies source commune et source
commune neutralisée qui sont les plus judicieuses a 60GHz. Les puissances de saturation et
au point de compression atteignent respectivement 19,9dBm et 17,2dBm pour un gain de
32,4dB et une PAE de 20%. L’ensemble de ces performances contribue a obtenir la plus haute
figure de mérite ITRS de la littérature. Néanmoins, la consommation statique relativement
élevée du circuit demeure un verrou pour I’intégration du PA dans un émetteur-récepteur. Une
technique de polarisation segmentée a été mise en place afin de réduire cette consommation
tout en maintenant la linéarité. La robustesse du circuit aux phénoménes d’injection de
porteurs chauds HCI, au claquage de grille TDDB et aux désadaptations d’impédance VSWRS
a également été étudiée dans le but de définir les points de polarisation assurant un
fonctionnement fiable.

Aux vues des performances atteintes, un PA a ensuite été implémenté dans une
technologie plus avancée afin de générer des performances optimales. Le choix s’est porté sur
la nouvelle technologie 28nm FD-SOI de STMicroelectronics. Dans un premier temps, des
transistors ont été simulés et caractérisés en petit et large signal. Aprés une analyse théorique,
il apparait que la zone de déplétion totalement désertée de ces transistors permet un contrdle
précis de la tension de seuil. Cette propriété donne un degré de liberté supplémentaire pour la
conception du PA.

Le circuit repose sur une architecture similaire a celle du PA 65nm mais se limite a
seulement trois étages pour une surface occupée de seulement 0,16mm2. Le combineur de
puissance est le méme que celui implémenté sur le circuit en 65nm. Les diviseurs de
puissance reposent sur la structure proposée dans [ZHA13].

Les mesures montrent que I’amplificateur est capable de fournir un point de compression
maximal de plus de 19dBm avec une consommation statique inférieure & 100mW et un
rendement maximal de plus de 22%.

Les faibles variations de la transconductance des transistors suivant la tension
d’alimentation Vpp font que le systéme reste fonctionnel méme s’il est sous-alimenté. En
effet, le circuit est encore capable de fournir un P.jgg de 14,7dBm sous 0,7V avec un
rendement de 20% et une consommation statique d’environ 50mW. Le courant DC étant
guasiment inchangé, les impédances optimales de charge et le gain global varient peu. La
tension d’alimentation peut ainsi étre configurée suivant la linéarité requise par la modulation
utilisée (QPSK, 16-QAM, 64-QAM...). Le gain est modifiable sur une dynamique de 20dB. Il
peut étre piloté facilement de maniere digitale en ajoutant des DACs (Digital-to-Analog
Converter) sur les body ou les grilles des transistors. Au final, les cellules de puissance
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reconfigurables occupent seulement 12x27um? avec des réseaux d’adaptation uniquement
dédiés a la combinaison de puissance.

Cette topologie associée a la technologie 28nm FD-SOI permet, par conséquent, de
simplifier la conception des circuits reconfigurables qui restent, a I’heure actuelle,
extrémement complexes et limités en puissance, comme en témoignent les références
[CHE13] et [LAR14].
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Conclusion genérale et perspectives

La thése présentée dans ce manuscrit porte sur la conception d’amplificateurs de
puissance intégrés dans les technologies CMOS 65 nm Bulk, 28nm Bulk et 28nm FD-SOI de
STMicroelectronics pour les communications sans fils a trés haut débit. Des solutions sont
proposées afin de se conformer aux contraintes liées a ce type d’applications. Ainsi, la
linéarité et la consommation du circuit a un fort back-off sont optimisées afin de transmettre
des signaux a modulation complexe tout en préservant 1’autonomie de la batterie.

e Le premier chapitre rappelle tout d’abord le contexte des systemes WPAN-WLAN
dédiés aux communications a trés haut débit. Les divers standards développés & 60GHz sont
détaillés. Des marchés de masse étant visés, 1’utilisation des technologies CMOS se justifie
d’autant plus que leurs performances s’améliorent considérablement d’année en année.
Néanmoins, I’analyse de plusieurs émetteur-récepteurs montre que les PAs CMOS ont une
faible efficacité, ce qui conduit a une forte consommation (30% a 60% de la consommation
totale du circuit RF). Aprés la présentation des différentes caractéristiques d’un amplificateur,
I’étude de 1’état de I’art des PAs millimétriques permet d’expliciter les verrous limitant les
performances de ces circuits.

e | e second chapitre est consacré a I’optimisation des circuits passifs pour la conception
de PAs. En effet, les phénomenes parasites a hautes fréquences influent sur les performances
des lignes de transmission, des capacités et des inductances/transformateurs. Les
performances des lignes de transmission (dimensions et facteur de qualité) sont améliorées
grace au phénomeéne d’ondes lentes. Leur pertinence pour des applications de puissance a
60GHz est néanmoins discutée car il s’avere que leur largeur importante empéche une
implémentation compacte du PA. A cause de leur coefficient de qualité médiocre en
technologie Bulk, les capacités MOM présentent un intérét limité a 60GHz pour les réseaux
d’adaptation et le blocage du DC. La solution la plus intéressante consiste a utiliser des
transformateurs intégrés. En effet, ces composants permettent d’adapter le circuit en
impédance, bloquer le DC, convertir le mode différentiel en mode commun et combiner
plusieurs cellules de puissance.

e Le troisieme chapitre détaille la méthodologie de conception des amplificateurs de
puissance. Plusieurs topologies sont essayees sur trois PAs élémentaires implémentés dans les
technologies CMOS 65nm Bulk et 28nm Bulk. Le premier circuit utilise un montage cascode
adapteé en puissance avec des lignes de transmission a ondes lentes. Ce premier circuit a du
mal a se dégager de 1’état de 1’art car 1’apport de ces lignes impacte finalement peu sur les
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pertes d’insertion du réseau de sortie. Le second repose lui aussi sur un montage cascode mais
les réseaux d’adaptation sont composés de transformateurs. La bande passante est aplanie sur
plus de 20GHz, mais I’efficacité et la linéarité du montage cascode s’avérent ne pas étre
optimales Le dernier circuit est constitué de transformateurs et de sources communes
neutralisées par des capacités MOM. Cette derniére topologie semble la plus prometteuse car
elle permet d’augmenter 1’isolation entre chaque étage sans dégrader les performances en
efficacité et linéarité. Elle sert de base pour les amplificateurs hautement linaires exposés
dans le chapitre V.

e Le dernier chapitre de ce manuscrit décrit deux amplificateurs implémentés dans les
technologies 65nm Bulk et 28nm FD-SOI. Le premier circuit en 65nm délivre une puissance
de saturation de 19,9dBm pour une PAE maximale et un gain de respectivement 20% et
32,4dB. La puissance a la compression P_jqg est de 17,2dBm. Ce PA atteint la plus haute FoM
ITRS de I’état de I’art avec plus de 122 000. Le deuxiéme circuit en 28nm FD-SOI est
optimisé pour maximiser la linéarité avec un minimum de puissance consommée en statique
et présente le meilleur compromis linéarité/consommation de la littérature. En effet, la
puissance et la PAE a la compression sont respectivement de 18,2dBm et de 21% pour une
consommation statique de 74mW. Les capacités MOM pouvant poser des problémes de
stabilité a cause des variations en fabrication, la technique de neutrodynage est implémentée a
I’aide de transistors. Grace aux propriétés de cette technologie, le circuit reste fonctionnel
méme s’il est sous-alimenté. En outre, les cellules de puissance étant reconfigurables, la
linéarité et le gain peuvent étre ajustés selon le besoin.

A travers ces réalisations, il apparait qu’un émetteur-récepteur CMOS a tres faible
consommation est réalisable pour les applications WPAN/WLAN a 60GHz. Toutefois, des
travaux sont encore nécessaires sur I’amplificateur afin de le rendre autonome et capable de
s’adapter a son environnement. De plus, d’autres architectures telles que le LINC, le
CALLUM et le Power Cell Switching PCS sont dignes d’intérét. Plusieurs perspectives de
recherche sont proposées ci-dessous :

Perspective n°1 : PA autonome

Des amplificateurs de puissance intégrant le principe de self-healing ont déja été publiés
aux fréquences millimétriques [LIU11][BOW13]. Une attention particuliere doit étre portée
sur le coupleur de sortie qui ne doit ni prendre trop de place ni dégrader les performances du
réseau de sortie. Une publication récente [BRE14] propose un détecteur de puissance TRMS a
travers un transformateur & 5GHz. Les transformateurs étant essentiels @ 60GHz, une telle
topologie est a analyser pour un éventuel portage.

Informé par divers capteurs, un circuit numérique réajuste les polarisations du PA afin de
le faire fonctionner au maximum de ses capacités quelle que soit la situation.

L’utilisation de la technologie 28nm FD-SOI est ici particulierement intéressante. En
effet, la tension de body offre un levier supplémentaire pour régler ’amplificateur et la
technologie est trés performante pour les circuits numériques.
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Perspective n°2 : Architectures LINC et CALLUM

Le DAT de I’architecture LINC issue de [ZHA12] présente une mauvaise isolation
conduisant a des distorsions de phase et a une modulation de la charge vue sur chaque PA en
fonction de I’angle de déphasage ¢. L’architecture proposée sur la Figure V-1 ci-dessous est
basée sur un combineur de puissance SPCT composé de 2 DATs et d’un combineur
Wilkinson modifié. L’isolation fournie par le Wilkinson permet d’éviter la modulation de
charge et une forte puissance est obtenue en sortie grace a la combinaison de 8 transistors de
puissance. Un gros travail d’optimisation doit étre fait sur le combineur Wilkinson afin de
minimiser les pertes d’insertion tout en garantissant une isolation maximale sur les 9GHz de
bande passante. Ce combineur Wilkinson peut s’inspirer des structures développées par
[BUR13]. Le coefficient de qualité et la longueur des lignes (Zcz, &) peuvent étre améliorés
grace a des lignes a ondes lentes. L’utilisation d’une technologie avancée telle que la 28nm
FD-SOI permet d’envisager des classes de fonctionnement aussi bien linéaires (AB, B) que
non linéaires (E/Fx,...).

Su(t) Sau(t) j

Si(t)

1 Wilkinson modifié
Zc2, 8

+Q

RF,

L[EL

Se(t) Saalt)

Figure V-1 : Architecture LINC basée sur un combineur SPCT

Néanmoins, 1’ajustement en phase et en amplitude des deux chemins empruntés par Sy(t)
et Sy(t) doit étre parfait afin d’éliminer les composantes d’intermodulations et ne pas dégrader
la recombinaison en puissance.

Pour aller au-dela de la simple structure LINC, un émetteur-récepteur reposant sur un
émetteur CALLUM (Combined Analogue Locked-Loop Universal Modulator) est proposé sur
la Figure V-2. Cette technique régle les problemes de phase et de gain détaillés
précédemment. Les non-linéarités causées par les fluctuations des enveloppes des deux
composantes du LINC sont corrigées par la démodulation du signal de sortie en plusieurs
signaux en quadrature. Le SCG (Signal Component Generator) ne génére pas directement les
signaux a enveloppe constante mais délivre des signaux d’erreur Syi(t), Soi(t), Sia(t) et Soa(t)
vers les melangeurs. La boucle de retour peut poser des problémes de stabilité avec une bande
passante un peu plus étroite. La partie la plus critique d’un systeme CALLUM est le
démodulateur en quadrature car sa linéarité définit la linéarité maximale atteignable par la
structure.
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Dans I’émetteur-récepteur propose, ce démodulateur repose sur une architecture six-port
entierement passive. La publication [WANO7] montre que les circuits six-port sont intégrables
a 60GHz, malgré une surface importante occupee. Ici, I’idée est d’utiliser ce démodulateur a
I’émission avec le systtme CALLUM qui optimise la linéarité puis a la réception pour
démoduler les signaux regus grace a un jeu d’interrupteurs.

Sll(t)

Quadrature
upconverter

So(t)

Sio(t)

Saa(t)

er
ctor

Baseband
Signal
Si(t) — Component
Generator
e
Srec(t) = [ [ & Po
l_] = Deta
{] V'S
-~
Six-port demodulator

R RV I® X

(D)o

RF

2>
>

—]
—

LNA‘

L1

Figure V-2 : Emetteur-récepteur basé sur un démodulateur six-port

Perspective n°3 : Polarisation segmentée et Power Cell Switching

En généralisant la polarisation segmentée a plusieurs transistors [WEB93] en 28nm FD-
SOlI, il est possible de linéariser 1’amplificateur avec une faible consommation DC. La Figure
V-3 illustre un exemple de structure multi-grille composée de trois transistors de largeur Wy,
W, et W3 polarisés en classe AB et C. Les largeurs W, et W3 des transistors en classe C et leur
polarisation Vg, et Vg3 doivent étre parfaitement ajustées. Afin de réduire au maximum la
consommation statique, une technique PCS est aussi mise en place afin qu’une seule branche
fonctionne en DC et a faible puissance. Au final, seul un transistor en classe AB conduira au

repos.

Classe AB
|

RFiq

Classtlei‘ [ ——RFou

Switch-

Dummyﬁ

Figure V-3 : Polarisation segmentée et Power Cell Switching
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Annexes

A.Tableaux des débits de données et des modulations employées pour les
différents standards

Débit de données (Gb/s)
Mode Nombre de canaux associés Modulation
None 2 3 4
A0 0,397 0,794 1,191 1,588 SC BPSK
Al 0,794 1,588 2,381 3,175 SC BPSK
A2 1,588 3,175 4,763 6,35 SC BPSK
A3 1,588 3,175 4,763 6,35 SC QPSK
Ad 2,722 5,443 8,165 10,886 SC QPSK
A5 3,175 6,35 9,256 12,701 SC QPSK
A6 4,234 8,467 13,701 16,934 SC 8QAM
A7 4,763 9,256 14,288 19,051 SC 8QAM
A8 4,763 9,256 14,288 19,051 SC 16QAM
A9 6,35 12,701 19,051 25,402 SC 16QAM
A10 1,588 3,175 4,763 6,35 SC QPSK
All 4,234 8,467 12,701 16,934 SC 16QAM
Al2 2,117 4,234 6,35 8,467 SC QPSK
Al3 4,234 8,467 12,701 16,934 SC 16QAM
Al4 1,008 - - - OFDM QPSK
A15 2,016 - - - OFDM QPSK
Al6 4,032 - - - OFDM 16QAM
Al7 2,016 - - - OFDM QPSK
Al18 4,032 - - - OFDM 16QAM
Al19 2,016 - - - OFDM QPSK
A20 4,032 - - - OFDM 16QAM
A21 2,016 - - - OFDM QPSK
BO 0,794 1,588 2,381 3,175 SC BPSK
B1 1,588 3,175 4,763 6,35 SC BPSK
B2 3,175 6,35 9,526 12,701 SC QPSK
B3 3,175 6,35 9,526 12,701 SC QPSK
B4* 3,175 6,35 9,526 12,701 SC DAMI
co* 0,8 - - - SC OOK
C1* 1,6 - - - SC OOK
c2* 3,2 - - - SC 4ASK

* . présent seulement dans la premiére édition du standard
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Mode Index Débit de données (Gp/s) Modulation
0 0,026 SC BPSK/(G)MSK
1 0,412 SC BPSK/(G)MSK
2 0,825 SC BPSK/(G)MSK
3 1,650 SC BPSK/(G)MSK
4 1,320 SC BPSK/(G)MSK
5 0,440 SC BPSK/(G)MSK
6 0,880 SC BPSK/(G)MSK
7 1,760 SC QPSK
SC 8 2,640 SC QPSK
9 3,080 SC QPSK
10 3,290 SC QPSK
11 3,300 SC QPSK
12 3,960 SC 8PSK
13 5,280 SC 16QAM
OOK 0,818 SC OOK
OOK 1,640 SC OOK
DAMI 3,270 SC DAMI
0 0,032 OFDM QPSK
1 1,540 OFDM QPSK
2 2,310 OFDM QPSK
3 2,695 OFDM QPSK
4 3,080 OFDM 16QAM
sy 5 4,620 OFDM 16QAM
6 5,390 OFDM 16QAM
7 5,775 OFDM 64QAM
8 1,925 OFDM QPSK
9 2,503 OFDM QPSK
10 3,850 OFDM 16QAM
11 5,005 OFDM 16QAM
0 0,952 OFDM QPSK
1 1,904 OFDM QPSK
2 3,807 OFDM 16QAM
AV-HRP 3 1,904 OFDM QPSK
4 3,807 OFDM 16QAM
5 0,952 OFDM QPSK
6 1,904 OFDM QPSK
0 0,003 OFDM BPSK
1 0,004 OFDM BPSK
AV-LRP 2 0,005 OFDM BPSK
3 0,010 OFDM BPSK

Tableau Annexes-2 : Débits de données et modulations pour PIEEE 802.15.3¢

187



G‘CTS Annexes ‘zl C
Mode Index Débit de données (Gp/s) Modulation
0 0,952 OFDM QPSK
1 1,904 OFDM QPSK
2 3,807 OFDM 16QAM
3 1,904 OFDM QPSK
4 3,807 OFDM 16QAM
5 0,952 OFDM QPSK
6 1,904 OFDM QPSK
HRP 7 1,428 OFDM QPSK
8 2,379 OFDM QPSK
9 2,855 OFDM 16QAM
10 4,759 OFDM 16QAM
11 5,711 OFDM 64QAM
12 7,138 OFDM 64QAM
13 1,428 OFDM QPSK
14 2,855 OFDM 16QAM
15 5711 OFDM 64QAM
0 0,476 OFDM QPSK
1 0,952 OFDM QPSK
2 1,904 OFDM 16QAM
3 0,952 OFDM QPSK
4 1,904 OFDM 16QAM
MRP 5 0,476 OFDM QPSK
6 0,952 OFDM QPSK
7 0,714 OFDM QPSK
8 1,190 OFDM QPSK
9 1,428 OFDM 16QAM
10 0,714 OFDM QPSK
11 1,428 OFDM 16QAM
0 0,003 OFDM BPSK
LRP 1 0,004 OFDM BPSK
2 0,005 OFDM BPSK
3 0,010 OFDM BPSK
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Mode Index Débit de données (Gp/s) Modulation
1 0,385 SC BPSK
2 0,770 SC BPSK
3 0,962 SC BPSK
4 1,155 SC BPSK
5 1,251 SC BPSK
sC 6 1,540 SC QPSK
7 1,925 SC QPSK
8 2,310 SC QPSK
9 2,502 SC QPSK
10 3,080 SC 16QAM
11 3,850 SC 16QAM
12 4,620 SC 16QAM
13 0,693 OFDM QPSK
14 0,866 OFDM QPSK
15 1,386 OFDM QPSK
16 1,732 OFDM QPSK
17 2,079 OFDM QPSK
18 2,772 OFDM 16QAM
OB 19 3,465 OFDM 160AM
20 4,158 OFDM 16QAM
21 4,504 OFDM 16QAM
22 5,197 OFDM 64QAM
23 6,237 OFDM 64QAM
24 6,757 OFDM 64QAM
25 0.626 SC BPSK
Low-Power SC 26 1.251 SC BPSK
27 2.502 SC QPSK

Tableau Annexes-4 : Débits de données et modulations pour PTEEE 802.11ad
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B. Gains en puissance

Le gain en puissance disponible Ggis, est obtenu en adaptant la sortie de maniére
optimale :

So112(1 — |Ts|? S$12521T
Gy = BAPAIEE) o Sl
1= SulP - P 1= Suls

Le gain en puissance opérant Gp est obtenu en adaptant I’entrée de maniere optimale :

(IV-15)

Sy112(1 = | )2 51285211
_ 521 1%( . IT.1%) _avec T =S, + 1292111 (IV-16)
11— S2,TL17(1 = [Ih[?) 15200
Le gain transducique G¢ prend en compte les pertes liées aux réseaux d’adaptation en

entrée et en sortie :

Gp

A= TS, PA - TP
I(l - SllrS)(l - SZZFL) - 512521FSFL|2
Le maximum de gain disponible MAG est donné par 1’équation (IV-18) et dépend du
facteur de stabilité K. Quand K > 1:

G, (IV-17)

521

MAG =
S12

K-+JK2-1 (IV-18)
( )

avec le facteur de stabilité K :

K = 1- |511|2 - |522|2 + |511522 - 512521|2

(Iv-19)
2|521'5.12|
Quand K< 1:
521 Y21 ZZl
MSG = |—|=|—| = |=— (1v-20)
512 Y12 ZlZ

Le gain en puissance unilatéral U, ou gain de Mason, correspond a un gain en puissance
sans boucle de retour possible (S;, = 0).

So1_ 4|
1 5,71
V=gt (IV-21)
S21| _qpo (S21
Kk |512 Je (512)
ou:
1 |ZZI - Z12|2

U (Iv-22)

T 24.0e(Z1). Re(Z5,) — Ne(Z1,). Ne(Z;1)

Ce gain est utilisé¢ pour définir la fréquence d’oscillation maximale fnax Qui correspond a
la fréquence ou U = 1. Si la fhax n’est pas mesurable, une extrapolation est effectuée en
suivant 1’évolution théorique de U. Néanmoins, la mesure de U n’est pas toujours évidente a
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exploiter a cause du bruit a hautes fréquences. Il est alors possible de I’estimer avec le MAG
ou le MSG.

Le gain en courant Hy; est donné par :

2 _2521 g
|Hpq|? = (Iv-23)
(1= 8111+ S32) + 51252
La fréquence a laquelle le gain en courant est égal a I’unité est connue sous le nom de

fréquence de transition fr.
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C.Techniques d’épluchage

La mesure des parametres S du dispositif sous test (DUT) nécessite 1’extraction des
parasites liés aux plots et aux accés. Des méthodes d’épluchage (ou « de-embedding »)
permettent d’éliminer ces ¢léments parasites. Chacune de ses techniques possede un domaine
de validité suivant que le DUT est un élément localisé ou distribué aux fréquences désirées.

= Correction Open

La méthode d’épluchage « Open » sur la Figure Annexes-1 est la plus simple. Elle permet
de corriger les éléments paralléles. Généralement, cette technique est utilisee pour des
fréquences inférieures a 10GHz.

A ) et |

a) Open b) DUT avec éléments parasites

Figure Annexes-1 : Correction Open

Le calcul des paramétres Y est le suivant :

[YDUT] = [YMEAS] - [YOPEN]

= Correction Open-Short

La méthode d’épluchage « Open-Short » sur la Figure Annexes- est une extension de la
méthode « Open » pour prendre en compte les éléments parasites séries. Dans cette approche,
tous les élements parasites paralléles sont situés au niveau des plots RF et tous les éléments
parasites séries sont dans les interconnexions.

Dans un premier temps, on élimine les éléments paralléles des plots RF.

[YDUT—OPEN] = [YMEAS] - [YOPEN] (IV_24)

= [YMEAS] - [YSHORT] (1V-25)

Les admittances [Ypyr—open] € [Ypur—smorr]l sont transformées en impédances
[Zpur—oren] €t [ZpuT—swort], PUis les éléments séries sont éliminés.

[YD UT—SHORT]

[ZDUT] = [ZDUT—OPEN] - [ZDUT—SHORT] (IV'26)
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Cette technique est uniquement valable pour des composants localisés. Pour le de-
embedding de lignes de transmission au-dela de 50GHz, d’autres méthodes sont préférées.

DUT [

N
N
N

a) Open b) Short c) DUT avec éléments parasites

Figure Annexes-2 : Correction Open-Short

= Correction Open-Thru

La méthode d’épluchage « Open-Thru » sur la Figure Annexes-3 permet de corriger les
mesures des éléments paralleles et séries des plots RF et des interconnexions. Cette technique
est plutdt utilisée pour les inductances.

A —" ), IETH

a) Open b) Thru c) DUT avec éléments parasites

Figure Annexes-3 : Correction Open-Thru

Tout d’abord, on élimine les éléments paralléles :

[YDUT—OPEN] = [YMEAS] - [YOPEN] (IV-27)

[YTHRU—OPEN] = [YTHRU] - [YOPEN] (IV_28)

Les admittances [Ypyr—oren] €t [Yruru—-open] sont transformées en impédances
[Zpur—oren] €t [Zruru—open] PUIS les éléments séries sont éliminés.

1 -1
le,DUT—OPEN - E (Y11,THRU—0PEN) ZlZ,DUT—OPEN
[Zpur] = L _,| (v-29)
ZZl,DUT—OPEN ZZZ,DUT—OPEN - E (YZZ,THRU—OPEN)

= Correction TRL (Thru-Reflect-Line)

La méthode TRL sur la Figure Annexes-4 permet de compenser les éléments paralléles et
séries des plots RF et de la ligne de longueur |;. Le DUT correspond a l,-15.
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a) Ligne de longueur Iy b) Ligne de longueur I,

Figure Annexes-4 : Correction TRL

Cette technique manipule la matrice ABCD comme le montre 1’¢quation (IV-30) :

[ABcD,,_,, | = [ABCD, | x [ABCD, ] (IV-30)

Aprés la conversion de la matrice [ABCD,,_;, | en matrice admittance [Y;,_;, ], les parasites
des plots sont annulés par :

le—ll(lll) leZ_ll (1'2)I + [le—ll (2’2) leZ_ll (2’1)
YlZ_ll (2’1) leZ_ll (2'2) le—ll(l’z) leZ_ll (1'1) (IV_31)
[Ypur]l = >

D.Simplification du BEOL

Les BEOLSs des technologies CMOS sont composés de hombreuses couches de matériaux
diélectriques. Leur simplification est indispensable afin que les durées de simulation restent
raisonnables. Les épaisseurs des diélectriques h étant tres inférieures a la longueur d’onde, les
couches successives n-1 et n sont associées en utilisant la formule de Kraszewski (1V-32)
[KRAT7] pour former un diélectrique équivalent :

2
Mo
Eoq = | /En + ———(Jen_1 — €n) (IV-32)
Ny + By,

Les vias sont a la fois trés petits et tres nombreux. Par conséquent, ils peuvent étre
remplacés par un unique bloc de métal ayant la méme résistivité. Des outils sont intégrés aux
simulateurs électromagnétiques pour effectuer cette simplification.
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Annexes

E. Famille étendue des classes E/F

Classe fo 2f0 3f0 4fo 5f0
I N I R e R
E o Co Co 0 o
T I 1 1T 1
*— *— *—
Xo
E/F o ) CO =G == —— Yo
T T T |1
— — —
XL
E/F . . 0 > =G = =G
T IT ﬂ] T T 11
1L 1 |1
E/F o o CC 0 0
T T 1 11
E/F,4 Ico * co cc jf : jf :
oo 3 HEHT R T T
== %RL cO cc cO cC
Avec CO: Circuit ouvert

CC:

Court-circuit

Co Capacité parasite du transistor
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