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- Introduction générale -

Introduction générale

Considérées comme émergentes il y a quelques années, les applications dans les bandes de
fréquence autour de 60 GHz sont maintenant intégrées en technologies silicium CMOS et BICMOS.
Deux axes sont actuellement tres porteurs dans le développement des systémes millimétriques
intégrés: (1) l'amélioration des performances et de la fiabilité a travers des boucles
d’asservissement intégrées (les applications ALC : Automatic Level Control), (2) le développement
de solutions de caractérisation sur silicium des composants millimétriques (les applications BIST :
Built In Test). En ce qui concerne les technologies d'intégration, la technologie BICMOS 55 nm de
STMicroelectronics montre des performances trés compétitives par rapport aux autres
technologies de type III-V par exemple. En outre, les structures passives a ondes lentes,
développées au laboratoire IMEP-LAHC avec le BEOL (Back-End Of Line) de cette technologie
constituent un élément clé pour les performances des circuits. L’objectif de cette these a été de
développer les blocs de base (détecteurs de puissance et baluns) dans la technologie BiCMOS
55 nm pour répondre aux besoins actuels des fonctions intégrées millimétriques pour des

applications ALC et BIST.

La technologie BiCMOS 55nm qui a été le support de développement des circuits réalisés dans
le cadre de cette these est présentée au chapitre I. La premiere partie de ce chapitre montre les
performances intrinseéques des dispositifs actifs MOS et Bipolaire de la technologie en terme de
gain disponible, et de fréquence (f; et f;,4x)- Cette étude permet de cerner les diverses contraintes
technologiques concernant la conception des fonctions millimétriques. La deuxieme partie de ce
chapitre est consacrée a I'introduction des différents composants passifs (ligne microruban TFMS,
ligne a ondes lentes S-CPW, et ligne couplée a ondes lentes CS-CPW). Les parametres
d’optimisation de chaque structure sont présentés ainsi que les différentes contraintes
technologiques rencontrées lors de la conception des circuits passifs dans les technologies
intégrées. Ensuite, nous présentons les résultats des mesures de quelques structures passives
(lignes TFMS et S-CPW) ainsi que les résultats obtenus au laboratoire dans le cadre d’'une autre
thése sur des lignes couplées a base de lignes a ondes lentes et utilisant le Back-end de la
technologie. Ces résultats ont été exploités dans le cadre de nos travaux pour le développement

de baluns intégrés et font I'objet du dernier chapitre de ce mémoire.

Dans le chapitre II, qui est une introduction a notre travail de these, nous avons étudié et
comparé les performances autour de 60GHz d’amplificateurs de puissance a un étage utilisant
différents types de lignes de propagation et basés sur les deux dispositifs MOS et Bipolaire

disponibles dans la technologie. A cette occasion, une méthode de conception basée sur les régles
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d’électro-migration et permettant une optimisation des performances a été utilisée. Cette étude a
permis de démontrer la pertinence de cette technologie pour les applications millimétriques et de
mettre en évidence 'apport du transistor bipolaire dans les performances. Elle a aussi permis de

montrer 'intérét des lignes a ondes lentes par rapport aux lignes microruban (TFMS).

Le coeur de nos travaux a ensuite concerné le développement de deux blocs de base en

millimétrique : le détecteur de puissance et le balun intégré.

Le chapitre III est consacré a I'étude et la réalisation de détecteurs de puissance. Quatre
détecteurs en version MOS et BiCMOS ont été réalisés afin de montrer les avantages et les
inconvénients des transistors MOS et bipolaire pour la détection de puissance. Les détecteurs
visent deux types d’applications : (1) I'amélioration des performances d’amplificateurs de
puissance a l'aide de boucle de rétroaction (ALC) pour lesquelles les détecteurs concus doivent
avoir une faible consommation, une vitesse élevée, une dynamique et une sensibilité adaptées a
la dynamique du circuit asservi; (2) Les applications dédiées aux mesures in-situ et d’autotest
(BIST) ou les détecteurs doivent principalement avoir une forte sensibilité et une large

dynamique. En ce qui concerne la sensibilité, une étude en bruit de ces détecteurs a été réalisée.

L’amélioration de I'efficacité d’'un amplificateur de puissance en technologie CMOS basée sur
une technique de polarisation adaptative de I’étage de puissance et utilisant les détecteurs CMOS
précédemment développés a été démontrée et fait I'objet du chapitre IV. Les résultats montrent
I'intérét de ce type d’asservissement ou l'efficacité de 'amplificateur est améliorée d’a peu prés
20 % sans dégrader les performances en linéarité du PA mesurée en présence d’'un signal modulé
large bande. La caractérisation des circuits congus a été faite en présence d'un signal modulé large

bande (16-QAM, 700 MHz).

Dans le cadre des technologies purement CMOS, le développement de PA pour les applications
mmW pose aussi le probléme de I'impact sur la fiabilité des porteurs chauds générés par les
niveaux de tension élevés se produisant au drain du MOS de puissance. Par rapport aux structures
en mode commun, le développement de structures différentielles et pseudo différentielles permet,
a puissance de sortie quasi identique, d’abaisser les tensions d’alimentation et des valeurs créte
des tensions dynamiques sur les drains et par conséquent d’augmenter la durée de vie des circuits.
Cependant, les structures différentielles nécessitent le développement de baluns intégrés
suffisamment performants en termes de bande passante, d’équilibrage en amplitude et phase et

de pertes.

Dans cet objectif et pour donner une ouverture a nos travaux, nous avons investigué dans le

chapitre V I'apport des lignes couplées a ondes lentes présentées dans le chapitre I pour la
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réalisation de baluns millimétriques intégrés de type Marchand. Cette étude est le fait du dernier
chapitre de ce mémoire. Les baluns développés utilisent un nouveau type de lignes couplées a
ondes lentes présentant des facteurs de couplage et des facteurs de qualité élevés. Nous avons
exploré une configuration particuliere de lignes couplées a ondes lentes CS-CPW, appelée SC-CS-
CPW, obtenue en réalisant des coupures dans les doigts flottants de la ligne CS-CPW. Cette
configuration de ligne permet d’avoir des facteurs de couplage électrique K supérieurs a ceux qui
sont obtenus avec les lignes couplées a ondes lentes CS-CPW classiques, sans changer le facteur
de couplage magnétique K;. Cela a pour conséquence une augmentation du facteur de couplage
total C. A partir d’abaques que nous avons développés pour ce type de lignes, nous avons
démontré leur apport sur la réalisation de baluns équilibrés miniatures, présentant une large

gamme de rapports de transformation et proposé une méthode de synthese globale.
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Chapitrel :Latechnologie BiCMOS 55 nm

I.1 Généralités

La technologie BiCMOS 55 nm (B55) est une technologie développée par STMicroelectronics
dans le cadre du projet CATRENE RF2THZ CT209 dans le but de fournir une plateforme en
technologie silicium pour le développement de systémes Radio Fréquences (RF), millimétriques
(mmWave) et Térahertz (THZ) tels que les radars automobile 77 GHz/120 GHz, les réseaux sans-
fil 60 GHz, I'imagerie et la détection pour les applications biomédicales et militaires, les
communications optiques allant jusqu’a 400 Gbits/s, la communication mobile photonique des
générations 4G/5G, et finalement pour le développement des solutions de mesures in-situ pour

les circuits millimétriques au-dela de 110 GHz.

Wavelength 10lcm : 1 (im : 1 f?m | 100l um
| I )
Frenuency 3|GHz 10:GHz 30IGHz 100.GHz 3OOIGHz 1. THz 3ITHz
Microwavés Millimeter waves -:(tTerahertz wavesi>-
i Mobile f/ @(@@
pone” | ﬁ On-vehicle JEEAE
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L]
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Figure I-1 Applications des technologies RF/mmWave [Kukutsu, 09].

Radio astronomy

Comme toutes les technologies BiCMOS, la technologie BiCMOS 55 nm est le fruit de
'association sur le méme puce silicium des transistors Bipolaires et CMOS. La partie CMOS de la
technologie est une version « shrinkée » de la technologie CMOS 65 nm. De l'autre c6té, la partie
bipolaire de la technologie utilise la méme architecture du transistor de la technologie B5T qui est
une technologie purement bipolaire développée par STMicroelectronics dans le cadre du projet
Européen FP7 DOTFIVE. La partie CMOS de la technologie permet de réaliser des systemes
numériques trés haute vitesse (compatibles avec les chaines de transmission haut-débit) sous

faible consommation et faible surface avec une densité de I'ordre de 800 Kgates/mm? [CMP, 14].

Dans ce chapitre nous allons présenter synthétiquement la technologie B55. Les modéles des
transistors MOS et bipolaire disponibles dans les technologies seront décrits briévement. Une
bibliographie sur les technologies silicium est présentée dans la troisieme partie, conduisant aux
apports et aux problématiques des technologies BiCMOS et CMOS avancées. Les différentes
structures passives utilisant le BEOL (Back End Of Line) de la technologie seront aussi briévement

présentées.
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1.2 Composants actifs

1.2.1 Le transistor MOS: le modele électrique

La modélisation a haute fréquence des transistors MOS submicroniques devient de plus en plus
complexe car les éléments parasites a prendre en compte sont de plus en plus nombreux.
Identiquement a la technologie CMOS 65 nm, la technologie B55 dispose de deux modéles pour le
transistor MOS : le modele PSP [Dormieu, 12] et le modéle BSIM niveau 4. Par rapport au modele
BSIM le modele PSP modélise d'une maniere plus précise les non-linéarités des transistors

[Quemerais, 10].
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Figure I-2 (a) Schéma équivalent complet du modele BSIM4 [Doan, 05], (b) modéle intrinseque du
transistor MOS, (c) Schéma équivalent du modéle PSP intrinséque [Dormieu, 12], (d) modéle
prenant en compte les éléments parasites .

Le comportement en petit signal [Doan, 05] du modele BSIM4 comprend la partie intrinseque
et extrinseque du transistor. Le modele intrinseque de la Figure I-2 (b) prend en compte le
comportement non quasi-statique du canal représenté par la résistance 7,45 en série avec la
capacité Cy. Les capacités parasites liées aux interconnexions métalliques des trois acces sont

déja inclues dans les capacités C,

gs» Cga €t Cgs. Le schéma électrique de la Figure I-2 (b) est

complété par d’autres éléments parasites tels que les résistances d’accés (R; RsetRp), les
inductances parasites d’accés (L; Ls et Lp), les capacités de jonction (Cg4p, et Cgp) ainsi que le
réseau des résistances modélisant I'accés du substrat (Rg,, Rgp et Rpp). Alternativement, le
transistor peut étre modélisé avec le modele PSP dont les schémas équivalents sont donnés sur
les Figure I-2 (c) et (d). La description complete du fonctionnement du transistor MOS, avec une

explication plus détaillée des modéles, est présentée dans [Dormieu, 12].

5
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1.2.2 Les transistors bipolaires SiGe : C

L’architecture utilisée pour le transistor bipolaire en technologie B55 est de type émetteur
double poly-silicium auto-aligné. Cette architecture est connue par le nom DPSA-SEG Double Poly
Self Aligned-Selective Epitaxial Growth [Chevalier, 12]. Cette structure est composée d'une base
intrinséque Si/SiGe : C dopé au bore, obtenue par épitaxie sélective, connectée a la base
extrinseque en poly-silicium. L’acces d’émetteur est en poly-silicium dopé a I'arsenic (Figure I-3).
L’architecture utilise des tranchés d’isolations profondes DTI (Deep Tranch Isolation) pour isoler
les transistors de leur environnement. Finalement, les STI (Short Trench Isolation) ont pour
objectif d’isoler le coeur du dispositif (la partie intrinseque) de la prise de contact du collecteur

[Lacave, 13].

Polybase Base SiGe:C Polyémetteur ~ Espaceurs G Boamboms B G

, PR AN
B E SIC -
N‘ \‘;“ in-situ A .
r'//ﬂ%ﬁ‘ Bt e [
sT1 —l B
N+ .

! spacers (S8
Sl/SlGe CB

== doped base

Figure I-3 Vues en coupe du transistor npnvhs de la technologie B55 : (gauche) schéma, (droite)
image d’un transistor réalisé sur le premier wafer B55.

Nous présentons le modeéle électrique du transistor bipolaire sans rentrer dans les détails de

fabrication de ce transistor, ni dans les détails physiques de cette structure.

1.2.2.1 Le modele électrique

Avec la montée en fréquence et la réduction des dimensions des transistors en technologies
avancées, les modeles tels qu’Ebers-Moll, SGP, VBIC, STBJT ne sont plus capables de décrire les
caractéristiques des transistors bipolaires. Le modele MEXTRAM et son alternatif HICUM sont les
plus utilisés actuellement car ils présentent une précision élevée dans tous les régimes de

fonctionnement et dans les conditions du courant fort [Perez, 07].

La Figure I-4 représente le circuit équivalent du modele HICUML2 (HICUM Level2) utilisé par
STMicroelectronics pour la modélisation des transistors bipolaires en technologies B55 [Deng,
14]. Ce modele a été développé en 1986 par le Professeur Michael Schroter en Allemagne
[Schroter, 10]. 11 considere les différents effets physiques qui gerent les caractéristiques des
dispositifs bipolaires. Le modéle est partagé en deux parties. Une partie intrinséque qui décrit le
comportement électrique du transistor formé par les nceuds E’, B’, C’, S’. Une deuxieme partie qui
décrit les effets parasites bidimensionnels entre les accés externes E, B, C, S et les nceuds internes
E’, B’, C', S". En plus, un réseau thermique est ajouté a ce modele pour permettre la modélisation

du phénomene d’auto-échauffement [Schroter, 10].
6
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Figure I-4 le circuit équivalent du modéle HICUML2 (HICUM Level2) utilisé pour la modélisation
des transistors bipolaires en technologies B55 [DK, V13].

La partie intrinseque du transistor comprend le courant interne émetteur-base Izg;, le courant
interne de collecteur-base gy, les charges de désertion dans I'émetteur et dans le collecteur (Q,g,

et Qj¢r), les charges des porteurs minoritaires dans I'émetteur et dans le collecteur (Qpg et Qpc),

le courant de transfert/; et finalement le courant d’avalanche I, ,;. Ces paramétres sont
modélisés au niveau physique dans le modele HICUM pour permettre une meilleure description
du transistor indépendamment du process. Ces quantités sont utilisées pour le calcul des
caractéristiques statiques graces a la relation généralisée ICCR « Integral Charge Control Relation»

[Schroter, 93].

Le transistor externe est composé des résistances parasites séries Rg, Rgy, Rcx, des parties
externes de la charge de désertion base-émetteur et des courants de base. La nature distribuée de
la charge de désertion base-collecteur est modélisée par un réseau en m a l'aide des
éléments Qpcx1, Rpx, Qpcxz- La charge de désertion collecteur-substrat Qs est utilisée pour
définir le transistor PNP parasite avec son courant de transfert I;s. Les effets de substrat sont
modélisés via la résistance Rgy; et la capacité Cgyy. Le courant de base est totalement décorrélé du
courant de transfert et partagé en une partie interne (Igg; etlpc;) et une partie externe
(I;gep et I;pcx) autour de la résistance de base interne Rg,. Cette résistance est fonction de la
polarisation et de la fréquence afin de prendre en compte la modulation de la conductivité ainsi
que la dé-focalisation du courant émetteur en statique et en dynamique [Perez, 07]. La
modélisation et la caractérisation, jusqu’a 325 GHz, du transistor bipolaire de la technologie B55

sont détaillées dans [Deng, 14].
1.2.3 Les parameétres de performance des transistors MOS et Bipolaires

1.2.3.1 Lafréquence de transition f; et la fréquence maximale d’oscillation f,,,,

La fréquence de transition f; et la fréquence d’oscillation maximum f,,,,, sont deux parametres

permettant de caractériser les performances des transistors en hautes fréquences. La

7
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performance intrinséque d’'un transistor est caractérisée par sa fréquence de transition f,
correspondant a la fréquence de coupure pour laquelle le gain linéaire en courant hz; devient
unitaire. Ce gain en courant s’exprimant en fonction des parameétres S est présenté par I'équation
(Eq.I-1) [Gonzalez, 97] :

(1 =811)(A = S22) + 512521

|hyi| = Eq.I-1

La fréquence d’oscillation maximum f,,,, prenant en compte les éléments parasites
extrinseques représente la fréquence pour laquelle le gain unilatéral de Mason U [Mason, 54]

devient unitaire.

Pour les transistors MOS, les expressions de ces fréquences couramment rencontrées dans la
littérature [Boots, 04] [Voinigescu, 04] sont données par les équations (Eq. I-2) et (Eq. I-3) avec
9m la transconductance du transistor, g4 la conductance dynamique de sortie et Cg4 la capacité

totale vue a la grille du transistor (i.e. somme de Cy et Cyq).

gm fr
fr= Eq.I-2 £ .. = Eq.1-3
2 / (ngz - gdz) " 2,/(Rg + Tags + Rs)(gas + 21frCyq)

Une forte valeur de f; nécessite une transconductance g,, élevée et des capacités intrinséques

Cya et Cg4 réduites. La fréquence fr,,, dépend a la fois de f;, mais aussi des résistances d’acces de

la source R et de la grille R;;.

Les équations (Eq. I-4) (Eq. I-5) décrivent les fréquences f; et f;;,4, du transistor bipolaire en

fonction de ses parameétres physiques et électriques [Iniewski, 08] :

1 1 -
fr=— _ Eq.1-4 fr

2 1 W, W, f; = |[o———
(Re + %)(CBE + Cpc) + ﬁ + 2 ]Z + R Cpc max 8l

Eq.I-5

Avec g,, la transconductance, 13, et R, sont la résistance de base et d’émetteur respectivement,
Cgg et Cpc les capacités base-émetteur et base-collecteur respectivement, W et W, sont la largeur
verticale de la base et du collecteur respectivement, D}, lalongueur de diffusion des électrons dans

la base, V; la vitesse de saturation des électrons.

La Figure I-5 met en évidence I'évolution de ces fréquences caractéristiques en fonction de
différents nceuds technologiques et pour plusieurs fondeurs et instituts de recherche. Les
triangles noirs représentent les couples f;/ fmax de chaque technologie. Le code couleur est utilisé
pour identifier le fondeur. Les noms utilisés sur la figure sont les noms donnés par les fondeurs a
leurs technologies. Cette étude inclut des technologies BICMOS qui datent de 1993 (comme la
technologie AMS S35D4) qui sont toujours largement utilisées, ainsi que des technologies tres
récentes (comme la technologie BiCMOS 55 nm de STMicroelectronics et la technologie SG13G2

8
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de l'institut de recherche allemand IHP) qui représentent I'état de I'art des technologies SiGe

BiCMOS. Nous avons également inclus les technologies CMOS les plus performantes actuellement

disponibles. Bien que les technologies III-V aient des fréquences f; et f,,4, Nettement supérieures

a celles des technologies silicium, nous n’avons pas inclus ces technologies dans notre étude

bibliographiques. Une étude détaillée comparant les technologies III-V avec les technologies SiGe

est présentée dans [Deng, 14]. Les références bibliographiques pour les couples f; /finax reportés

sur la Figure I-5 sont listées dans le Table I-1.
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Figure I-5 Etat de I'art des performances fréquentielles, f,,,. en fonction de f;, des transistors
MOS et bipolaire en technologies silicium.

La technologie B55, utilisée dans cette these, présente des performances f; /fiax tres

compétitives, offrant a ses utilisateurs la possibilité de développer des circuits trés performants

pour les applications millimétriques.

Table I-1 Références bibliographique des fréquences f, et f,,.. pour les technologies silicium

(SiGe BiCMOS et CMOS).
Fondeur HBT SiGe CMOS bulk et CMOS SOI
ST [Chevalier, 12] [Chantre, 03] [Martineau, 12][Tang, 12]
[Centurelli, 05]
[HP [[HP, 14] -
IBM [Armstrong, 07] [Singh, 03] [Scholvin, 04]
AMS [AMS, 14]
Intel -- [Post, 06] [Martineau, 12]
Infinieon [Chevalier, 12] --
IMEC [Huylenbroeck, 11] --
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En général, la réduction de la largeur d’émetteur W, et de I'épaisseur de base neutre Wy, de

transistors bipolaires, permet d’augmenter les fréquences f; et f;,4. - La Figure I-6 montre une

évolution en W, 11

pour la fréquence de transition. Ces fréquences f; et f,4, aUgmentent aussi

avec le dopage de la région collecteur réduisant la résistance R, de la zone neutre de collecteur.

Cependant la réduction de W}, et R. s’accompagne d’une réduction de la tension d’avalanche du

transistor. Ce scénario peut étre observé Figure I-8 pour les technologies SG25C et SG25H2 de

[HP (en bleu).
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Figure I-6 Evolution de de la fréquence de transition en fonction de la largeur d’émetteur W,

De méme, I'amélioration de la fréquence f; des transistors MOS est liée a la fois a la réduction

des dimensions latérales du transistor (largeur de grille Ly, largeur de diffusion du drain et de la

source), et a la réduction de I'épaisseur de I'oxyde de grille.
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Figure I-7 Evolution de la fréquence de transition en fonction de la largeur de grille minimale L.
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Une approche théorique, présentée dans [Tang, 12], permet de montrer que la fréquence de
transition f; évolue en Lg™®. Cette évolution est confirmée par la Figure I-7 pour une valeur
de @ = 1. Les données de la Figure I-7 représentent les meilleures performances annoncées pour

chaque technologie ou le transistor est polarisé a une densité de courant optimale correspondant

au maximum de f;.

I.2.3.2 Tension maximale

Une relation fondamentale existe entre la fréquence de transition et la tension maximale qui
peut étre appliquée entre le collecteur et I'émetteur du transistor bipolaire. Cette relation (Eq.
I-6), nommeée limite de Johnson (Johnson limit) [Voldman, 01] [Prasad, 01], définit la tension
d’avalanche entre le collecteur et I'émetteur VBy 5o en fonction de la fréquence de transition f;,

de la vitesse de saturation v, du gain en courant 8, et du champ électrique critique pour le
phénomene d’avalanche E, ;.

EcritVs
VB =
0= 2 iR

La Figure I-8 montre cette évolution VBy ko f;, relative a celle des technologies SiGe. Les

Eq.1-6

points rouges sur Figure I-8 représentent I'équation Eq. I-6 ou les paramétres E_.;;, vs, 8, et m
sont fixes (Eqi =5X10°V cm™1, V, =2x 10" cms™!, =250, m =4) pour toutes les

technologies.
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Figure I-8 Tension d’avalanche en fonction de la fréquence de transition des transistors
bipolaires en technologies SiGe avancées.

Cette étude montre que 'augmentation de la fréquence de transition, associée a la réduction
de la taille du transistor, impose un vrai défi au niveau de la tension V By g, - On peut remarquer
que pour des fréquences de transition faibles, les technologies ont toujours fonctionné largement

en dessous de la limite de Johnson. Cela n’est plus valable pour les technologies millimétriques
11
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qui ont une fréquence de transition supérieure a 250 GHz. Cette diminution de VBy g est
accompagnée d’'une réduction de la tension d’alimentation V;; qui ne doit pas dépasser VBycgo

pour garantir la fiabilité du transistor.

En ce qui concerne les transistors MOS la tension maximale de drain relative a la tension
d’alimentation V;; diminue avec la longueur de grille L, pour satisfaire a des critéres de fiabilité
des transistors a I’échelle submicronique (Figure I-9). En effet, le phénoméne de claquage de
I'oxyde de grille des transistors peut se produire lorsque de fortes tensions sont appliquées sur la
grille et sur le drain [Tang, 12]. En outre, les forts champs électriques entre le drain et la source
du transistor sont également a 'origine du vieillissement prématuré des transistors par l'injection
de porteurs chauds dans la grille [Quemerais, 10]. Pour la technologie BiCMOS 55 nm considérée

dans ces travaux, la tension d’alimentation est limitée a 1,2 V pour les transistors MOS et bipolaire.

3.5 "
’,
s o’
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® -’ |c35D4
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6 2 CMO5130
= CMOS65 / Vdd = 0.9267e0.0037Le
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g 15 cmosas | A-_cpmosis0
= L&
T 1 1\ CMOS 9RF
c
2 cmosss CMO56550I
5 0.5 3
[ cMOS45
0
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Lg minimale (nm)
Figure I-9 Evolution de la tension d’alimentation Vdd nominale en fonction de la largeur de grille
minimale L, pour les technologies CMOS RF.

1.2.3.3 Le gain maximum disponible

Le gain maximum disponible MAG (Maximum Available Gain) d’un transistor rend compte de
sa capacité a amplifier la puissance d'un signal. Ce gain est obtenu lorsque I'amplificateur est

simultanément adapté en entrée et en sortie [Tang, 12].

LaFigure I-10 montre I'évolution du MAG a une fréquence de 120 GHz en fonction de la densité
de courant [Chevalier, 12] pour plusieurs générations de transistors bipolaires développées a
STMicroelectronics. Nous avons complété ces résultats par des données de simulations pour la
technologie B55. Contrairement au cas du transistor MOS, nous pouvons constater que la valeur
maximale du MAG est obtenue pour des densités de courant différentes selon la technologie. Nous

remarquons que la valeur maximale du MAG augmente avec I'avancée des technologies. Cette
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augmentation est directement corrélée avec l'augmentation de f,,, (Figure I-10). Une

caractéristique similaire est observée pour les transistors MOS submicroniques comme [Woerlee,

01].

MAG @ 120 GHz (dB)

MAG @ 120GHz (dB)

u T
0 5

L] L]
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Figure I-10 Gain MAG en fonction de la densité du courant pour différentes technologies (gauche) :
données issues de [Chevalier, 12] a 120 GHz et simulation en technologie B55 (L, =4.5 um,
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Une fois les principales caractéristiques des structures actives disponibles en BiCMOS 55nm
(transistors bipolaires et MOS) parcourues, nous allons nous intéresser aux structures passives.
En effet, le développement d’une technologie performante, pour les applications trés hautes
fréquences, ne peut pas étre assuré uniquement par I'optimisation des composants actifs de la

technologie. Il doit étre accompagné par le développement de composants passifs réalisés dans

les couches métalliques qui forment le Back End Of Line (BOEL) de la technologie.

T
380

1.3 Le Back End of Line (BEOL) de la technologie BiCMOS 55 nm

Le BEOL de la technologie B55 est dédié a des applications millimétriques. Un BEOL est adapté

au millimétrique quand il présente le minimum de perte pour les lignes de transmission

d'impédance caractéristique 50 Q [Chevalier, 07].
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Figure I-11 Construction de BEOL de la technologieBiCMOS9MW, BiCMOS 55 nm, et CMOS 55 nm.
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Comme illustré sur la Figure I-11, les couches en cuivre de M; a M, etleurs vias intermédiaires
sont les mémes que celles de la technologie CMOS 55 nm, tandis que la couche Mg et son via
(ViaU) sont I'équivalent, en terme d’épaisseur, de la couche M;; et son ViaT de la technologie
BICMOS9MW. La distance entre la couche du métal épais Mg, etla couche M; est de de 5.5 um. La

couche d’aluminium Alucap est la méme dans les trois technologies.

Les couches métalliques épaisses (Mg, M, Mg) ont pour but de réduire les pertes résistives
dans les interconnexions et donc de permettre la réalisation des structures passives a faible perte.
En revanche, les dimensions des niveaux de métallisation inférieurs (du niveau M; a niveau Mc)
sont réduites en termes d’épaisseur. Cette diminution de I'épaisseur des métaux entraine
également une réduction de I'épaisseur des couches diélectriques. Ceci a pour conséquence de
rapprocher les niveaux de métal épais du substrat a faible résistivité. La faible résistivité du
substrat en silicium massif (utilisé pour réduire I'effet « latch-up » dans les transistors MOS) induit
des pertes résistives non négligeables dans les structures passives réalisées avec les couches
supérieures. En revanche, cette configuration permet de réaliser des capacités inter-digitées a
forte densité d’intégration et un facteur de qualité acceptable (voir paragraphe IL.4 sur les
capacités).

Des contraintes technologiques de plus en plus sévéres sont également a prendre en
considération. Notamment, des regles de densité des niveaux de métallisation du BEOL doivent
étre respectées pour assurer une planéité sur toute la tranche du wafer lors des opérations de
polissage mécanique CMP (Chemical Mechanical Planarization). En outre, les largeurs maximales
des métallisations sont de plus en plus faibles. De méme, les régles d’électro-migration a une
température donnée sont de plus en plus séveres dans le cadre de la réduction de la largeur des
niveaux métalliques [Quemerais, 10]. Le phénomene d’électro-migration, se traduisant par une
déformation dans le temps d'un conducteur métallique lorsqu’une forte densité de courant
traverse ce-dernier. Ce phénomene est autant plus marqué que la température est élevée. Par
conséquent, avec 'avancée des technologies, I'impact de ce phénomene doit étre pris en compte
des le début du design des transistors. Nous reviendrons par la suite sur la mise en pratique de

cette contrainte lors de la conception des circuits actifs et passifs.

1.4 Structures passives intégrées en technologie BiICMOS 55 nm

1.4.1 Leslignes de propagation

Les lignes de propagation sont des éléments essentiels pour la conception de circuits passifs
radiofréquences classiques tels que les réseaux d’adaptation d’impédance, les diviseurs de
puissance, les coupleurs, les filtres et les déphaseurs. En technologie intégrée, trois topologies de

lignes de propagation sont souvent utilisées : (1) les lignes microruban, (2) les lignes coplanaires
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(CPW), et (3) les lignes a ondes lentes (S-CPW pour Slow-wave CPW). Chacune de ces lignes a ses
avantages et ses inconvénients vis-a-vis de I'application [Tang, 12] [France, 11]. Pour les besoins
des circuits intégrés réalisés au cours de mes travaux de thése, j'ai eu recours a 'utilisation des
lignes de propagations TFMS (pour Thin Film Micro-Strip) aussi bien que des lignes S-CPW. Les
lignes coplanaires n’ont pas été utilisées lors de ce travail.

Dans ce chapitre, le principe de fonctionnement des lignes de propagation TFMS et S-CPW est
tout d’abord introduit. Les parameétres d’optimisation de chaque structure sont présentés ainsi
que les différentes contraintes technologiques rencontrées lors de la conception des circuits
passifs dans les technologies intégrées. Nous présentons également les résultats des mesures des

différentes lignes réalisées en technologie BiCMOS 55 nm.

1.4.1.1 Les lignes microruban ou TFMS

La ligne microruban est une topologie simple composée d'un plan signal et d’'un plan de masse
séparés par une couche isolante (SiO; en technologie silicium) (Figure I-12 (a)). Dans ce type de
ligne, seul le mode quasi-TEM est présent. Cela est d au fait que les composantes longitudinales
du champ sont faibles par rapport aux composantes transversales [Pozar, 11]. La premiere mise
en ceuvre de cette topologie date du début des années 1950 [Grieg, 52]. Les degrés de liberté
permettant d’ajuster I'impédance caractéristique sont la largeur du conducteur central W et
I'épaisseur du diélectrique h. En technologie intégrée standard, I'impédance caractéristique
maximale peut étre réalisée en utilisant la couche la plus haute (MTOP) avec la largeur la plus
faible autorisée par les régles de dessin. D’autre part, 'impédance caractéristique minimale peut
étre réalisée en utilisant pour la ligne centrale 'empilement des couches de MTOP a M2 avec la

largeur la plus grande autorisée. Dans ce cas, le plan de masse est fait par la couche M1.

Section n

(a) (b) (9
Figure I-12 (a) Vue 3D d’une ligne TFMS avec plan de mase en M1-M2, (b) Masse en M1 pour la
ligne TFMS microruban, (c) circuit équivalent d’'une section de la ligne TFMS.

L’utilisation d’'un plan de signal épais et large diminue énormément les pertes conductrices.
Par contre, la proximité entre le plan du signal et le substrat augmente les pertes par couplage
avec le substrat a travers les trous qui sont faits dans le plan de masse afin de respecter les regles
de densité maximale du métal. Pour réduire la pénétration du champ électrique dans le substrat,

deux solutions sont utilisées : la premiere consiste a superposer les couches M1 et M2 Figure 1-12
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(a). Cette solution réduit légérement I'impédance caractéristique maximale. La seconde consiste
a utiliser seulement la couche M1 tout en évitant les trous en dessous du plan de signal. Les régles

de densité sont respectées en réalisant les trous en dehors la zone de fort champ, Figure 1-12 (b).

Le comportement des lignes TFMS est généralement décrit par le modéle des télégraphistes
illustré sur la Figure I-12 (c), ou R}, L;, C; et G; sont respectivement la résistance linéique en (0/m,
I'inductance linéique en H/m, la capacité linéique en F/m et la conductance linéique en S/m.
L’impédance caractéristique Z,. et 'exposant de propagation y peuvent alors s’exprimer a 'aide

de ces parameétres distribués. Nous obtenons les relations définies par les (Eq. I-7) et (Eq. I-8).

Eq.1-7

Eq.1-8

y=JRi+jLiw) (G +jCw)=a+jp

Pour les lignes de propagation a faibles pertes, les composants R; et G; peuvent étre négligés
dans la formule de Z.. L’augmentation de I'impédance Z. nécessite la réduction de la capacité
linéique C; et/ou l'augmentation de L; (utiliser un plan signal étroit et loin de la masse).
Concernant I'exposant de propagation, il est composé d’une partie réelle (constante d’atténuation
a en Np/m) et d’'une partie imaginaire (constante de phase f en rad/m). Dans le cas des lignes a
faibles pertes, a et § peuvent étre simplifiés et extraits du développement au premier ordre de

I'exposant de propagation (voir Eq. I-9 et Eq. I-10), avec w la pulsation en rad/s, v,, la vitesse de

phase en m/s et C, la vitesse dans le vide qui vaut 3x 108 m/s.

1R
a==(=+G2.) Eq.1-9
2°Z,

g = “)\/ gref = LG Eq.1-10

U(p

Le facteur de qualité, défini par (Eq. I-11) [Hsu, 63], traduit une image du déphasage par unité
de pertes. D’apres [Golde, 63], cette définition est valable pour des facteurs de qualité
suffisamment élevés, supérieurs a 5, ce qui est le cas des lignes de propagation utilisées. C’'est donc
cette définition que nous utiliserons tout au long de ce manuscrit.

B Eq.1-11
Q=2— a
a

Ce facteur de qualité sera dans la suite utilisé pour I'évaluation de différentes lignes fabriquées.
Les lignes seront également comparées avec des lignes a ondes lentes de méme impédance
caractéristique. Un modele électrique basé sur la physique des lignes en microruban intégrées est

proposé par [Quemerais, 10-2].
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1.4.1.2 Leslignes a ondes lentes S-CPW

D’aprés I'équation (Eq. I-11), 'amélioration du facteur de qualité peut se faire par la
diminution des pertes linéiques et/ou par 'augmentation de la constante de phase, et donc la
constante diélectrique. [Tang, 12] a démontré que le ralentissement de l'onde, obtenu en
chargeant périodiquement une ligne de type CPW par des barreaux flottants, permet d’augmenter
la constante de phase alors que la constante d’atténuation reste comparable a celle d'une ligne de
propagation classique. Cette solution a pour conséquence d’améliorer le facteur de qualité sans

avoir besoin de modifier les processus de fabrication.

La ligne de propagation a ondes lentes S-CPW est composée d’'une ligne CPW classique avec
des barreaux métalliques flottants disposés perpendiculairement au sens de propagation et situés
a une distance h au-dessous de la ligne CPW, comme présenté sur la Figure I-13. Cette topologie
de guide concentre les lignes de champ électrique entre les rubans CPW supérieurs et le réseau

de barreaux métalliques a potentiel flottant, comme le montre la Figure I-13.

e Parameétres delaligne CPW principale:
- Wy : largeur du ruban central
- G : distance latérale entre le ruban signal et
les plans de masse
- W : largeur totale des plans de masse

- tepw : épaisseur des conducteurs de la ligne
CPW

e Parameétre des barreaux flottants:
- t}, : épaisseur des barreaux du blindage
- SL :largeur du barreau vu dans le plan
horizontal au sens de propagation
- §S : espacement entre deux barreaux
périodiques voisins
- h: épaisseur du diélectrique séparant la

e P ligne CPW et les barreaux flottants

\ '/ - W : recouvrement des barreaux sous les
- - plans de masse
- W, : longueur totale du barreau

Silicium

Figure I-13 Principe d'une ligne S-CPW avec ses paranlétres géométritﬁles ainsi que la
distribution des champs électrique E et magnétiqueH.

En effet, si’espacement SS entre les barreaux (SS) reste inférieur ou de I'ordre de la hauteur h,
ces derniers forment un écran qui empéche la pénétration du champ électrique dans le substrat.
De cette maniére, une augmentation de la capacité linéique C; due a I'effet capacitif ajouté entre la
ligne CPW etles barreaux flottants est obtenue. Cependant, 'espacement SS laisse passer le champ

magnétique vers le substrat (Figure 1-13), permettant de conserver la valeur de I'inductance
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linéique L; d’'une ligne CPW classique. Une étude détaillée sur I'influence de ces parametres

géométriques sur les performances électriques des lignes S-CPW est présentée dans [Franc, 11].

Dans ce contexte, la vitesse de phase v, donnée par I'équation (Eq. I-12) est alors réduite pour
laligne S-CPW par rapport a la ligne CPW classique, d’ot le nom de ligne a ondes lentes. Ainsi, une
forte permittivité relative effective &5 de la ligne est obtenue (voir Eq. I-13) conduisant a un

facteur de qualité Q élevé puisque ce dernier est proportionnel a la racine carrée de la permittivité
&reff (cf. équation Eq. I-10 et Eq. I-11).

, 1 Eq.1-12
o =
VLG
greff = Co(LlCl)z Eq. I-13

En pratique, la configuration des lignes a ondes lentes permet d’obtenir des facteurs de qualité
Q deux a trois fois supérieurs a ceux de lignes de propagation classiques dans la méme
technologie, comme démontré par [Darine, 09]. De plus, 'augmentation de &5 qui implique une
augmentation de la constante de propagation 3 (Eq. I-10), entraine aussi une diminution des
longueurs physiques des lignes [ pour une longueur électrique 8 désirée (Eq. I-14).
0=p1 Eq.1-14

Un modele analytique, développé dans notre laboratoire (basé sur les travaux présentés dans
[Tang, 12] [Franc, 11]), est utilisé pour 'optimisation des lignes S-CPW.
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Figure I-14 Abaques utilisées pour la conception des lignes S-CPW : facteur de qualité et largeur
du ruban en fonction de I'impédance caractéristique (pour différents empilements) (a
60 GHz et avec =25 pm, W, = 12 um, SL= 0,16 pm et SS = 0,64 pm).

La Figure I-14 montre les abaques, extraits a partir du modele a 60 GHz, du facteur de qualité

et de la largeur du ruban signal en fonction de I'impédance caractéristique des lignes S-CPW
réalisées avec différents empilements et différentes positions des doigts. La largeur des doigts

SL=0,16 um et I'espacement entre deux doigts SS = 0,64 um sont communs pour toutes les lignes.
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L’annotation M; M;F M;signifie que le ruban signal est fait par I'empilement des métaux M; a M; et
que les doigts sont réalisés par le métal M. Pour que les lignes soient technologiquement
réalisables, la largeur du ruban signal varie entre 5 um et 40 pm. Les largeurs G et W, sont fixées
a respectivement 35 pm et 12 pm afin de limiter 'encombrement latéral de la ligne. Une large
gamme d’'impédances caractéristiques peut étre obtenue avec ces lignes, entre 20 Q et 115 Q, ainsi
que des facteurs de qualité de I'ordre de 30 pour une impédance caractéristique proche de 50 Q.
Le facteur de qualité diminue lorsque I'impédance caractéristique s’éloigne de 50 (2, quel que soit
I'empilement utilisé. L'impédance caractéristique minimale est obtenue avec la ligne M8BM6FM5,
ou les doigts sont trés proches du ruban signal, pour une largeur de 40 pm. Pour cette ligne, la
permittivité relative effective est d’environ 45 et la constante d’atténuation est de 'ordre de

1,7 dB/mm.

En outre, I'impédance Z, maximale (Z, = 115 Q) est obtenue avec la ligne M8BM8FM1 ou les
doigts sont les plus éloignés du ruban signal de largeur de 5 pm. Pour cette ligne, la permittivité
relative effective est d’environ 8 et la constante d’atténuation est de I'ordre de 1,1 dB/mm (Figure
I-15). Cette ligne conduit a un confinement du champ électrique moins important, ce qui dégrade
le facteur de qualité (Figure I-14). La perte peut étre calculée pour chacune des lignes en utilisant

I'équation (Eq. I-11) avec les données extraites a partir de I'abaque de la Figure I-15.

SL=0.16um $S=0.64um @60GHz
32 T T T T T T

S-CPW M8MSFM5/|. ..

® S-CPW M7M8FM5

® S=CPW M6M8FMS5---~

® S-CPW M8M8FM1

® S-CPW M6M8FM1|---
S-CPW MG6M8FM4

® S-CPW MS8M8FM2 | " |

12l 1;0 1;5 2in 2i5 E 3iu A
Figure I-15 Evolution des paramétres caractg;'istiques Q et &, a 60 GHz en fonction des
largeurs du ruban de signal de plusieurs lignes S-CPW (SL= 0,16 pm, SS = 0,64 pm).

La Figure I-16 présente une comparaison en fonction de la fréquence des performances
mesurées de deux couples de lignes TFMS et S-CPW concues en technologie BiCMOS 55 nm, ayant
des impédances caractéristiques comparables (respectivement autour de 25 Q et 80 Q). Les lignes
mesurées sont épluchées (de-embedded) en utilisant la méthode des deux lignes développée dans
I'article [Mangan, 06]. Cette étape d’élimination des effets parasites nous permet de remonter aux

caractéristiques propres du dispositif sous test (sans les plots de mesure et les lignes d’accés).
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Figure I-16 Comparaison entre les performances mesurées des lignes TFMS et S-CPW en
technologie B55.

L'impédance caractéristique minimale obtenue avec les lignes S-CPW M8M8GM1 et TFMS
M8MS8FM1 est proche de 25 Q. Pour la ligne microruban, la permittivité relative effective est
d’environ 5 et la constante d’atténuation a 60 GHz est de l'ordre de 1 dB/mm, conduisant a un
facteur de qualité modéré de 12. En ce qui concerne la ligne a ondes lentes S-CPW M8MS8FM5,
malgré des pertes linéiques légérement plus importantes (1,35 dB/mm a 60 GHz), le facteur de
qualité s’améliore tout de méme d’un facteur proche de deux (Q = 22 a 60 GHz), ce qui estdii a la
permittivité relative effective tres élevée de cette ligne (&..rf = 32). En outre, I'impédance
caractéristique maximale obtenue avec la ligne S-CPW M8M8FMS5 est proche de 83 Q, contre 72 Q)
avec la ligne TFMS M8M8GM1, toujours avec un facteur de qualité deux fois plus élevé pour la
version S-CPW. La comparaison des résultats de mesure nous permet de valider quantitativement
I'intérét des lignes S-CPW pour la réduction de la longueur physique de la ligne, liée a
I'augmentation de la permittivité, ainsi que pour I'amélioration de son facteur de qualité. Ce
résultat valide également la méthode de modélisation des lignes S-CPW. Des détails sur le modele

des lignes S-CPW sont donnés dans [Franc, 11] [Tang, 12] [Bautista, 15].

1.4.2 Leslignes couplées

Les lignes couplées consistent en deux rubans conducteurs mis 'un a c6té de I'autre a une
distance suffisamment proche pour avoir un couplage entre les deux. Elles sont utilisées dans de
nombreuses applications pour réaliser des coupleurs directionnels, des filtres, ainsi que des
baluns. En technologie intégrée, ces lignes sont souvent réalisées par : soit des lignes ECL (Edge
Coupled Line), soit des lignes BCL (Broadside Coupled Line). L’approche BCL nécessite néanmoins
de disposer d'une technologie multicouche dédiée [Vu, 10]. Les structures les plus courantes de
lignes couplées, les lignes couplées microruban ou coplanaire (Figure I-17), souffrent de niveaux
de couplage faibles car la valeur de la capacité mutuelle est limitée technologiquement par la
largeur et I'espacement minimums des rubans qui les constituent. De méme, la diminution de la

capacité entre les deux conducteurs et le plan de masse est limitée par la largeur minimale
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technologiquement réalisable pour les rubans. En outre, les cartes de champ des modes de
propagations des lignes sont différentes, une partie de I'énergie se propage dans l'air et 'autre
dans le silicium, ce qui entraine des vitesses de phase différentes et dégrade les performances des

lignes couplées lorsqu'il s’agit de réaliser des coupleurs a forte directivité.

Figure I-17 Structures des lignes couplées : (gauche) microruban, (droite) coplanaire (CPW).

Ces problémes constituent les défis de la conception des baluns intégrés (sujet du chapitre V.).
D’une part, le faible couplage et le faible rapport entre 'impédance du mode pair et 'impédance
du mode impair limitent le rapport de transformation d’'impédance réalisable pour le balun.
D’autre part, la maitrise du contréle des vitesses de phase des modes pair et impair est nécessaire
pour la réduction du déséquilibre de phase et d'amplitude en sortie du balun ainsi que pour
I'optimisation de la bande passante. Nous allons dans ce chapitre décrire le principe des lignes
couplées et expliquer leur fonctionnement ainsi que les différentes solutions disponibles en

technologie intégrée BiCMOS 55 nm.

1.4.2.1 Modes de propagation

Deux lignes soumises a une influence électromagnétique mutuelle sont susceptibles de
propager deux modes fondamentaux caractérisés chacun par une impédance caractéristique et
une constante de propagation. Dans le cas d'une structure symétrique par rapport a l'axe de
propagation, les modes sont nommés « mode pair » et « mode impair ». Nous introduisons dans

cette partie le principe d’analyse de ces deux modes.

Analyse des modes pairs : pour analyser les modes pairs, les deux branches de la ligne
couplée doivent étre excitées par le méme signal, méme amplitude et méme polarité (Figure
I-18). Dans cette configuration, un circuit ouvert est virtuellement créé entre les deux branches,
soit un mur magnétique créé au niveau de 'axe de symétrie. Dans ce cas, aucun champ électrique
ne s’établit horizontalement entre les deux lignes couplées. Le plan de symétrie, au milieu entre
les deux lignes, représente un plan H parfait (le champ magnétique vertical est nul). Le couplage
entre les deux lignes se fait par couplage inductif. Ce phénomene empéche la constitution d’'une
capacité entre les deux lignes et donc augmente I'impédance du mode pair puisque seules les

capacités verticales entres les lignes et la masse sont présentes.
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masse

Figure I-18 Distribution du champ électromagnétique dans la ligne couplée microruban:
(gauche) pour une excitation en mode pair, (droite) pour une excitation en mode impair.

Analyse des modes impairs : pour analyser les modes impairs, les deux branches de la ligne
couplée doivent étre excitées par deux signaux de méme amplitude et de polarités opposées
(Figure 1-18). La ligne est alors excitée par un signal différentiel. Dans cette configuration, un
court-circuit virtuel est créé entre les deux lignes couplées. Le plan de symétrie représente un
plan de masse flottant, on parle alors de mur électrique. La présence du champ électrique entre
les lignes couplées implique une capacité entre les deux lignes. Cette capacité réduit I'impédance
caractéristique de la ligne couplée et elle est responsable du couplage entre les deux rubans. Dans
ce cas, le couplage entre les deux rubans se fait par couplage magnétique et électrique. Dans les
paragraphes suivants, les deux modes pairs et impairs sont présentés en utilisant une approche

« circuit ».

1.4.2.2 Les lignes couplées en technologie microruban

Une ligne couplée en technologie microruban consiste en deux lignes microruban classiques
mises l'une a c6té de I'autre a une distance suffisamment proche pour avoir un couplage entre les
deux. La modélisation de cette ligne peut étre faite en ajoutant une inductance et une capacité

mutuelles au model RLGC comme nous montre la Figure I-19.

Circuit ouvert
(plan E)

Circuit ouvert

(plan H)

Lo + Ly

signal signal

oxyde

Figure I-19 (gauche) Circuit équivalent de la ligne couplée en mlcroruban, (milieu) circuit
équivalent pour le mode pair, (droite) circuit équivalent pour le mode impair.

Les paramétres L, et C, correspondent a I'inductance linéique propre et la capacité linéique
propre des lignes microruban qui constituent la ligne couplée. Les parameétres Let Cp,
correspondent a I'inductance linéique mutuelle et la capacité linéique mutuelle qui modélisent le
couplage magnétique et capacitif entre les lignes microruban couplées. Pour simplifier le modéle
électrique de la ligne, les pertes résistives séries et les pertes par couplage dans le substrat sont
négligées. Ceci ne modifie pas les couplages dans un contexte « faibles pertes ». Deux facteurs sont
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utilisés pour évaluer le couplage dans une ligne couplée. Le premier est nommé k;, il est utilisé
pour modéliser le couplage inductif :

e — [0

ky = 1e + Lo Eq.I1-15

Le second est nommé k., il est utilisé pour modéliser le couplage capacitif :

ce—-cC°

ke = ce + Co Eq.1-16

Les parameétres L¢, C¢, L° et C° sont I'inductance linéique et la capacité linéique associées
respectivement aux modes pair et impair. (Indice ¢ pour even : pair, indice ° pour odd :

impair).

Pour un mode pair, le méme signal est appliqué sur les deux rubans du coupleur, et seul le
couplage inductif existe. L'inductance L¢ correspond donc a la somme de I'inductance propre L,
et de I'inductance mutuelle L. La capacité C¢ pour ce mode correspond donc a la capacité

propre de la ligne microruban qui constitue la ligne :

ce = ¢, Eq.1-17
L¢=Lo+Lp Eq.1-18

Pour un mode impair, un signal différentiel est appliqué entre les deux rubans du coupleur, les
deux types du couplage (inductif et capacitif) existent. L'inductance et la capacité totales pour ce
mode sont données par :
C°=Cy+2C, Eq.1-19
L°=1Ly— L, Eq.1-20

Les coefficients de couplage sont alors donnés par :

g =L _Im Eq.1-21
LTIexIe L 4
ce—c° -
ke = Eq.1-22

e+ C° Cpt G

Les vitesses de phase et les impédances caractéristiques des modes pair et impair, nommées

respectivement v , vy, Ze, et Z,, sont données par :

vy = g et Z,= ce Eq.1-23
1 Lo
o _ _ Eq.1-24
Vg o et Z, o q
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Ces parameétres électriques dépendent des dimensions physiques de la ligne, i.e. la distance S
entre les rubans couplés, la distance h entre les rubans et le plan de masse, ainsi que la largeur W
de chacun des rubans. Des études détaillées sur I'influence de chacun de ces parametres physiques
sur les performances du coupleur sont présentées dans [Butterworth, 03] et [Pozar, 11]. Ces deux
vitesses doivent étre égales pour pourvoir réaliser des lignes quart d’onde couplées utilisées dans
le marchand balun, afin d’obtenir une directivité maximale. Dans ce cas, lorsque Vy = v(f; =2,
nous aurons L¢/L° = C°/C¢, et donck; = —k;. Cependant, dans un milieu non-homogéne,
comme pour une ligne couplée en technologie microruban, les coefficients de couplages ket k.

ainsi que les vitesses de phase des modes pair et impair sont différents.

Dans les paragraphes suivants, nous allons introduire la notion des lignes couplées a ondes
lente. Nous allons aussi expliquer comment ces lignes contribuent a la résolution du probléme de
différence de vitesse de phase d'une maniére systématique et a 'amélioration des performances

des lignes couplées intégrées afin d’obtenir des coupleurs a forte directivité.

1.4.2.3 Les lignes couplées a ondes lentes

L’utilisation des lignes S-CPW pour réaliser des coupleurs a été explorée par [Lugo, 14]. Laligne
est composée d’'une ligne couplé CPW classique avec des barreaux métalliques flottants disposés
perpendiculairement au sens de propagation et situés a une distance h au-dessous des rubans
couplés. La distribution du champ électromagnétique dans la ligne CS-CPW (pour « Coupled » S-
CPW) est illustrée sur la Figure 1-20. L'insertion des barreaux métalliques permet a la fois de
réduire lalongueur physique de laligne (grace au confinement du champ électrique) et de réaliser
des lignes avec un facteur de qualité élevé, mais également d’ajouter de nouveaux degrés de

liberté pour l'optimisation des lignes couplées.

y = 4
y
T / A
= - i - >
tc;pw masse ‘! signal ™, 4 signal tcpw masse (N sigmll"‘,‘ signal W yaccc 4
- + =" > N, 4 2 ‘_tb

< > < >

W, W,

Figure I-20 Distribution du champ électromagnétique dans la ligne CS-CPW : (gauche) pour une
excitation en mode pair, (droite) pour une excitation en mode impair.

Pour comprendre le comportement des lignes CS-CPW, nous allons présenter briévement son
modele électrique (Figure I-21). Le modele est une extension du modéle d’une ligne couplée en
microruban. La capacité Cys est ajoutée pour modéliser la présence des rubans de masse aux cotés
de la ligne (cela ressemble a une ligne couplée en CPW). En outre, les inductances Lg et L et les
capacités C, et C; servent a modéliser la présence des doigts métalliques en-dessous des rubans
du signal et de la masse. La ligne est considérée sans pertes pour simplifier le modéle.
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7 A

masse ‘signal ‘signal -

masse

Silicinum

() (b)

Figure I-21 Circuits équivalents de la ligne CS-CPW: (a) pour le mode impair b) pour le mode pair.

L’'inductance propre L, et 'inductance mutuelle L,,, ne sont pas influencées par la présence des
barreaux métalliques en-dessous des rubans couplés. Par conséquent, ces deux parameétres sont
contrdlés d'une maniére similaire a celle d'une ligne coplanaire couplée [Lugo, 14]. Par rapport a
la ligne couplée en technologie microruban, nous pouvons imaginer un degré de liberté
supplémentaire qui est la distance entre les rubans du signal et les rubans des masses (Gg). Les
équations de I'inductance du mode pair (Eq. I-18) et du mode impair (Eq. I-20) restent les mémes,

et donc le coefficient du couplage magnétique k; est toujours décrit par 'équation (Eq. I-21).

En contrepartie, la modélisation des capacités équivalentes des modes pair et impair, en
présence des barreaux flottants, nécessite des approximations particuliéres en fonction de la
géométrie de la ligne ou certains éléments (capacités ou inductances) peuvent étre négligés. A
titre d’exemple, la capacité entre le ruban du signal et le ruban de la masse peut étre négligée par
rapport aux capacités C4 et C, (capacités entre les barreaux flottants et respectivement les rubans
de masse et du signal). Cette hypothese est valable puisque, en pratique, la distance h entre les
barreaux et les rubans est 10 fois plus petite que la distance G entre les rubans de masse et de
signal. En outre, la capacité C, est limitée par la distance minimale entre deux rubans ainsi que
par la surface verticale des rubans (imposée par I'épaisseur des rubans). La capacité C, est
favorisée parla présence des barreaux tres proches des rubans ainsi que par la surface horizontale
des rubans. La capacité Cgs peut donc étre négligée. Finalement, les inductances Ly et 2 Lg, induites
par les barreaux flottants, sont souvent non négligeables puisque la distance entre les deux masses
(i.e.lalongueur des barreaux) est assez grande. Ainsi, le champ électrique est directement affecté
par la présence des barreaux métalliques, similairement au cas des lignes S-CPW. Cela veut dire
que les capacités du mode pair C¢ et du mode impair C° peuvent étre controlées a travers les
barreaux métalliques. Ces capacités sont décrites, en fonctions des différents parameétres de la

Figure I-21, par les équations suivantes:

CgCo ] 1 1

avec Wgy = ———
CgtCo 1-(w/wsg)” > /LgCOCg/CO+Cg Eq.1-25

Eq.1-26

ce =

0 — Cs
1—(a)/a)eq)2
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1 1
(l)eq - m Leq - LS 1_w2,LS,Cg,m Eq- 1'27
En outre, le coefficient du couplage électrique k. sera donné par I'équation suivante :
Gl _
i _Cf=C° Cy+ Gy 0
c=Ceyce T GG p Eq.1-28
CgtCo 70

Ainsi, le coefficient du couplage électrique k. est contrdlé par le rapport entre la largeur du ruban

du signal et la largeur du ruban de masse comme illustré sur la Figure I-22.

La Figure I-22 montre une comparaison entre les coefficients du couplage k. et k;, en fonction
de la largeur du ruban signal W, pour les lignes couplées microruban et les lignes couplées CS-
CPW, en technologie BiCMOS 55 nm, réalisées avec les mémes niveaux du métal pour les rubans
signal. Au premier ordre, nous pouvons remarquer I'avantage des lignes CS-CPW en termes de
facteur de couplage C par rapport a des lignes couplées en microruban. En revanche, I'écart de
vitesse de phase entre les modes pair et impair est aussi élevé pour les lignes CS-CPW que pour
les lignes couplées en microruban. En verra plus loin comment nous pouvons résoudre le
probleme de différence de vitesse de phase dans les lignes CS-CPW tout en maintenant un

couplage fort.

Ws (um)

0.85 ] ] 0.55
0.60 ] ' N 0.50
2 0.55 . i C-SCPW . 0.45 ]
% 0-50 ] Eﬁ.ﬂf‘ 7] 0.40 4
2 0.45 5 g — §=5pum (C-SCPW)| | °,
‘ i — * S—5um (p-strip) 0351 5
0 0.40 4 1 1 P | = 0\)
- " X 0.30
#o35] = & C-SCPW 025 W
S 0.30 . ] 21 ®a, .
n [] i 4 2
8 o025 ke - = Ve ] 020 >%000.,
0.20 | =L B LS ®oa,,
LIS L BN B L B R B | 0.10 T T T T 1
6 8 10 12 14 16 18 20 22 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
WsWg

Figure I-22 (gauche) Comparaison entre les coefficients de couplages des lignes couplées
microruban et CS-CPW [Lugo, 14], (droite) évolution du facteur de couplage |Kc| en fonction
de Ws/Wg.

Pour faciliter I'analyse de ce type de lignes couplées, nous avons développé un abaque qui trace
I'évolution des impédances des modes pair et impair (Z, ,Z,) en fonction des différents
parametres géométriques de la ligne (Figure I-23). Ce type d’abaque permet au concepteur de
choisir facilement les dimensions appropriées pour son application. Cet abaque est construit a
partir d’'un modéle électrique, développé dans notre laboratoire par Alfredo Bautista, des lignes

CS-CPW afin de fournir un outil de conception pour les concepteurs.
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A titre d’exemple, la conception d’'un Marchand balun idéal (présenté dans le chapitre V)

1
& 0,577, Z, = 96,6 Q et

Z, = 25,5 Q. Ces valeurs de K, K;, Z,, Z, sont nécessaires pour que le balun ait un équilibre de

nécessite une ligne couplée ayant les paramétres suivants, K, = K; =

phase et d’amplitude en méme temps que de réaliser une division de puissance par deux.

En utilisant 'abaque de la Figure 1-23, nous pouvons identifier la zone (colorée en vert) de
dimensions qui peuvent donner des impédances caractéristiques proches des valeurs idéales. En
revanche, nous n’avons aucune idée sur les valeurs des vitesses de phase qui doivent idéalement
étre égales pour assurer le bon fonctionnement du balun en termes de directivité. Pour extraire
ces deux parametres, un deuxieme abaque qui trace I'évolution des parameétres K. etK;, en

fonction des dimensions de la ligne, a été développé. Cet abaque est présenté sur la Figure 1-24.

Stack M8M7FM5 h =2.1um SL =0.16um SSQ= 0.64um @60GHz
T T T T L3 T T

Z,(Q)

60 65 70 75 80 85 90 95 100 105
Z,(Q)

Figure I-23 Abaque (Z,, Z,)=f (%,%) utilisé pour la conception des lignes CS-CPW (G= 25 pum,
W =12 pm, h=2,1 pm, SL= 0,16 pm, SS = 0,64 pm).

Ensuite, la zone colorée en vert sur la Figure I-24 correspond a la zone Z,, Z, identifiée
précédemment sur la Figure I-23. Nous remarquons que les valeurs de K; et K. qui
correspondent aux bonnes valeurs de Z, et Z, ne peuvent pas satisfaire les conditions citées
précédemment. Ainsi, il est difficile d’égaliser les vitesses de phase des modes pair et impair en
méme temps que d’obtenir un facteur de couplage élevé. Cet exemple explique a la fois la
problématique de conception des lignes couplées, ainsi que l'utilité des abaques développés. La
solution nécessite la mise en jeu des nouveaux parameétres de conception afin de permettre de
controler plus librement les parametres K;, K., Z, et Z,. [Lugo, 14] a démontré que les vitesses
des modes pair et impair (image de K; et K;) peuvent étre contrdlées systématiquement, et d’'une

maniere quasi-indépendante, en réalisant des ruptures dans les barreaux métalliques flottants en-
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dessous des rubans couplés. Nous reviendrons vers ce point dans le dernier chapitre qui est dédié
a la conception des baluns intégrés.

Stack MBM7FM5 h =2.1um SL=0.16um SS=0.64um @60GHz

0.75 v
Wg/h

0.7

0.6
- 0.55p
b 4

0.5

0'35'- 2 Il L 1 A
0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 05 0.55 0.6

Figure I-24 Abaque (K, K) =f (%%) utilisé pour la conception des lignes CS-CPW (G =
25um, W, =12 ym, h=2,1 pm, SL = 0,16 um, SS = 0,64 pm).

.5 Conclusion

L’avancée des technologies BiCMOS vers I'échelle submicronique offre la possibilité d’'intégrer
a forte densité des fonctions millimétriques a haute-performance et faible-coilit. Nous avons
présenté I'état de l'art expliquant les avantages et les limitations, liées a I'évolution des
performances de transistors bipolaire et CMOS, en termes de leurs fréquences f; et f;,4x, €t de leur
gain en puissance disponible (MAG). Ces avantages/limitations seront clarifiés a travers les
performances de circuits actifs congus (en MOS et en bipolaire) dans les chapitres II a IV (PA,

détecteur de puissance).

Dans la suite du chapitre, nous avons présenté les différents composants passifs (ligne
microruban, ligne S-CPW, et ligne couplée CS-CPW) développés par I'IMEP-LAHC avec le BEOL de
la technologie B55. En particulier, les structures a ondes lentes offrent des performances
supérieures a leurs concourantes en technologies TFMS et CPW. Pour les lignes de propagation,
des facteurs de qualité élevés, une large gamme d’'impédance caractéristique, et une réduction de
taille sont obtenues grace a l'effet ondes lentes. En outre, des facteurs de couplage élevés, et une
flexibilité de conception importante sont offerts par les lignes CS-CPW. La conception des
structures a ondes lentes est facilitée grace a des abaques de conception développés dans cette
thése, en se basant sur des modeéles électriques précis disponibles dans notre laboratoire. L’apport
des structures a ondes lentes sur les fonctions millimétriques sera clarifié a travers les circuits

congus dans le chapitre II (apport sur les PA) et le chapitre V (apport sur les baluns).
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Chapitre Il : Amplificateurs de puissance linéaires en
technologie BiCMOS 55nm

I1.1 Objectifs et contraintes

Au cours de ma thése, une étude sur des amplificateurs de puissance (PA) en technologie
BiCMOS 55 nm a été menée. Cette étude avait deux objectifs: (1) mettre en évidence I'apport du
transistor bipolaire par rapport au transistor MOS disponibles dans un méme nceud
technologique BiCMOS dans le cadre de réalisation d’amplificateurs de puissance soumis aux
mémes conditions de fonctionnement. (2) mettre en évidence I'intérét des lignes a ondes lentes
par rapport aux lignes microruban (TFMS) classiques dans la conception des circuits en bande
millimétrique. A des fins de démonstration, quatre versions d’amplificateur de puissance a un
étage travaillant autour de 60 GHz ont été réalisées en technologie BiICMOS 55 nm. L’objectif n’est
pas de réaliser des amplificateurs a I’état de I'art mais de réaliser une cellule trés simple a un seul
étage permettant d’étudier l'apport de composants passifs et actifs disponibles dans la
technologie BICMOS 55 nm. Comme nous montre la Figure II-1, deux amplificateurs ont été
congus avec des transistors bipolaires et les deux autres avec des transistors NMOS. La premiére
version utilise des lignes a ondes lentes (S-CPW) pour les étages d’adaptation et I'autre utilise des
lignes TFMS. Dans ce chapitre, nous nous intéressons a comparer les performances
caractéristiques de ces amplificateurs tout en identifiant 'apport des composants passifs et actifs

sur les performances.

PAs

Composant actif

Structure d’adaptation

Figure II-1 Représentation de I'objectif de cette étude.

Pour comparer les deux dispositifs actifs nous faisons '’hypothése que les deux amplificateurs

(MOS et Bipolaire) doivent fonctionner dans les mémes conditions : (1) méme courant de
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polarisation, (2) méme tension d’alimentation, (3) méme type de lignes de transmission pour les
réseaux d’adaptation d'impédance en entrée et en sortie, (4) les amplificateurs doivent
fonctionner en classe-A autour de 60 GHz. Enfin, pour pouvoir identifier I'impact des lignes de

transmission, les lignes TFMS et S-CPW présentent la méme impédance caractéristique.

II.2 Etude analytique

I1.2.1 Choix de la topologie et de classe de fonctionnement

Le montage en source/émetteur commun a été choisi. Contrairement a la topologie cascode, ce
montage est simple et permet d’obtenir la puissance la plus élevée pour une tension
d’alimentation donnée [Razavi, 00]. Cependant, contrairement au montage cascode, cette
topologie peut étre instable du fait de I'effet Miller et nous devons veiller a assurer la stabilité
inconditionnelle du PA lors de la phase de conception. Concernant la classe de fonctionnement,
nous avons choisi la classe A qui est la meilleure en termes de linéarité [Razavi, 97] qui, malgré
son efficacité dégradée, est nécessaire pour les types des modulations complexes utilisés dans la
plupart des applications millimétriques [HP, 12]. L’utilisation d’un seul étage (un seul transistor)
dans I'amplificateur permet de comparer efficacement I'apport des composants actifs tout en
évitant de stimuler des performances ou des phénomeénes qui appartiennent a la topologie plutot

qu’au composant lui-méme.

I1.2.2 Modeéle analytique des amplificateurs de puissance fonctionnant en classe-A

Dans cette partie, nous allons revisiter les relations qui définissent le comportement
d’amplificateur de puissance en classe-A, afin de définir une méthodologie de conception adaptée
a nos conditions de comparaison et pour identifier les paramétres principaux qui influent sur les
performances. Des relations simples et linéaires permettent de relier les performances
(consommation, gain, puissance de sortie, efficacité, impédances d’entrée et de sortie) aux
parametres du transistor et des éléments passifs utilisés. Pour cela, nous utilisons une approche
petit-signal en considérant que les parametres du transistor (transconductance, impédance
d’entrée, résistance de sortie) sont fixés par le point de polarisation en classe-A. Cette
approximation peut se justifier par le fait que le PA classe-A fonctionne dans une zone quasi

linéaire [Pozar, 11] et dans une gamme de puissance réduite

Composant
v R i ST
delacharge [y

‘entree bipolaire) de la charge

Figure II-2 Schéma-bloc générique pour un amplificateur de puissance a 1 étage
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Pour un fonctionnement en classe A, le courant de polarisation DC [, est exprimé selon
I'équation (Eq. II-1), avec R; la résistance de charge ramenée dans le plan de sortie du
transistor, V,;,; est la tension d’alimentation du PA.

V,
R, = —dd
Iy Eq.1I-1

La puissance maximale pour le PA est définie par son point de compression en sortie O¢cp14p-

L’équation de ce dernier est donnée par I'équation (Eq. II-2):

a -
Ocpias = Prat = Lsortie — 1dB = Pyt — 10log(5) — 1dB tq. 1l-2

Avec Lg,¢i0 12 perte totale du réseau d’adaptation en sortie (que 'on estime égale a la moitié de la
perte totale des réseaux d’entrée-sortie a). Py, est la puissance de saturation (la puissance

maximale en sortie) et elle est donnée par :

P ~ (Vdd - Vsat)2
sat 2*—RL Eq.1I-3
Avec Vg4, la tension de saturation donné par Vg 4¢ pour le transistor MOS et par V., 54+ pour le

transistor bipolaire.

L’équation (Eq. II-3) nous permet de calculer le courant /; nécessaire pour une puissance de
sortie (Pg5:) et une tension d’alimentation (V34) données. L’équation (Eq. II-1) permet alors de
calculer la résistance de charge R, a partir du courant /; et la tension V;4. Nous avons choisi de
dimensionner les transistors de maniere a obtenir une densité de courant qui correspond au
maximum de f;. Notre méthodologie de conception décrite dans les paragraphes IL.5 et I1.6 repose

sur ce choix.

Nous avons développé I'équation qui lie le gain du PA aux différents parametres DC et RF du
transistor. Les parametres DC pris en compte sont la résistance de sortie R, et la
transconductance g,, du composant actif. Au niveau RF, la partie réelle de 'impédance d’entrée
du PA est introduite. Nous avons aussi considéré que le transistor posséde une inductance de
dégénérescence Lg représentant le chemin de connexion a la masse de la source/émetteur. En
effet, cette inductance (liée au layout du transistor, de I'ordre de 5 a 10 pH) participe a la stabilité
de I'amplificateur autour de la fréquence d’opération en augmentant la partie réelle positive de

I'impédance d’entrée. On montre (Annexe I) que le gain est donnée par la relation suivante:

. RoR, \* . RoRy
. _Pout_a(gm VinR0+RL) _a(gm R0+RL) Bq 114
PP R, R(Yi)VE R, R(Yi)

34



- Chapitre II : Amplificateurs de puissance linéaires en technologie BiICMOS 55nm -

Ou « estla perte liée aux réseaux d’adaptation en entrée et en sortie, R(Y;,,) est la partie réelle
de 'admittance d’entrée, V;;, est la tension en entrée, R, est 'impédance petit signal de sortie et
R; la résistance de charge, et enfin gm”* est la transconductance résultante de la dégénérescence

de la source/émetteur du transistor, par I'inductance parasite Lj :

* — gm
V1+g4 @27 fyLs)? Eq.II-5

L’équation (Eq. II-4) estindépendante de la nature du transistor utilisé puisque les parameétres
utilisés (impédance d’entrée, impédance de sortie, g,,,) sont communs a tous les composants actifs
en RF. Nous pouvons constater a partir de cette équation que la différence du gain entre le PA
bipolaire et le PA MOS estliée non pas seulement a la différence de g,, entre les deux composants,
mais aussi a la différence de leur impédance de sortie et d’entrée. Ainsi, le transistor bipolaire
permet d’avoir une g,, et une résistance de sortie plus élevée que le MOS, mais avec une
impédance d’entrée plus faible. Quant a a, la perte dans les réseaux d’adaptation, elle impacte de
la méme maniére le gain du PA indépendamment de la nature du composant actif utilisé. Nous
devons par contre optimiser les réseaux d’adaptation, en tenant compte du facteur de qualité en
entrée des composants passifs, afin d’obtenir des dimensions proches pour les réseaux utilisés

dans les PAs. Nous reviendrons sur ce point dans le paragraphe II.6.

L’efficacité PAE (Power Added Efficiency) de I'amplificateur est donnée par la relation suivante :

=(Pout_Pin)=Pout(1_Gp)

PAE
Pdc PDC

Eq.1I-6
Nous pouvons finalement conclure que pour une consommation DC constante et un
fonctionnement en classe-A (i.e. une méme puissance de sortie), la différence de PAE entre les PAs
congus sera liée uniquement a la différence entre leur gain. Nous allons a la fin de ce chapitre
valider cette étude analytique en comparant les résultats de mesures avec les performances

estimées analytiquement.
I1.3 Modélisation électrique des composants passifs

La modélisation électrique précise des éléments passifs utilisés est une étape essentielle pour
permettre de simuler correctement les performances des fonctions millimétriques. Dans cette
partie, nous mettons particuliérement I'accent sur la modélisation des capacités MOM et des plots

d’accés RF qui sont utilisés dans les différents circuits réalisés dans le cadre de cette these.
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I1.3.1 Les capacités MOM (Metal-Oxide-Metal)

Les capacités intégrées sont des éléments essentiels dans les circuits radio fréquence. Elles
sont souvent utilisées en tant que capacité de découplage, capacité de liaison, ou pour faire partie
de réseaux d’adaptation d'impédance. Généralement, les capacités intégrées sont qualifiées par
les critéres suivants : (1) le facteur de qualité qui doit étre élevé, (2) une densité de capacité élevée
pour permettre la réalisation des grosses capacités dans une faible surface, (3) une fréquence de
résonance élevée pour permettre la montée en fréquence, (4) nécessiter le moins possible

d’étapes de process supplémentaires pour éviter des surcolits de fabrication.

La technologie B55, utilisée dans cette thése, dispose de deux types de capacités, la capacité
Metal-Insulator-Metal (MIM), et la capacité Métal-Oxyde-Métal (MOM). La capacité MIM a un
facteur de qualité élevé du fait de 'absence de via dans sa structure. Par contre, elle nécessite deux
masques supplémentaires impliquant un cofit de fabrication relativement élevé. La capacité MOM
ne nécessite pas d’étapes de fabrication supplémentaire et présente un facteur de qualité
relativement bon, une densité d’'intégration élevée, avec un faible coiit. C'est ce type de capacité

qui est utilisée dans nos circuits

p]
|
[
I
I
=

(@) (b) ()
Figure I1-3 (a) Vue 3D de la capacité MOM, (b) Vue TOP de la capacité MOM, (c) Modele électrique
complet de la capacité MOM.

La capacité MOM est formée de doigts métalliques inter-digités (Figure II-3-c) pour chaque
niveau de métal. Pour réaliser des capacités MOM a forte densité, les doigts métalliques sont
réalisés par les quatre couches métalliques (M, jusqu’au Mz). Finalement, un écran électrique

isolant la capacité du substrat est réalisé par une couche de diffusion OD connectée a la masse

Le modele électrique de la capacité MOM est représenté sur la Figure II-3-a. La partie
intrinséque est représentée par la capacité Cs. Les pertes résistives (dans les vias) et diélectriques
sont modélisées par la résistance équivalente R;. La partie inductive des acces est modélisée par
I'inductance L. Cette partie fixe la fréquence de résonance de la capacité intrinseque et elle doit
étre évaluée le plus précisément possible. Les pertes électriques dans le substrat sont négligeables
du fait de couplage capacitif faible avec celui-ci [Quemerais, 10]. Ce couplage capacitif est pris en
compte par les deux capacités C, placées en parallele. Le Tableau II-1 montre les valeurs des

éléments du modeéle d'une capacité MOM de 200 fF qui sera utilisée dans nos circuits.
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Tableau II-1 Valeurs des éléments constituant le modéle électrique d’une capacité MOM de 200 fF
réalisée en technologie BiCMOS 55 nm.

Cs (fF) Rs (mQ) Ls (pH) Cp (fF)
199,6 800 7 3,5

Les paramétres admittance Y du modele électrique de cette capacité sont comparés sur la

Figure II-4. La procédure d’extraction de ces parametres est présentée dans [Quemerais, 10].

0.4 0.15
s ——/Imag(Y11) F+JReal(v12)
0 —+— Imag(Y12) 0-101 ~=«— Real(Y11)
E 0.1 E
e 0.0+ =)
5 0.1 1 z
g U 3
£ ., Capacité 200fF @ Capacité 200fF
47x47 doigts 0.10 4 47x47 doigts
0.3 4
0.4 T T T T T T T T T T 015 1 T T T T T T T T T T
10 20 30 40 50 60 70 B8O 90 100 110 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure II-4 Parameétres Y du modéle électrique de la capacité de 200 fF en technologie B55 :
(rouge) Y11, (noir) Y21.

Cette capacité compacte occupe une surface d’environ 240 pm? (13 um x 18,5 um), conduisant
a une densité de I'ordre de 0,9 fF/um? Le facteur de qualité est extrait a partir des paramétres Y
correspondants:
Quon = imag(Yz;)
Real(Y51) Eq.1I-7
La Figure II-5 montre le facteur de qualité de cette capacité en fonction de la fréquence. A 60

GHz, ce facteur de qualité est d’environ 10.

50 4

1

30
o

20

10 4

0 T T T T T

20 30 40 50 60 70 80
Fréquence (GHz)

Figure II-5 Facteur de qualité extrait a partir des simulations du modéle électrique

La capacité de découplage est un élément critique pour I'amplificateur de puissance car elle
doit absorber les variations brutales de la tension d’alimentation dues aux variations de courant

dans I'amplificateur. Elle doit donc présenter une impédance tres faible en haute fréquence et par

37



- Chapitre II : Amplificateurs de puissance linéaires en technologie BiICMOS 55nm -

conséquent avoir une valeur la plus élevée possible (supérieure a 1 pF). Or, la fréquence de

résonance des capacités MOM est inversement proportionnelle a leur valeur. La Figure II-6

représente la fréquence de résonance en fonction du nombre N de doigts (structure carrée).

1000
900 -
800 4
700 4
600
500 4
400 4
300 -

Valeur de C en BF (fF)

1000
900 4
800 -
700
600 4
500
400 4
300 4

200 4
200 ]
T Q/
100 4 100

Frequence de resonance (GHz)

@
“‘o-“@_ﬁ_a
—e—__a

0O 4+—TTTTT T T T

50 60 70 80 90
Nombre de doigts

T T T v v v
100 110 90 100 110
Nombre de doigts

Figure II-6 (gauche) Fréquence de résonance en fonction du nombre des doigts, (droite) valeur
de la capacité en basse fréquence en fonction du nombre des doigts.

On remarque que la fréquence de résonance devient inférieure a 60 GHz pour N>75
(correspondant a une capacité de 500 fF en DC). Il est alors impossible de réaliser une capacité de
découplage avec une seule capacité de forte valeur. Les capacités de découplage seront donc
réalisées par la mise en paralléle de capacités unitaires de 200 fF (46 doigts) dont la fréquence de

résonance est de I'ordre de 150 GHz.

La Figure II-7 (a) et la Figure II-7 (b) montrent la topologie utilisée pour réaliser une capacité
de 1,2 pF a I'aide d'un réseau de 6 capacités unitaires de 0,2 pF. Pour modéliser les connexions
entre les capacités unitaires C,, des lignes de transmission TL de 8 pm de longueur et de 8 um de

largeur ont été ajoutées.

E))

(b)
Figure II-7 (a) Schéma électrique simplifié de la capacité de découplage de 1,2 pF, (b) Vue 3D de
la capacité de découplage

Nous avons finalement vérifié que la fréquence de résonance de cette cellule capacitive est bien
supérieure a la fréquence de fonctionnement visée de 60GHz (Figure II-8). Cette cellule a été
utilisée pour découpler les tensions de polarisation et d’alimentation des circuits réalisés au cours

de cette theése.
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Figure I1-8 Capacité totale simulée de la cellule 1,2 pF

I1.3.2 Modélisation des plots d’acces RF

Dans le cas des circuits actifs, les plots d’acces RF font partie intégrante du circuit mesuré sous
pointes ou en bofitier. Il est donc important de modéliser leur comportement aux fréquences

millimétriques.

Les plots d’accés RF en configuration masse-signal-masse (ou GSG pour Ground-Signal-
Ground) utilisés en technologie BiCMOS 55 nm sont schématisés sur la Figure II-9. Le plot signal
(plot central) est constitué d'un empilement métal Mg et Alucap (Ap). Les deux plots de masse
sont formés par I'empilement de tous les niveaux d’interconnexion allant de M1 jusqu’au Alucap.
Un plan de masse formé des métaux M; et M, forme un écran sous le plot signal par rapport au
substrat (Figure II-9). Dans le sens vertical, 'épaisseur d’oxyde entre le plot signal et le plan de
masse est d’environ 5,41 pm. La permittivité relative effective &, de la couche isolante (I'oxyde)

estde 4,32.

}MIFMZ

30 um
2Rg 2Rg F

Figure II-9 Schéma simplifié d’'un plot de mesure RF GSG, vue latérale (gauche), vue TOP (droite).

Ces plots sont dimensionnés en respectant les regles de dessin en fonction du pitch utilisé
(50 um). Le plot central présente des dimensions de 30 um x 50 um. Les masses RF sont disposées
a 15 um du plot signal. Pour une telle topologie et pour les dimensions choisies, les parasites du
plot RF peuvent étre modélisés en premiére approximation par : (1) une capacité vertical C, entre
le signal et la masse, (2) deux capacités latérales C;, de part et d’autre du plot signal, Les
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résistances R, en série avec la capacité C,,, modélisent les pertes résistives dans le chemin du

retour vers le plot de masse (Figure I1-10).

Sonde
Rs/2 Ls/2 . Ls/2 Rs/2
CO @ AN Tr—\V\—e DUT
(A e kg,
Rg

Figure II-10 Schéma équivalent d’'un plot de mesure RF de la configuration GSG.

Le plan métallique horizontal du plot signal est modélisé par une résistance et une inductance en

série. Les pertes résistives sont réduites dues a I'épaisseur des métaux Mg et Alucap (d= 4 um).

Afin d’obtenir une modélisation précise des plots RF prenant en compte I'intégralité des effets
parasites (capacité existant entre le plot signal et les plots de masse latéraux, effet inductif induit
par les métallisations, pertes), nous avons simulé ces plots RF a l'aide du simulateur
électromagnétique HFSS™. Nous pouvons remarquer sur la Figure 1I-11 I'existence d’'un champ
électrique latéral, ce qui explique la sous-estimation de calcul analytique basé sur I'hypothese que

le plot est un condensateur a plaques paralléles.

004 mm)

o e
Figure II-11 Distribution du champ électrique dans le plot RF GSG.

Le modéle équivalent, dont les paramétres sont présentés dans le Tableau II-2, a été validé
par des mesures pour le plot a pitch de 50 pm en technologie BiCMOS 55 nm, comme le montre la
Figure II-12. Le parameétre S;; du plot « open », ainsi que la capacité totale du plot sont en bon

accord entre la mesure et la simulation.

Tableau II-2 Valeurs des éléments constituant le modéle électrique du plot RF GSG utilisé.
Cy (fF) Rs (mQ) Ls (pH) Cp, (fF) Ry ()

19,6 500 5 2,5 15
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Figure II-12 Comparaison entre mesure et modele du plot RF

I1.4 Réalisation des quatre amplificateurs de puissance a 60 GHz en

technologie BiCMOS55 nm

Dans cette partie, nous présentons la réalisation des quatre amplificateurs de puissance a un
étage en bipolaire et en MOS fonctionnant a 60 GHz utilisant les lignes S-CPW et TFMS introduites
au paragraphe I-4. La méthode de conception de 'amplificateur est tout d’abord détaillée, puis

nous présentons les résultats de mesure de ces amplificateurs.

I1.5 Méthode de conception des amplificateurs de puissance en MOS

La puissance de sortie Ps,; visée pour chaque amplificateur est de I'ordre de 10 dBm. Cette
puissance correspond a la puissance maximale autorisée par la FCC (Federal Communications
Commission) pour les applications qui fonctionnent autour de 60 GHz [HP, 12]. L’équation (Eq.
I1-3) permet de déterminer la valeur du courant nécessaire (27 mA) pour que le PA fonctionne en
classe-A pour une tension d’alimentation de 1,2 V. A partir de la valeur de ce courant de
polarisation et de la tension d’alimentation, nous calculons la valeur de la résistance de charge (44

Q) a partir de I'équation (Eq. II-1).

L’étape suivante consiste a déterminer la taille du transistor et le nombre des doigts de grille.
La détermination de la taille (W=72 pum) est faite en fixant la densité du courant a 0,38 mA/um (f;
maximale). Le nombre de doigts (N = 48) est calculé de maniere a respecter les regles d’électro-
migration (EM) imposées par la technologie dans chacun des accés source ou drain [Quemerais,
10]. Cette méthodologie garantit la fiabilité des amplificateurs méme quand ils fonctionnent sous
une température élevée Nous avons utilisé une longueur de grille minimale (L,,,;, = 60nm) pour
obtenir une fréquence de transition fymaximale. Une diode a été mise en inverse sur la grille du
transistor MOS pour éviter les problémes d’antenne indiqués dans le DRM (Design Rule Manual)

de la technologie.
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Source Grille Dr.;ain
Grille 1

Substrat

Protection contre les probléemes d’antenne

Figure II-13 Représentation 3D des accés du transistor MOS extrinseque

La Figure II-13 montre le dessin du transistor complet (avec acces et diode de protection)
optimisé pour respecter les régles EM citées précédemment. L'empilement des niveaux
métalliques sur les accés globaux source et drain permet de respecter ces regles méme a haute
température (105°C et 125°C). Dans cette configuration, les acces grille et drain sont dans l'axe
des lignes de propagation du signal et présentent des résistances d’acces les plus faibles possibles.
Enfin 'empilement décalé des niveaux de métaux permet de minimiser la capacité grille drain

extrinseque.

Deux amplificateurs CMOS ont été réalisés, 'un avec des réseaux d’adaptation a base de lignes
TFMS et I'autre avec des lignes S-CPW. Nous avons choisi d’utiliser les lignes TFMS M8M8GM1 et
S-CPW M8M7FM5 avec une impédance caractéristique de 50 (). La topologie des lignes est
montrée Figure II-14. La ligne TFMS utilise un conducteur central en métal Mg avec une largeur
de 8 um. Le plan de masse est réalisé en métal M;. Pour la ligne S-CPW, nous avons utilisé un
conducteur central de 12 pm en métal Mg + métal M. Les barreaux métalliques sont réalisés en
métal M5 avec une largeur de 0,5 pm et un espacement de 0,5 pm.

12pum 12um 12pm

-—  —  —>

mMsu

VIAU
M7z

M5X

Figure II-14 Empilements métalliques de lignes utilisées dans les réseaux d’adaptation des 4
PAs : (gauche) ligne S-CPW M8M7FMS5, (droite) ligne TFMS M8M8GM1.

La Figure II-15 montre I'apport de I'utilisation des lignes S-CPW sur le facteur de qualité (3
fois supérieur a celui des lignes TFMS. En revanche, la dimension latérale des lignes S-CPW
(environ 100 um) ne permet pas d’utiliser ces lignes sous forme de Té pour réaliser directement

des stubs. Les jonctions en Té sont donc réalisées avec des lignes microruban (TFMS M8M8GM1).
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La largeur physique de ces lignes trés petite (1 << A g/20) permet de les modéliser en utilisant le

modele d’une ligne microruban classique.
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Figure II-15 Caractéristiques de lignes utilisées dans les réseaux d’adaptation des 4 PAs

Le réseau d’adaptation en sortie raméne dans le plan du drain du transistor MOS une partie
réelle correspondant a la charge optimale R,=44 () (calculée a I'aide de I'équation Eq. II-1) a
travers une capacité DC block de 200 fF et en prenant en compte le plot de sortie. La partie
imaginaire capacitive vue dans le plan du drain du MOS est annulée par 'inductance ramenée par
un stub court-circuité par une capacité MOM de 1,2 pF (6 capacités MOM en parallele). Dans le cas
de l'utilisation des lignes S-CPW, seul le stub vertical est réalisé avec une ligne S-CPW. Les lignes

horizontales sont des lignes TFMS.

o H /
4 o f
. o

d " — | -

\/- ™ P ! "——1—)" -
. Zin=7.9427 ——

T

‘l" —~_4 J——

Figure II-16 Schématique simplifié de I'amplificateur de puissance en MOS

Comme pour le réseau de sortie, le réseau d’adaptation en entrée est constitué d’'un Té en ligne
microruban et d'un stub en court-circuit (en TFMS ou en S-CPW), d’'une capacité MOM (DC block)
de 200 fF ainsi que du plot RF d’entrée. Le stub paralléle est utilisé a la fois pour I'adaptation et
pour la polarisation de la grille du MOS a travers le réseau passe-bas formé par une capacité

d’environ 1 pF et une résistance de polarisation de 2,5 k(). Les pertes totales amenées par les

43



- Chapitre II : Amplificateurs de puissance linéaires en technologie BiICMOS 55nm -

réseaux d’entrée et de sortie, a 60 GHz, sont de —3 dB dans le cas des lignes S-CPW et de —4 dB
dans le cas des lignes TFMS. La technique de dimensionnement des transistors MOS est résumée

dans 'organigramme présenté sur la Figure 11-17.

Contraintes Equation Pax = 10 dBm vdd
technologiques théorique

Tension p_ Waa=Vossa) <10 (1) w0
d’alimentation mer 2
= Vaa E(2
Tension de seuil lo=2 2
Va’a’
Tension R = T, E(3) T .
d’avalanche ) op e L
layt = Wo;ut E(4) l
Régles ; Wor -~
d’électromigration W, == e
g 1T, EO

Figure I1-17 Méthodologie de dimensionnement des transistors MOS des Pas

Cette méthodologie est basée sur les spécifications du PA a concevoir, les différents contraintes
technologies et les équations théoriques utilisées pour la conception des PAs linéaires introduites
dans le paragraphe II.2.2. Cette approche nous a permis de concevoir des amplificateurs ayant

des performances suffisantes pour la comparaison visée.

I1.6 Méthodologie de conception des amplificateurs de puissance en

bipolaire

Les amplificateurs en bipolaire ont été congus en utilisant la méme valeur de courant de
polarisation Iy= 27 mA. Cette hypothése nous permet de comparer les PA MOS et Bipolaire a méme
courant de polarisation. La premiére étape consiste a déterminer la densité du courant optimal
qui correspond a la valeur maximale de la fréquence de transition. Contrairement au cas des
transistors MOS, pour les bipolaires SiGe, cette valeur n’est pas fixe et dépend de la technologie
[Voinigescu, 06]. La Figure II-18 montre I'évolution de la densité de courant optimale ]Cbc;pt’ qui

correspond au maximum de f;, pour plusieurs technologies BiCMOS. Nous pouvons remarquer

1,0024

que la densité du courant optimale ]Cbo , dugmente en 0,0511 f; avec 'augmentation de la
14

fréquence de transition. Une prédiction de la fréquence f; maximale réalisable en technologie
SiGe, faite par [Schroter, 11], montre que cette densité du courant peut aller jusqu’a 65 mA/um?

pour une fréquence f; de 1,5 THz.
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Figure I1-18 Densité de courant @ peak f; pour plusieurs technologies : en bleu [IHPM, 14], en vert
[Chantre, 03], en orange [Cressler, 07], en rouge [Dotfive, 11], en jaune [Schroter, 11].

D’apres la Figure I1-18, la valeur maximale de f; pour la technologie B55 correspond a une

densité du courant J., , (entre 9 et 8 mA/um?). En utilisant la valeur du courant optimal ]Copt,
op
nous avons calculé la surface optimale de I'émetteur avec I'équation suivante:

L

A =
© " Jeopt Eq. 11-8

L’étape suivante consiste a choisir la topologie du layout du transistor a utiliser. Les schémas
des deux variantes du layout du transistor bipolaire, collecteur-émetteur-base (CBE) et collecteur-
base-émetteur-base-collecteur Nbe x (CBEB)-C, avec Nbe est le nombre de doigts d’émetteur,

disponibles dans la technologie B55 sont présentés sur la Figure I1-19.

i
i
c :
;
'
!
3 x (CBEB)-C

Figure I1-19 Topologies de transistors bipolaires disponibles en technologie B55.

La configuration CBE présente des fréquences f; et f,4, inférieures a celles obtenues avec la
configuration Nbe x (CBEB)-C. En effet, la configuration Nbe x (CBEB)-C réduit a la fois la
résistance du collecteur et la résistance de la base ce qui se traduit par une réduction des

constantes de temps intervenant dans 'expression de f; et f,,4, malgré 'augmentation de la
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capacité BC. En outre, I'injection symétrique des électrons dans la région de collecteur permet de
retarder I'apparition de l'effet Kirk et de réduire le temps de transition dans le collecteur ce qui a
pour effet d’augmenter la fréquence de transition [Pawlak, 09]. L'effet de la configuration sur la
fréquence de transition et sur le gain MAG, qui est une image de f;,,,,, est illustré sur la Figure
I1-20. Nous remarquons que I'impact de la configuration est d’autant plus important que la taille

du transistor est grande (i.e. pour les applications a forte puissance).

| Ae=0.2x4.5 ym2 Ae=0.2x4.5 ym2 Simulation @ 120GHz
3017 “cee =2 104 cBe @

—=— Nx(CBEB)-C ' (N=1) [-= INx(CBEB)-C ' (N=1)

300 4

8 4 Ae=0.2x4.5x3 ym?2 . o
— NX(CBEB})-C | (N=3) A
—<—CBE X3 4

Ae=0.2x4.5x3 pm2
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Figure II-20 Comparaison entre les performances des configurations CBE et Nx(CBEB)-C en
fonction de la tension de base vb: (gauche) évolution de la fréquence f,, (droite) évolution
du gain MAG a 120 GHz.

Suite a cette analyse, nous avons choisi la configuration Nbe x (CBEB)-C avec Nbe=3. Nous
pouvons maintenant calculer la taille du transistor pour un nombre des doigts donné en utilisant
I’équation suivante :

Ae

L, =
e Ny W, Eq.1I-9

Avec L, la longueur d’émetteur, et W, la largeur d’émetteur qui est fixée a sa valeur minimale
de 0,2 pm. La Figure II-21 montre le dessin du transistor complet optimisé a la fois pour respecter
les régles d’électro-migration, données dans les documentations de la technologie, et pour

minimiser les effets parasites des acces.

Emetteur
Emetteur Collecteur

Collecteur ! i
D % R ]

Substrat

Figure II-21 Représentation 3D des acces du transistor bipolaire extrinséque
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En ce qui concerne 'adaptation d’'impédance, le réseau d’adaptation en sortie présente une
topologie similaire a celui utilisé pour le PA en MOS. En revanche, la topologie utilisée pour le
réseau d’adaptation en entrée difféere. En effet, le transistor bipolaire présente une impédance
d’entrée plus faible que le MOS avec un facteur de qualité plus faible. L'introduction d’'une capacité
série entre la base du transistor bipolaire et le réseau d’adaptation permet d’augmenter le facteur
de qualité de I'impédance vue par le réseau. En conséquence, un réseau d’adaptation plus compact

est obtenu.

1000

100 4

10

14 [=-=IBipolaire avec capacité en série
—a+— Bipolaire sans capacité en série
—4&— MOS sans capacité en série

T T T — T T —
1E9 1E10 1E11
Fréquence (Hz)

Figure II-22 Facteur de qualité d’entrée des transistors (échelle en log10 sur les deux axes)

La Figure II-23 montre les deux chemins possibles pour adapter 'impédance d’entrée. Nous
avons retenu la solution avec capacité en série. Le réseau d’adaptation est constitué d'un simple
Té en microruban, et d’'un stub (en TFMS ou en S-CPW). Le stub est court-circuité directement a
la masse du circuit. Dans ce cas, la polarisation de la base du transistor est faite a travers une
résistance de 5 KQ mise directement entre la base et la capacité série qui précéde le réseau
d’entrée. Les pertes totales amenées par les réseaux d’entrée et de sortie, a 60 GHz, sont a peu

prés identiques a celles des PAs en MOS.

IMN With Ls

vdd

T-line (Ls)
/Capacitor (Cs)

IMN with Cs

Figure II-23 Schéma simplifié de 'amplificateur de puissance en bipolaire
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I1.7 Caractérisation des amplificateurs fabriqués
I1.7.1 Description du banc de mesure

Les mesures en parametres S faites dans cette these sont réalisées au laboratoire IMEP-LAHC

de Grenoble grace a un banc de mesure sur plaque jusqu'a 110 GHz (Figure 11-24)

Figure II-24 Photo du banc de mesure des parametres S a 'IMEP-LAHC [Quemerais, 10].

Cet appareil est constitué d'un analyseur vectoriel de réseaux ANRITSU ME7808C générant un
signal allant de 40 MHz a 65 GHz et d'une station semi-automatique Cascade S300. Par
multiplication par 6 d'une fréquence externe allant jusqu'a 20 GHz dans les modules
millimétriques, un signal est généré couvrant ainsi la bande 65 GHz a 110 GHz. En utilisant un
combineur, le signal du VNA (Vector Network Analyzer) jusqu’a 65 GHz est combiné a celui des
modules millimétriques afin d’obtenir un balayage de la fréquence allant de 40 MHz a 110 GHz
sans discontinuité. La puissance de sortie du VNA est limitée dans la bande millimétrique (de
I'ordre de -15 dBm au niveau de la pointe). Pour réaliser des mesures a fortes puissances, telles
que les mesures de linéarité et de dynamique, nous avons utilisé un amplificateur de puissance

externe permettant de fournir jusqu’'a 16 dBm.

I1.7.2 Performances mesurées des amplificateurs

La méthode de calibrage utilisée pour les mesures en parametre S est de type LRRM (Line
Reflect-Reflect Match) présentant une bonne précision jusqu’a 110 GHz [Quemerais, 10]. Pour les
mesures en puissance (mesures grand signal), le niveau de puissance envoyé au dispositif sous
test passe par une étape d’étalonnage du VNA. Pour cela nous utilisons une sonde de puissance
Agilent V8486A couvrant la bande 50 GHz-75 GHz reliée a un puissance-meétre Agilent E4418B.
Cette étape permet aussi de s’affranchir des pertes dans les cables connectant les sondes et le VNA.
La photo des 4 circuits mesurés est présentée sur la Figure II-25. Dans ce travail, nous avons
optimisé le layout pour chacun des deux PAs MOS et fixé une configuration du layout pour les PAs

en bipolaire.
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238um 200pm

265um 275um

430pm
285um

Figure II-25 Photographies (a) du PA bipolaire avec S-CPW, (b) PA bipolaire avec TFMS, (c) PA
MOS avec TFMS, (d) PA MOS avec S-CPW

Les PAs en bipolaire de la Figure II-25 (a) et (b) montrent un gain en surface de a peu
prés 165 x 240 um? entre le PA 2 lignes S-CPW et celui a ligne TFMS. Cela est dii au fait que la
configuration des lignes en layout reste la méme dans les deux cas. De 'autre c6té, les PAs en MOS,
Figure II-25 (c) et (d), montrent que l'utilisation d'un layout optimisé (en utilisant des coudes
par exemple avec les lignes TFMS), peut compenser le gain en surface obtenu avec le PA utilisant
des S-CPW. On remarque que I'absence des encombrements latéraux dans les lignes TFMS donne
une flexibilité d’optimisation pour le layout. Les mesures parametres-S des quatre amplificateurs,

effectuées sur des PAs appartenant a une méme puce, sont représentées sur la Figure II-26.
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Figure II-26 Comparaisons entre mesures et simulations des amplificateurs fabriqués
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Tout d’abord, on constate un bon accord entre les mesures et les simulations. Pour les PAs en
MOS, un S,; de 5,8 dB a été mesuré pour le PA-SCPW contre 4,9 dB pour le PA-TFMS. Les
parametres S;; pour les deux PAs sont centrés autour de 60 GHz avec un S;; de -12 dB et-17 dB
pour le PA-SCPW et PA-TFMS respectivement. Pour les PAs en bipolaire, le S,; a 60 GHz est de 8,2
dB pour le PA-SCPW contre 7,1 dB pour le PA-TFMS. Concernant les parametres S;;, un décalage
vers une fréquence plus haute a été observé dans les deux cas. Ce décalage est attribué a un modeéle
non encore mature du transistor bipolaire.

Nous rappelons que la stabilité inconditionnelle de 'amplificateur de puissance doit étre
assurée sur toute la bande de fréquence du DC jusqu’a la bande millimétrique. Lorsque le facteur
de Rollet K (Eq. II-10) est supérieur a 1 et la valeur absolue du déterminant |A| (Eq. II-11) est

inférieure a I'unité, 'amplificateur est dit inconditionnellement stable [Gonzalez, 97].

1+ 1S111% = [S221% + 1A Eq.11-10
21812118211
|A] = [S11S22 — S12521] Eq.1I-11

Ceci est vérifié pour les quatre amplificateurs réalisés comme le montre la Figure II-27. Notant
que la stabilité mesurée par les facteurs K et |4| représente seulement la stabilité petit signal de
I'amplificateur. Pour un amplificateur de puissance, spécialement pour les amplificateurs a
plusieurs étages, la stabilité doit étre aussi assurée par des simulations transitoires en injectant
des impulsions sur les nceuds critiques de 'amplificateur. La réponse stable des amplificateurs en

réponse aux impulsions appliquées a confirmé les résultats de stabilité en petit signal.
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Figure II-27 Facteur de stabilité des PAs fabriqués : K et |A|.

La Figure II-28 montre le gain en puissance (gain large signal) et la puissance de sortie,
mesurés a 60 GHz pour les quatre amplificateurs. Les PAs bipolaire présentent un gain en
puissance de 8,2 dB pour le PA-SCPW et de 7 dB pour le PA-TFMS. Pour les PAs en MOS, un gain
en puissance de 5,5 dB a été mesuré pour le PA-SCPW contre 4,9 dB pour le PA-TFMS. Comme

prévuy, la puissance de saturation est a peu pres identique (P = 10 dBm) pour les quatre PAs.
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En ce qui concerne le rendement, une PAE de 16 % est obtenue pour le PA en bipolaire a base

des lignes S-CPW. A l'opposé, le PA en MOS a base des lignes TFMS présente une efficacité de

seulement 9 %. L'efficacité maximale pour le PA en MOS a base de lignes S-CPW est identique a

celle du PA en bipolaire a base de lignes TFMS (PAE=12 %). Ces résultats montrent que

l'utilisation du transistor bipolaire améliore I'efficacité de 3 % pour le méme type de lignes.

D’autre part, les lignes S-CPW améliorent I'efficacité de 3 % par rapport aux TFMS pour les deux

types de PA (MOS et Bipolaire).
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Figure I1-28 Comparaisons entre mesures et simulations des mesures en puissance.

Ces résultats sont en bon accord avec les résultats estimés en utilisant le modele analytique

présenté dans le paragraphe I1.2.2. Les paramétres DC (g;,, Ry) et RF ( R(Y;;,) de chaque PA sont

détaillés dans le Tableau II-3. Ces parameétres ont été extraits par simulation et injectés dans le

modeéle de I'équation (Eq. II-4). Le parameétre a représente la perte totale dans les réseaux

d’adaptation entrée/sortie. Ces résultats ont fait I'objectif d'une publication dans la conférence

BCTM [Serhan, 14].

Tableau II-3 Tableau de comparaison entre les mesures et les performances estimées a partir du
modéle analytique de I'équation Eq. I1-4.

*

Type R(Yin) Ry gm RL a Estimation | Mesure
d’amplificateur | mQ™") | (@) | mQ™) | (@) | (dB) | deG,(dB) | G, (dB)
(Eq.11-4)
MOS /TFMS 10,5 90 60 45 -4 4,4 4,9
Bipolaire/TFMS 70 180 205 45 -4 8,2 7,1
MOS /S-CPW 10,5 90 60 45 -3 5,4 5,5
Bipolaire/S-CPW 70 180 205 45 -3 9,2 8.25

Le Tableau II-4 résume les performances de nos amplificateurs par rapport a des réalisations

issues de la littérature. Ces résultats permettent de montrer les améliorations apportées, sur les

PAs millimétriques, par la combinaison entre la technologie bipolaire et la topologie des lignes a

ondes lentes par rapportal'utilisation d’'une technologie et/ou une topologie des lignes standards.
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Tableau II-4 Tableau de comparaison avec I’état de I’art des amplificateurs de puissance en

silicium a un étage, classe-A, 60 GHz.

Technologie Sll Gp IDC / Vdd OCPldB PAE Psat FOMt
(dB) | (dB) (dBm) (%) | (dBm)

[Quemerai, 10] | CMOS 65 nm -13 4,5 20mA-1,2V 6,4 26 9,2 22

[Tang, 12] CMOS40nm | -15 5,6 22mA-1,2V 7 16 10 20

[Garcia, 08] CMOS 65 nm X 45 | 27mA-1,2V 6 8,5 9 7,3

Ce travail 15
MOS/S-CPW BiCMOS -12 5,5 7 12

Ce travail Bip. 55nm 27 mA - 1,2V 37
/S-CPW -18 8,2 6,5 16

Ce travail 15
MOS/TFMS -20 4,9 7 9

Ce travail Bip. 10 37
/TFMS -14 7,1 6,5 12

'FOM = G, X Py, x f2 x PAE [Tang, 12]

I1.8 Conclusion
Malgré I'évidence sur l'intérét de transistors bipolaires pour la conception de circuits
RF/mmW, il n’existait aucun travail dans la littérature qui compare I'apport du transistor
bipolaire par rapport au transistor MOS dans un méme nceud technologique BiCMOS dans le cadre
de réalisation de PAs soumis a des conditions de fonctionnement identiques. Le travail mené dans
ce chapitre réalise cette comparaison et met, en méme temps, en évidence l'intérét des lignes S-
CPW par rapport aux lignes TFMS dans la conception des circuits en bande millimétrique. Ainsi,
ce travail a contribué ala validation de modeles des transistors MOS et bipolaires de la technologie
BiCMOS 55 nm, ainsi qu’a la modélisation des composants passifs utilisés : Les lignes TFMS et S-
CPW, les capacités MOM, les plots de mesure RF. Une méthodologie de conception, basée sur les
spécifications du PA a concevoir, les différentes contraintes technologies et les équations

théoriques des PAs linéaires, a été adoptée pour le dimensionnement des PAs.

Les mesures, effectuées sur la méme puce, montrent un gain en puissance de 8,2 dB pour le PA
bipolaire avec des lignes S-CPW, contre 7 dB pour le PA en bipolaire avec des lignes TFMS. Pour
les PAs en MOS, ce gain en puissance est de 5,5 dB pour le PA-SCPW contre 4,9 dB pour le PA-
TFMS. La puissance de saturation est a peu preés identique (Ps,; = 10 dBm) pour les quatre PAs.
D’autre part, une PAE de 16 % est obtenue pour le PA en bipolaire a base des lignes S-CPW. A
I'opposé, le PA en MOS a base des lignes TFMS présente une efficacité de seulement 9 %. En outre,
une PAE d’environ 12 % est obtenue a la fois pour le PA en MOS a base de lignes S-CPW et pour le
PA en bipolaire a base de lignes TFMS. D’ou I'amélioration apportée par le transistor bipolaire,
pour le méme type des lignes, est de 3 %. D’autre part, les lignes S-CPW améliorent l'efficacité,
pour le méme type des lignes, de 3 % par rapport aux TFMS. Enfin, le PA en émetteur commun
réalisé avec des lignes S-CPW présente des performances mesurées au-dessus de I'état de I'art en

ce qui concerne les amplificateurs de puissance linéaires 60 GHz a un étage.
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ChapitreIll : Détecteurs de puissance pour les
applications millimétriques

III.1 Introduction et motivation

Le détecteur de puissance est un dispositif qui génére un signal DC en sortie en fonction de la
puissance d’un signal RF en entrée. Généralement, la sortie du détecteur doit étre proportionnelle

a la puissance d’entrée RF.

Ce chapitre présente la conception de détecteurs de puissance pour les applications
millimétriques. Deux types d’applications sont visés : (1) les applications basées sur le contrdle
d’amplificateurs de puissance (Automatic level control ALC) ou les détecteurs concus doivent
avoir une faible consommation, une vitesse élevée, une dynamique et une sensibilité modérées.
(2) Les applications dédiées aux mesures in-situ et d’autotest (Built in Test BIT) ou les détecteurs

doivent principalement avoir une forte sensibilité et une large dynamique de détection.

Dans un premier temps, les concepts de base des détecteurs de puissance sont introduits et les
catégories de détecteurs sont présentées. Ensuite, des architectures de détecteur de puissance
réalisées avec les technologies CMOS et BiCMOS sont étudiées afin de déterminer celles qui sont
le mieux adaptées aux applications visées. Finalement, nous présentons la conception et la
caractérisation de quatre détecteurs de type BiCMOS qui constituent I'état de 'art des détecteurs
de puissance a 60 GHz. Cette étude montre en plus les avantages et les inconvénients des

transistors bipolaires et MOS pour la détection de puissance.

II.2 Les caractéristiques des détecteurs de puissance RF

Tout d’abord, nous présentons les caractéristiques des détecteurs de puissance RF afin d’avoir
une définition claire des termes utilisés lors de I’évaluation des différentes architectures

proposées dans la littérature.

I11.2.1 La dynamique de détection et la sensibilité

La dynamique de détection d'un détecteur de puissance est l'intervalle de puissance pour
lequel le signal DC en sortie du détecteur évolue avec la puissance du signal RF en entrée. Dans le
cas idéal, la fonction de transfert d’'un détecteur de puissance doit étre linéaire sur toute la

dynamique de détection, comme illustrée sur la Figure III-1.

La sensibilité est la puissance minimale P,,;, qui peut étre détectée et elle est limitée par le
bruit du détecteur. La valeur supérieure de la dynamique de détection P,,,, est limitée par, la
capacité thermique pour les détecteurs de puissance a base d’effet joule, et par I'effet de saturation
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pour les détecteurs a base de transistors. En général, le besoin en dynamique dépend de

I'application dans laquelle le détecteur sera utilisé (voir prochains paragraphes).

Dynamique
de détection

pmin Pin(dBm) pmax

Figure I1I-1 Caractéristique de transfert idéale d’'un détecteur de puissance

II1.2.2 Le temps de réponse et la bande de fonctionnement en entrée

Le temps de réponse est le temps nécessaire au détecteur pour fournir une réponse stable
apres un changement de la puissance d’entrée. Pour les applications ALC, la variation du signal en
sortie doit étre compatible avec la vitesse de variation de 'amplitude du signal RF modulé. Les
détecteurs de puissance basés sur I'effet Joule présentent un temps de réponse élevé par rapport
a celui de détecteurs a base de transistors. Cette limitation est liée a I'inertie thermique des
détecteurs de température. Dans le cas de détecteurs a transistor, le temps de réponse du
détecteur est défini par le réseau du filtrage en sortie. Le temps de réponse des détecteurs actifs

est souvent un compromis avec la sensibilité et la consommation.

La bande de fonctionnement en entrée d'un détecteur est la plage de fréquence du signal en
entrée (d’amplitude constante) pour laquelle le signal en sortie est quasiment constant. Pour les
applications a bande étroite, cette caractéristique n’est pas critique. Elle le devient dans les

applications large bande comme les applications de test in-situ.

II1.2.3 La consommation en puissance

La consommation en puissance est la puissance consommée par le détecteur pour effectuer la
mesure. Pour les applications ALC, le détecteur de puissance doit avoir une faible consommation.
L’efficacité en puissance des détecteurs devient en effet critique lorsque la consommation du
détecteur représente un pourcentage important par rapport a la consommation du circuit sous
test, or la consommation de puissance du détecteur est relative a la puissance du circuit sous test.
Pour le test intégré (BIT : Built In Test), la consommation n’est pas critique puisque les circuits de

test ne sont utilisés qu’en mode test.
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III.2.4 Latechnologie de fabrication et la surface du détecteur

La technologie de fabrication a un effet sur le coiit et les performances du détecteur. Comme
déja expliqué dans le chapitre I, les technologies CMOS et BiCMOS permettent un bon niveau
d’intégration et de trés bonnes performances avec un cofit réduit. Enfin, la surface occupée est un
critere important pour une raison de colit et d’intégration dans le circuit sous test. Pour ces
raisons, nous avons exploré des architectures de détecteurs compatibles avec ces deux

technologies.

II1.3 Etatde I'art des détecteurs de puissance

Dans cette section, une revue des détecteurs de puissance est effectuée. Les détecteurs a diode
sont présentés brievement. Nous allons rentrer plus en détail pour les détecteurs compatibles
avec les technologies CMOS et BiCMOS. Leurs principes de fonctionnement ainsi que leurs
différentes limitations sont détaillées afin d’expliquer le choix des architectures étudiées dans ce

travail de thése.
I11.3.1 Détecteur de puissance a diode
Le principe de détecteurs a diode est basé sur la fonction exponentielle du courant en fonction de

la tension [Woochul, 05] selon I'équation (Eq. III-1):

I=1, (enqw"f - 1) Eq. I1I-1

I, estle courant de saturation de la diode, n est une constante technologique, k est la constante de

Boltzmann, q est la charge d'un électron, T est la température en Kelvin et V; est la tension aux

bornes de la diode.

TR

=1 N
v TC

Figure I1I-2 Principe du détecteur a diode.

Le circuit de la Figure III-2 illustre le principe de détecteurs a diode. Pour des faibles puissances
d’entrée, le courant est donné par I'équation (Eq. III-2) [Woochul, 05]. Dans cette équation, les
termes d’ordre 2 prédominent et le courant est donc approximé par une relation quadratique de
la tension RF (V). Le réseau RC filtre le courant, et procure une tension proportionnelle a

I'enveloppe du signal qui représente la puissance RF.
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i=0 [ ( : !
Lo (z#r") Eq. I1I-2
-0 il

i=1

Pour des fortes puissances d’entrée, la diode joue le réle d'un redresseur. La relation devient alors

linéaire entre la tension RF (V;) et le courant moyen. La nécessité d’utiliser une diode de type

Schottky, pour avoir de bonnes performances, rend ce détecteur incompatible avec les procédés

technologiques standards CMOS et BICMOS [Zhang, 06].
I11.3.2 Détecteur de puissance a base de transistors MOS et Bipolaires

L’utilisation des transistors bipolaires pour réaliser des détecteurs de puissance a été explorée
par [Meyer, 95]. La Figure III-3 montre une version modifiée du détecteur publiée dans [Zhang,
04].

Vdd

> 1.E+00

1ED1 linear

Rz

Wi Q1 Qz 1602

Ve (V)

1.E-03

R1
R3
square
ﬁ O Vo O
J_ J_ 1E-05
/—‘—\Cs GD I1/[\C1 Cz/—l—\ izGD
L

freq = 5.2G

1.E-06
60 -40

-20 20
Pin (dBm)

Figure I1I-3 Schéma sir;plifié du détecteur proposé dans [Zhang, 04] et fonction de transfert du
détecteur pour un signal a 5.2 GHz

L’auteur distingue deux modes de fonctionnement, le mode faible puissance ou le signal en sortie
est proportionnel au carré de la tension d’entrée V., et un mode forte puissance ou le signal en
sortie est une fonction linéaire de la tension d’entrée. Pour les fortes puissances, la sortie du

détecteur est donnée par:

1 -
Vo= (1= BVac +5VrIn(B) avecVy = 25mV Eq.1II-3
Ou S représente le gain en courant, et V; est la tension thermique de la jonction. Pour les faibles

puissances, la sortie du détecteur est donnée par (Eq. I11-4) :
. 1+ BAHVE Eq. I1I-4
7

Le transistor Q, sert a annuler la composante DC du signal V. La caractérisation a 5.2 GHz de ce
détecteur montre une dynamique maximale de 65 dB et une sensibilité de -50 dBm (Figure III-3).
Ce détecteur est trés intéressant a la fois pour les applications ALC et BIT. Une version multi

étages, visant I'extension de la zone de détection linéaire du détecteur, est publiée dans [Zhang,
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06]. Ce dernier a été validé par mesures a 20 GHz (et par simulation a 60 GHz). Ce type de

détecteurs sera exploré en détail dans ce chapitre.

Une solution alternative a été proposée par [Zhou, 08] en utilisant des transistors MOS en
régime forte inversion (courant naturellement proportionnel a la puissance). Le schéma du

détecteur est donné sur la Figure I11-4.
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Figure I1I-4 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Zhou, 08] et fonction de transfert du
détecteur pour plusieurs fréquences d'entrée

Le transistor M, sert a transformer la tension d’entrée V,; en un courant de sortie ipg;. Comme
pour le détecteur de Meyer, le transistor M, sert a annuler les composantes DC du signal V;iff et

a compenser les tensions d’offset. Enfin, la capacité C; filtre les composantes RF du signal de sortie.

Les courants dans les transistors M; et M, sont donnés par:

Cox W -
Ipsy = .unz ox T (VGS + V- Vth)z Eq. III-5
UnCox Eq. I1I-6

w 2
Ips, = TT (VGS - Vth)

Avec p,, 1a mobilité des électrons dans le canal, C,, la capacité d’oxyde, W et L, respectivement, la
largeur et la longueur du canal de transistors. Vs est la tension DC appliquée sur la grille du M;
et My, Vi, est la tension de seuil du M; et M, et finalement V. est 'amplitude du signal RF en

entrée du transistor M;. Pour un signal d’entrée V,.; = V;cos(wyt), le signal de sortie est donné

par:
UnCox W [VZ V2 Eq. I11-7
Vairr = Rioaa %T 71 + %COS(ZWOt) + (Vgs — Ven)Vicos(wot)

La capacité C; en sortie sert a filtrer les composantes RF situées autour de w, et 2wy, en
conséquence le signal différentiel en sortie devient [Zhou, 08]:
iuTlCOX W

Vairf = Rioaa 7 I V7

Eq.III-8
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Le méme type de détecteur a été déja proposé par [Zhou, 06] en technologie BICMOS 0.25 pm. Les
résultats de simulation montrent une dynamique de 45 dB, une sensibilité de —45 dBm autour de
6 GHz, et une consommation totale de 17 mW. La sensibilité et la dynamique de ces détecteurs
sont compatibles pour les applications BIT. En revanche leur consommation varie en fonction de

la puissance d’entrée, contrairement au détecteur précedent.

Un autre type du détecteur est le détecteur logarithmique. Ce détecteur a été développé par
[Kim, 13] en technologie CMOS 0.13 um. Le détecteur est formé de trois cellules de gain, trois
redresseurs simples et un additionneur de tension (Figure III-5). Il posséde une dynamique de
détection linéaire de 50 dB pour une fréquence d’entrée de 16 GHz (Figure III-5). Cette large
dynamique est atteinte grace a la division de la puissance d’entrée entre les trois branches du

détecteur, et a I'utilisation des redresseurs classe-B a source dégénérée [Kim, 13].

RF o Gain celis Rectifiers 2
18
—~ 186
>
~ 14
>
212
S 1
>
5 08 -
5 m——
_L‘_L‘_LVV‘ 0.4 w14 GHz
ou
0.2 —=—16 GHz
o R T T T ;
Vo =Ven R, Z::II— iM, 50 40 -30 20 -10 0 10 20
1500 16w
Input Power (dBm)

- = Rep=Rs | Rys (Ms)

Figure III-5 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Kim, 13], fonction de transfert du
détecteur pour plusieurs fréquences d'entrée.

Le détecteur consomme 35 mW pour une tension d’alimentation de 2 V ce qui le rend incompatible

pour les applications de type ALC dédiées a I'amélioration de la PAE d’un PA par exemple.

Le principe du détecteur a diode, réalisée par un transistor bipolaire, a été expérimenté par
[Hu, 06]. Le détecteur, présenté sur la Figure III-6, utilise les transistors en configuration diode

(collecteur connecté a la base) pour redresser le signal RF.
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Figure III-6 Schéma simplifié du détecteur proposé, fonction de transfert du détecteur pour
plusieurs fréquences d'entrée

60



- Chapitre III : Détecteurs de puissance pour les applications millimétriques -

Les simulations montrent une dynamique de détection linéaire autour de 15 dB comme nous
montre la Figure III-6. Les problémes, selon [Hu, 06], de ce type de détecteur sont la sensibilité
aux variations de température (V;; du transistor), et la sensibilité aux variations du procédé de

fabrication. On peut aussi relever, a partir de la Figure III-6, le probléme d'une sensibilité tres

faible.

Des solutions basées sur le traitement analogique du signal RF ont été proposées dans [Yin, 05]
[Kouwen, 05]. Ce type de détecteur est basé sur le principe des circuits translinéaires en courant
pour réaliser des multiplicateurs [Kouwen, 05] ou bien des diviseurs [Yin, 05] afin de redresser le
signal RF. IlIs visent principalement la détection de la valeur RMS (Root Mean Square) de la tension
RF d’entrée. La Figure III-7 montre le coeur du détecteur proposé par [Yin, 05]. La tension
d’entrée est convertie en courant /;,, avant d’étre traitée par le diviseur de courant (Figure I1I-7).

Finalement, le courant de sortie I,,,;; est donné par [Yin, 05]:

Loyt = L Eq. I11-9
out IO + s C VT q- i
lin VCe 0.12
0.10 -
lout | /
Q1 Q3 S 008
E 006
-
Q4 2 004
=
. 0.02 —
Qz 0 =¢
0.00
0 0.04 0.08 0.12 0.16

|||—

Vinems (V)
Figure III-7 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Yin, 05] et sa fonction de transfert.

Ce type de détecteur nécessite l'utilisation de convertisseurs courant-tension et tension-courant
ce qui augmente le nombre d’étages du circuit. De plus, sa complexité limite la bande passante et
rend le détecteur inutilisable pour les applications haut débit - haute vitesse comme dans le cas

des applications millimétriques.

La Figure III-8 montre les principaux blocs d'un autre type de détecteur proposé par [Garcia,
08]. Le circuit est composé de trois étages : un convertisseur courant-tension constitué par les
transistors M; a Ms, le deuxiéme étage est un circuit redresseur double alternance classe AB, et
finalement un filtre RC passe bas. Une sensibilité a une puissance de -25 dBm et une dynamique
de 30 dB sont mesurées pour une fréquence d’entrée de 0,9 GHz. La consommation totale du
détecteur est de 8,5 mW pour une tension d’alimentation de 3,3 V. Cette consommation est

acceptable pour les applications BIT pour lesquelles ce détecteur a été développé.
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Figure I1I-8 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Garcia, 08], et sa fonction de transfert
pour plusieurs fréquences d'entrée.

[Abdallah, 10] a proposé une autre structure pour les applications de test in situ a 2.4 GHz. Ce
détecteur a été développé dans la technologie NXP 0.25 pm. La Figure III-9 montre le schéma
complet du détecteur qui comporte une cellule de détection suivie par un filtre passe-bas. Pour
les fortes puissances, le transistor M, polarisé en faible inversion, joue le role d’'un redresseur
mono-alternance. La Figure III-9 montre une dynamique de détection linéaire de 20 dB sur une
bande de fréquence de fonctionnement de 500 MHz a 10 GHz. La vitesse de réponse et la
consommation n’ont pas été mentionnées dans la publication. Ce détecteur sera exploré plus en
détails dans ce travail de thése dans une version BiCMOS avec une grande dynamique de détection

et pour des applications dans le domaine millimétrique.

il

T 2l

I ) 10 GHZ
L P P | - . SO0MHz
— _ ]
— |- | S 2ol S

frram)
el
=

it B Valtange (V)

4

=1 4 1P} aam4 0804

RF, |
ot— 11 | R H.-é e 1 -
I -1 pp—

Lael |P? I
l— 04025 o0
. 4 1%

0 1
‘lr FF input pover dBmd

Figure III-9 Schéma simplifié du détecteur proposé [Abdallah, 10], fonction de transfert du
détecteur pour plusieurs fréquences d'entrée.

x

En 2007, une premiére démonstration d’'un détecteur 60 GHz a été reportée dans [Pfeiffer, 07]. Le
détecteur développé en technologie SiGe BiCMOS 0.13 um montre une dynamique de détection
linéaire de 8.5 dB, une sensibilité de 4 dBm et une bande passante maximale de détection de 13.8
MHz. Le schéma du détecteur est illustré sur la Figure III-10. Le signal d’entrée issu du coupleur
est transformé en courant par les transistors T5 et T6, ensuite ce courant est copié et filtré par un
miroir du courant. Le courant de sortie du premier étage est amplifié puis transformé en tension

par un convertisseur courant-tension a 3 étages. Enfin, le détecteur dispose de deux sorties basses
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fréquences, une sortie ALC est utilisée dans une boucle d’asservissement d’'un PA 60 GHz, et une

deuxieme sortie « to digital » est proposée pour faire du test in-situ (BITS) [Pfeiffer, 07].

voD 2.7V Power Detactor Cirouit 25 — — :
Filtes Analog Power Detector Output :

§§'
5.,
s I =
3
-
Cutput Power [dBm]
H

o oz 0..‘1 ':;.e 0.8 1 1..2 14 1-.a 1..3 2
Detector Dutput Voltage [V]
Figure I1I-10 schéma simplifie du détecteur proposé dans [Pfeiffer, 07], fonction de transfert du

détecteur pour un signal d’entrée 60 GHz.

s 1]

Une architecture similaire, congue en CMOS, a été proposée par [Gorisse, 09], et fabriquée en
technologie CMOS 65 nm de STMicroelectronics. L’occupation en surface de ce détecteur est
seulement de 80x80 um?. Il consomme une puissance de 60 pW pour une tension d’alimentation
de 1 V. Ce détecteur a été utilisé dans une boucle d’asservissement pour la réduction des effets

SVWR (Voltage Standing-Wave Ratio) dans des PAs 60 GHz.
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Figure III-11 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Pfeiffer, 07], et sa fonction de transfert
pour un signal d’entrée a 60 GHz.

Une dynamique de détection de 25 dB (trois fois plus grande que [Pfeiffer, 07]) pour une
sensibilité de -25 dBm a été obtenue. Cependant, I'utilisation d’'un nombre élevé d’étages, pour la
conversion courant tension, limite la bande passante de détection de I'enveloppe du signal a

100MHz. La puissance DC augmente en fonction de la puissance détectée.

Récemment, un détecteur utilisant un transistor bipolaire monté en émetteur commun, a été
proposé par [Zhang, 12]. Ce détecteur est concu en technologie Infinieon SiGe 0.35 pm et possede
une surface totale de 0.35x0.8 mm? (Pads inclus). Le schéma du détecteur est représenté sur la
Figure I1I-12, Ia taille du transistor 3 pm permet d’obtenir un compromis entre le bruit 1/f et le

gain de conversion. Le transistor est polarisé a son seuil de conduction par la tension de

polarisation de base V. En sortie du détecteur un filtre réjecteur, constitué de I'inductance L, et
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la capacité C;, a été utilisé pour compenser les capacités parasites du collecteur. Finalement,
I'impédance d’entrée du transistor est adaptée a 50 ohms par le réseau (L — C;) .

10 o

A 67|GHz
& 60(GHz
* 55/GHz

Delta Voltage(V)

IW = 45 a0 5 0 5 1w 15
= Input Power(dBm)

Figure I1I-12 Schéma simplifié du détecteur proposé dans [Zhang, 12], et sa fonction de transfert
pour plusieurs fréquences d’entrée.

Le détecteur a une dynamique supérieure a 20 dB dans la bande de fréquence de 55 GHz a 67 GHz
(Figure III-12). L’avantage du détecteur est sa grande vitesse (un temps de monté de 25 ps,
obtenu en simulation). Le probléme est la grande surface occupée par le filtre de sortie et le réseau

d’adaptation en entrée.

II1.3.3 Conclusion sur la littérature de détecteur de puissance

Dans les paragraphes précédents, plusieurs types de détecteurs de puissance issus de la
littérature ont été présentés. Les détecteurs a diodes ont une large bande de fonctionnement, un
temps de réponse court, et une consommation faible. En revanche, les diodes utilisées ne sont pas

compatibles avec les procédés de fabrication standards.

Pour les fréquences du signal d’entrée inférieures a 60 GHz, les détecteurs présentés dans
[Garcia, 08] et [Kim, 13] ont une assez bonne dynamique (supérieure a 30 dB). Par contre, ils
présentent une consommation élevée (autour de 10 mW). Ensuite, le détecteur CMOS présenté
par [Abdallah, 10] et bipolaire présenté par [Hu, 06] visent la détection des fortes puissances. Ils
présentent une consommation modérée et une dynamique acceptable. La détection de puissance
avec des détecteurs de puissance bipolaire a consommation faible et constante a été présentée
par [Meyer, 95][Zhang, 04][Zhang, 06]. Ces détecteurs possedent une dynamique tres large (65

dB) et une sensibilité (-50 dBm) comparable aux détecteurs a diode.

A 60 GHz, le détecteur CMOS fonctionnant en régime saturé [Gorisse, 09], a une faible surface
(80x80 um?) et des performances relativement bonnes en termes de dynamique et de sensibilité
(25 dB et -25dBm respectivement). Par contre, la bande passante en sortie de ce détecteur est
limitée a 100 MHz ce qui le rend peu compatible avec la modulation d’enveloppe de signaux
télécom dans la gamme des fréquences millimétriques. Le détecteur en bipolaire proposé par
[Pfeiffer, 07] présente une dynamique limitée a 8 dB, une sensibilité de -4 dBm, et une vitesse de

13 MHz. Enfin, le détecteur en bipolaire proposée par [Zhang, 12] possede une dynamique de 20
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dB et une sensibilité de -15 dBm. L’architecture est trés simple mais elle occupe une large surface.
La vitesse simulée de ce détecteur est de 25ps, il est donc capable de suivre des signaux 60 GHz
modulés a une vitesse supérieure a 2 GHz. L’ensemble des détecteurs présentés dans ce chapitre
nous permet de définir un récapitulatif des critéres de choix de notre détecteur. Comme illustré
sur la Figure III-13, le choix d'un détecteur de puissance est un compromis entre 6 parameétres
principaux, tous dépendants les uns des autres. Principalement, la sensibilité est en compromis
avec le temps de réponse (bande passante du bruit en sortie), la fréquence de fonctionnement est

en compromis avec I'impédance d’entrée.

Fréquence de Dynamique
fonctionnement de détection

Compromis

Figure III-13 Parameétres principaux p(;{lr le choix d’'un détecteur de puissance

Les figures ci-dessous présentent la distribution des différents détecteurs, les plus cités dans
la littérature, selon différents criteres. La Figure III-14 met en évidence le nombre limité de
détecteurs de puissance dans la bande millimétrique ce qui explique notre motivation a

développer des détecteurs fonctionnant dans cette bande de fréquence.

[Kouwen 05]
[Ferrari 05]
[Zhou 06]

[Hu 06]
[Zhang 06]
[Pfeiffer 07]
[Zhou 08]
[Garcia 08]
[Townsend 09]
[Shieh 09]
[Gorisse 09]
[Li 10]
[Abdallah 10]
[Wu 11]
[Nkamoto, 12]

™ T TI T T T T rrry
0 10 20 3 4 50 60 70
Fréquence d'opération (GHz)
Figure III-14 (a) Fréquence de fonctionnement de détecteurs présentés dans la littérature.

De la méme maniere, les Figure III-15 (a) et (b) montrent que la sensibilité et la dynamique

moyenne pour un détecteur de puissance sont de 'ordre de -25dBm et 30dB respectivement.
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Figure I1I-15 (a) dynamique de détection et (a) sensibilité des détecteurs présentés dans la

littérature.

Les Figure III-16 et Figure III-17 montrent I'évolution de la sensibilité et de la dynamique en
fonction de la fréquence. On remarque que la sensibilité maximale atteinte est de I'ordre de -50
dBm. La dynamique, quant-a-elle, est strictement liée a la sensibilité et est de 'ordre de 65dB dans
les meilleurs cas mais pour des fréquences RF faibles. La correspondance entre les références de

Figure II1-16 et Figure III-17 et celles de la Figure III-15 se trouve dans le Tableau III-5.
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Figure III-16 Tendance de la sensibilité en

Figure I1I-17 Tendance de la dynamique en

Fréquence [GHz]

fonction de la fréquence. fonction de la fréquence.

Ce constat assoit notre objectif de réaliser des détecteurs de puissance fonctionnant dans la
gamme des fréquences millimétriques pour des applications a 60 GHz et dont les caractéristiques
se situent dans la région sud-est de la Figure III-16 (forte sensibilité et la région Nord-est de la

Figure III-17 (grande dynamique).

II1.4 Réalisation de détecteurs de puissance CMOS et BiCMOS a
base/grille commune pour des applications millimétriques.

Dans cette partie, nous allons présenter la conception, I'analyse et les performances mesurées

de deux détecteurs de puissance utilisant un étage a base/grille commune réalisés dans la
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technologie BiCMOS 55 nm de STMicroelectronics. La détecteur grille commune proposé par
[Abdallah, 10] utilise une cellule de détection en MOS. Nous proposons dans cette these de
remplacer le transistor de détection en MOS par un transistor bipolaire afin d’avoir un meilleur

gain de conversion ainsi qu'une meilleur sensibilité.

II1.4.1 Architectures des détecteurs base/grille commune

La Figure III-18 montre les schémas électriques du détecteur. L’étage de détection en entrée
est composé du transistor Q;/N; monté en configuration base/grille commune. La capacité
d’entrée C, sert a bloquer les composantes DC du signal d’entrée. Le transistor Q;/N; est polarisé
a travers la résistance R, a une faible densité du courant. La capacité C,; sert a créer un court-
circuit sur la base/grille pour les fréquences élevées. La résistance Rpi (réalisée par une charge
active pour la version CMOS) ainsi que la tension I, permettent de polariser les transistors Q,/N;
autour de leur seuil de conduction. La taille de ces transistors d’entrée est choisie tres faible afin

de minimiser la capacité parasite sur 'entrée du détecteur.

Vdd vdd
A A
Vbias R, Vbias Ry
Cy ¥ iout Cq Y lowt
'||| —-II_/\/—_I_IIZVI '|||_| Q1
Vour Vour
Vin || C. . Vin |I C. -

R, =_C, Rpi R, —C,
P3 I—‘

Figure I1I-18 Schéma du d

||||—
.|”—

(")

tecteur en CMOS (gauche), Schéma du détecteur en BiCMOS (droite).

Le fonctionnement de ces détecteurs dépend du niveau de puissance du signal d’entrée. Nous
pouvons identifier deux régimes: un régime a faible puissance, et un régime a forte puissance.
Dans le premier régime, le transistor N; de la version MOS fonctionne en régime sous seuil et son
courant est une fonction exponentielle de la tension d’entrée (V/;;,). Le transistor Q; de la version
BiCMOS, posséde naturellement un courant exponentiel en fonction de la tension V;,. Le
courant Iyq/y; €st proportionnel au carré de la tensionVj,. Dans le deuxiéme régime, les
transistors Q;/N; fonctionnent en redresseurs. Dans ces conditions, le transistor @Q;/N; ne
conduit que pendant le demi-cycle négatif de la tension V;;,. Le courant Iyq,y, est quasi linéaire
avec 'amplitude de la tension V;,,. Dans les deux régimes, le courant est amplifié a travers le miroir
de courant formé par P; — P, et donne une tension de sortie V,,; filtrée par le réseau (R,, C,). Le
rapport d’amplification du miroir de courant et la résistance de sortie R, permettent de régler la
pente de la fonction de transfert V,,;(P;,) et de fixer la limite supérieure de la dynamique de

détection.
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II1.4.2 Etude analytique

Nous allons établir I'expression analytique de la fonction de transfert V,,,; = f(P;,), dans les
deux régimes de fonctionnement. Supposant un signal d’entrée V;,, appliqué sur I'émetteur/source
des transistors Q4 /Nj :

Vin = [Vinlcos(wyt) Eq. III-10

Pour les faibles puissances d’entrée, le courant dans les transistors Q,/N; est une fonction

exponentielle de la tension d’entrée V;,,. Ce courant est donc défini par :

Vi Vi Eq. lI-11
1Q1 = IO .eanVT et IN1 = IO .eanVT

Avec I, est le courant dans le transistor pour V;;, nulle, et V; est la tension thermique donnée
par (Eq. I11-12):

Vr = % ~ 26mV aune température de 27°C Eq. 1I-12

Les coefficients ny, et ny, sont les constantes de non-idéalité des transistors MOS et bipolaire

respectivement.

Pour les faibles puissances d’entrée, le courant dans le transistor Q,/N; peut-étre approximé
par I'équation (Eq. III-13), en utilisant le développement limité d’ordre 2 :

d(lg,/n1) d*(lg,/n1) Vi
I = 4=y NS TI )

Le terme en V;,, est un terme dit hautes fréquences et sera filtré par le réseau de sortie (R,, C,). Le
terme en V% est formé par une composante haute fréquence autour de 2 w (qui elle aussi est filtrée
par C,) et une composante basse fréquence i; proportionnelle a 'amplitude de la tension V;,,. Le

courant moyen filtré en sortie est donné par :

Toom =1y + o Winl®__ | +i
/N, —loT —S——3 1o ,(Q1/N Eq. I1I-14
1/N1 4n51/N1VT2 5,(Q1/N1) q

Le courant I, estle courant statique du détecteur et donc correspond au courant moyen en absence
d’un signal d’entrée. Le courant i est I'écart en courant moyen engendrée par la variation de la

tension |V, |.

La transconductance des transistors Q;/N;, est supposée constante pour les faibles puissances et
donnée par:

|Vin|2
fo [H 2 2 Eq. I1I-15
g _ IQ1/N1 _ 4 no, /N, Vi N Iy q
,01/N; = = ~
m,Q1/Ny an/NlVT an/vaT an/vaT
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L’'incrémentation dans le courant de sortie i,,; est simplement une version amplifiée du courant

i etil est décrit par I'équation (Eq. III-16):

, Imp2 . 9Im,p2 IO|Vin|2 9Im,p2 gm,Ql/Nllvinlz Eq.IlI-16
bout = 7 s, (Qi/Ny) = =
Im,P1

Impr 4ng iy VF  Gmpr 4noyw,Vr
L’'incrémentation de la tension en sortie de détecteurs (v,,;) est donnée par :

Impz Im,ou /Ny [Vinl? Eq.11I-17

Imp1 4no,nVr

Vout = Zout Lout = Zout

On peut toujours exprimer v,,; en fonction de la puissance d’entrée (P;,) plutot que de la tension
d’entrée. L’équation (Eq. III-18) décrit la tension V;,,en fonction de la puissance P;,, et de la partie

réelle de 'impédance Re{Y;,} 1.

|Vin|2

Py = ZRe(V, 1 => |Vin|l =2 Re{Yjn}7! Piyy

Eq.11I-18

En remplacant V;;,, dans I'équation (Eq. III-17), par I'’équation (Eq. III-18), nous obtenons:

Im,p2 Im,. /Ny Pin Eq. I11-19

Vour = 2 Re{Y;,} 71 Z
out {Yin} out Imr1 4nQ1/N1VT

Pour la version en MOS, lorsque la puissance en entrée augmente, 'évolution du courant dans le
transistor N; induit un changement du régime de fonctionnement de ce dernier. Le courant Iy, est

alors donné par (Eq. III-20) [Zhou, 08]:

1 Wy Eq. I1I-20
IN1 = _.uncox_1 (Vbias — Vin — Vlfh)2
2 Ly,
La tension de sortie de la version CMOS du détecteur sera décrite par :
_ g ,PZ WN Eq. 111'21
Vout = Re{Yin} 1Zoutm— [.“ncox_1 Pin]
Im,p1 Ly,

Ce phénomeéne ne se produit pas pour la version BiCMOS. Par contre, 'approximation faite dans
I’équation (Eq. III-13) devient moins correcte. En outre, les équations (Eq. I1I-19) et (Eq. I1I-21)
montrent que la sortie du détecteur CMOS et BiCMOS varie linéairement en fonction de la

puissance P;,,.

Dans leur régime de fortes puissances, les transistors Q; et N; jouent le réle d'un redresseur, ou le
courant dans ces transistors ne circule que pendant une demi-période. Dans ce cas, le courant

moyen dans Q; et N; est simplement donné par:

1 ; 1 1 )
Tom, = "2Lamet = 2 [ X Re{Vin} X Pin = 2 \JZX Py X Grguyms Eq. I1I-22
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Oug mQ, /Ny est la transconductance moyenne des transistors Q, /N;. L’équation (Eq. III-22) est

obtenue en supposant que le courant d’entrée I;, (rapport entre Vi, et Re{Y;,}”') passe
uniquement dans les transistors Q; et N;. Cela est justifié par la valeur élevée de I'impédance

présentée par la résistance Rp; (version BiCMOS) ou le transistor P; (version CMOS). Enfin,

I’évolution v,,,,; de la tension de sortie est exprimée par :

v —7 gm'pz 4/ 2 X Pin ~7 gm,PZ \/2 X Pin X gmrQl/Nl Eq. I11-23
t — t ~ t
. " Imp1 Re{Y;,} 1 o Gm,p1 T

Nous pouvons remarquer que la tension v,,; passe d'une relation linéaire en fonction de P;,, pour
des puissances P;,, faibles, a une relation en ,/P;, pour les fortes valeurs de P;,. Enfin, la

tension V,;; est donnée par la somme de la variation v, et de la tension d’offset Vo = Z,,,¢ 1o-

111.4.3 Performances mesurées des détecteurs

Les détecteurs fabriqués en technologie B55 ont été caractérisés en termes de dynamique,
d'impédance d’entrée, de réponse fréquentielle, et de bande passante en sortie. Dans cette partie,
nous allons présenter et analyser les mesures des deux détecteurs tout en expliquant les
avantages et les limitations de chacun. La Figure III-19 montre une photo des détecteurs. La
surface active de chaque détecteur est de 80x80 pm?. Chaque détecteur posséde une entrée RF,
deux entrées de polarisation (V,et V;4), et une sortie V,,,;.

Capacité de Capacité de

découplage découplage

Figure III-19 Photographie des détecteurs fabriqués : (gauche) détecteur en MOS, (droite)
détecteur en Bipolaire.

I11.4.3.1 Fonction de transfert

La fonction de transfert V,,,; = f(P;,) a été extraite pour un signal d’entrée a 60 GHz. La tension
de sortie V,,,; contient a la fois la tension d’offset (tension pour une puissance d’entrée nulle) et la

variation de tension de sortie v,,,;. La Figure III-20 montre un bon accord entre les simulations

70



- Chapitre III : Détecteurs de puissance pour les applications millimétriques -

et les mesures pour les deux versions du détecteur. Le gain de conversion (dérivé de V,,; par

rapport a P;,,) permet de définir une premiere estimation de la sensibilité de détecteurs.
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Figure I1I-20 Mesures et simulation de la tension de sortie et du gain de conversion: (gauche)
détecteur en MOS, (droite) détecteur en BiCMOS.

Nous avons défini cette sensibilité comme étant la puissance pour laquelle le gain de
conversion du détecteur est égal a la moitié de sa valeur maximale. Le maximum du gain est
localisé autour de —5 dBm et de —12 dBm pour la version CMOS et BiCMOS respectivement. Ces
deux puissances d’entrée représentent le point de passage du régime quadratique au régime
linéaire. Le détecteur BiCMOS possede une meilleure sensibilité par rapport a la version CMOS
(—22 dBm contre —17 dBm Les deux détecteurs possédent la méme puissance de détection

maximale (autour de 8 dBm) (limitée par la saturation du transistor P,).

La tension Vs — V,r5 de la Figure III-21, représente la différence entre la tension de sortie
Vout mesurée pour une puissance d’entrée donnée et la tension V, ¢ obtenue pour une puissance

d’entrée nulle. Cette différence représente la tension de sortie v,,; mesurée et celle décrite par
les équations (Eq. III-19) et (Eq. III-21). Cela permet de montrer graphiquement I'existence des

deux régimes de fonctionnement.
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Figure I1I-21 Mesures et simulation de la tension de sortie aprés annulation de la tension
d’offset : (gauche) détecteur CMOS, (droite) détecteur BiCMOS.
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Nous remarquons que la tension v,,; de la version CMOS est linéairement proportionnelle a
P;, pour une gamme de puissance plus large par rapport a la version BiCMOS. Cela vient du fait
que la tension de seuil du transistor MOS (0.38 V) dans la technologie est inférieure a celle du
transistor bipolaire (0,6 V). Ceci implique que le transistor MOS entre en régime redresseur pour
des puissances plus élevées, que pour le transistor bipolaire. L’annulation de la tension d’offset
par un schéma différentiel du détecteur permet donc d’améliorer grandement la sensibilité. Les

limites en sensibilité seront abordées en fin de partie par une modélisation en bruit du détecteur.

En ce qui concerne la consommation, les détecteurs consomment une puissance DC autour de
40 uW pour des faibles puissances d’entrée. Cette puissance augmente jusqu'a 800 ul/ pour une
puissance d’entrée de 8 dBm. La tension d’alimentation est de 1.2 V pour les deux cellules. Cette
consommation reste acceptable dans le cadre de 'application visée (I'amélioration de 'efficacité

du PA), ot nous verrons qu’elle représente 2.8 % de la consommation du circuit complet.

111.4.3.2 Impédance d’entrée

Ces détecteurs ont été principalement développés pour étre utilisés dans une boucle
d’amélioration d’efficacité des amplificateurs de puissance linéaire. Pour ce type d’application, il
estimportant d’assurer que I'impédance d’entrée du détecteur soit élevée afin de ne pas perturber
le chemin du signal RF (la sortie de I'amplificateur). Les équations décrivant 'impédance d’entrée

des deux détecteurs BiCMOS et CMOS sont données par les équations (Eq. I1I-24) et (Eq. III-25)

respectivement.
-1 —1 -
Zinpicmos = 5—————=Z¢c+ R '//gT = Zee(Rpi + Gmo1) + Rpi X Gmo1) Eq. 1lI-24
, Yo o pi m,Q1 1
in,BiCMOS Ryi + Gmo1
——, —— _ Zcc(Gmps t Gmn1) + Gmps X 1)

Zincmos = 5——— = Z¢c + Imps!/Gmn1 = = T_n—l Tm = Eq. I1I-25

in,CMOS Imp3s t Imn1

On peut remarquer que les impédances dépendent fortement de la transconductance des
transistors de détection Q; et N;. Cela veut dire que I'impédance d’entrée la plus élevée peut étre
obtenue avec la version CMOS car la transconductance g,, y; du transistor MOS est inférieure a
celle du transistor Q; pour un niveau du courant identique. De plus, le courant moyen dans les
détecteurs n’étant pas constant en fonction de la puissance P;,, 'impédance d’entrée varie en

fonction de la puissance d’entrée.

Les mesures en parametres S ont été effectuées jusqu’a 67 GHz. La puissance d’entrée, fournie
par le VNA, lors de mesures est la méme pour les deux détecteurs (autour de -10 dBm). Afin

d’extraire I'impédance d’entrée des détecteurs, nous avons éliminé, par épluchage, le plot RF et
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les lignes d’accés utilisées dans le layout des détecteurs. Nous considérons que la capacité de

découplage C, fait partie intégrante du détecteur (Figure I1I-22).

a8 o
|—— Détecteur =|—.—€D— Détecteur | = .—6):)—
a |_.

Yi Rp Cp YD ur Yaccés

Figure I1I-22 Illustration d'épluchage de I'impédance d'entrée

Les courbes de la Figure III-23 et la Figure III-24 représentent la résistance R, et la
capacité Cp, simulées et mesurées, du réseau parallele équivalent en entrée (Z;;, ramenée en

parallele). Les figures montrent un assez bon accord entre les simulations et les mesures (aprés

épluchage). En outre, nous pouvons remarquer que la résistance R,, du détecteur MOS est bien
plus importante que celle de la version BICMOS. En revanche, la capacité C,, est quasimentla méme

pour les deux détecteurs. Cette capacité peut étre annulée dans le cas des applications a bande

étroite, ce qui donne I'avantage d’une forte impédance d’entrée pour la version CMOS.
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Figure III-23 Mesure et simulation de 'impédance d’entrée du détecteur CMOS: (gauche) capacité
paralléle, (droite) résistance en parallele.
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Figure I1I-24 Mesure et simulation de 'impédance d’entrée du détecteur BiCMOS: (gauche)
capacité parallele, (droite) résistance en parallele.
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La différence entre les parties réelles de I'impédance d’entrée (R,,), est liée a la différence de la

transconductance g,, entre le transistor bipolaire Q; et le transistor MOS N;.

Pour une application large bande, la capacité €, ne peut pas étre annulée. Dans ce cas,

impédance a considérer est 'impédance équivalente Y;,*. Nous pouvons remarquer sur la Figure
III-25 que cette impédance estde 'ordre de 0.2 k() pour les deux détecteurs (du fait de C,, proche).
L’analyse du réseau d’entrée montre que la dégradation de Y;,! est principalement liée au faible
facteur de qualité de la capacité de couplage C.. En simulant I'impédance d’entrée avec une
capacité idéale, de méme valeur, nous pouvons constater que I'impédance d’entrée tend vers une
valeur proche de celle de sa partie réelle (Figure III-25). En effet, la capacité équivalente C,,
obtenue grace a une capacité C, idéale, est moins importante que celle obtenue avec une capacité

réelle a facteur de qualité modéré.
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Figure I1I-25 Mesures et simulation de 'impédance d’entrée : (gauche) détecteur en CMOS,
(droite) détecteur en BiCMOS.

I11.4.3.3 Réponse fréquentielle

La Figure III-26 montre la tension de sortie V,,,; — V, 57 en fonction de la fréquence du signal

d’entrée (entre 50 GHz et 65 GHz limitée par les appareillages) et pour 3 niveaux puissance.
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Figure I1I-26 Tension de sortie en fonction de la fréquence, mesurée a puissances fixes : (gauche)
détecteur en MOS, (droite) détecteur en bipolaire.
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Nous observons sur la Figure III-26 une fluctuation faible de la tension de sortie (de 'ordre de
1 dB). Cette propriété du détecteur est assez importante pour éviter le post-traitement en sortie
du détecteur dans le cas des applications large bande. Les fluctuations mesurées sont
principalement liées aux signaux réfléchis au niveau de la sonde de mesures. Ces derniers sont
liés a la désadaptation d'impédance entre I'impédance d’entrée du détecteur et I'impédance du
générateur. La puissance au niveau des plots d’entrée a été calibrée, a chaque fréquence, afin

d’assurer une puissance constante sur 'entrée des détecteurs.

I11.4.3.4 Bande passante

Comme expliqué précédemment, le temps de réponse de ce détecteur est globalement limité
par le filtre passe-bas (R, C,) en sortie. Les pdles introduits par le miroir de courant se retrouvent
a des fréquences élevées et n’ont quasiment pas d’'influence sur le temps de réponse du détecteur.

Une approximation du temps de réponse de la tension en sortie est donnée par:
T=22(Ry // Taspz) X Co Eq. III-26

Les valeurs de C, et R, sont identiques pour les deux détecteurs et sont de 'ordre de 100 fF et
1 kQ respectivement. Ce choix nous a permis d’avoir une bande passante supérieure a 1 GHz tout
en gardant un gain de conversion acceptable. Nous pouvons noter que l'utilisation d’'une faible
capacité de sortie (C,) n’est pas favorable pour la détection des faibles puissances d’entrée. En
effet, la bande passe du bruit en sortie du détecteur est fixé par cette capacité. Les simulations
transitoires des deux détecteurs, présentées sur la Figure III-27, montrent que le temps de

réponse des détecteurs est bien inférieur a 1 ns.
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Figure I1I-27 Tension de sortie simulée des détecteurs MOS (gauche) et BiCMOS (droite) en
réponse a un signal 60 GHz.

0.0

Nous avons tenté de caractériser les détecteurs en termes de vitesse de réponse (bande
passante). Pour le faire, nous avons appliqué un signal modulé a 'entrée du détecteur et nous
avons mesuré la réponse en sortie du détecteur (Figure III-28). La modulation du signal d’entrée

se fait a l'intérieur du générateur PSG par un signal carré modulant de 10 MHz et de temps de
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montée de 1,3ns. Le signal de sortie est mesuré a l'aide d'un oscilloscope DSO80604B

Infiniium d’Agilent de 6 GHz de bande passante.

Power supply = T T T
= nAn Modulating pulse ,.:
Mean = 1.37 ns

Min = 1.24 ns
Max =1.50 ns

T £ |
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- | -
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6GHz Oscilloscope

——— Detector output t,.:
bl paa® Mean = 1.31 ns

ann Min = 1.13 ns

[ \ Max = 1.55 ns

50 ohms input i ‘ |

b,

Figure I1I-28 (gauche) Schéma simplifié du Bench utilisé pour les mesures transitoires, (droite)
réponse transitoire mesurée en sortie du détecteur en bipolaire.

Nous pouvons constater que le détecteur est capable de suivre la vitesse de commutation du
signal d’entrée correspondant a une bande passante de 700 MHz. Ces mesures sont limitées par
le temps de montée du signal modulant. Les mesures sont effectuées seulement sur la version
bipolaire du détecteur qui a été choisi pour étre utilisé dans une boucle d’amélioration de

I'efficacité d'un amplificateur de puissance qui fait I'objet du chapitre suivant.

1I1.4.4 Etude analytique du bruit

La sensibilité est limitée par le bruit du détecteur. Nous développons dans ce paragraphe une
étude analytique pour définir le rapport signal sur bruit (SNR pour Signal to Noise Ratio) des deux
détecteurs en fonction des différents parametres des transistors. Les résultats obtenus a partir du
modéle analytique sont comparés avec les simulations en bruit réalisées sur ADS et interprétés
afin de définir les parametres agissant sur la sensibilité des détecteurs. Dans cette étude, nous
allons utiliser 'approche faible puissance dans laquelle le courant 10 et par conséquent les
transconductances des transistors sont quasi-constantes. La Figure III-29 montre les schémas

électriques des deux détecteurs incluant les différentes sources du bruit.

Vdd vdd
Z iZ z
tipy Py P, P2 tn,py
Vbias R, Vbias Ry
Cq = ¥ lout Cq = W lout
||||—| Q4 g1 ,||"_| Ny tiyy
Vou Vour
Vin C. . Vin C .
i i p)

Figure III-29 Schéma des détecteurs avec les sources du bruit.
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Pour les transistors bipolaires le bruit est principalement dii au bruit de grenaille (shot noise) du

courant collecteur. Le bruit en 1/f est négligé. Le bruit de courant collecteurl_%, 0i est exprimé par:
thgi = 2 i KT gy, B Eq. I1I-27

Avec Kla constante de Boltzmann, T'la température ambiante, B est la bande passante du détecteur,
Ngi et gm,qi 1€ facteur de non idéalité et la transconductance du transistor bipolaire. En revanche,
le bruit dans les transistors MOS, est modélisé a la fois par le bruit thermique du canal et le bruit
en 1/f (flicker noise). Ce dernier a une influence importante sur le bruit de sortie. Les transistors
PMOS du miroir du courant fonctionnent également en sous seuil pour les faibles puissances

d’entrée. D’ou, le bruit total, nommé lTn,Pl. pour le transistor PMOS, peut-étre écrit sous la forme

suivante:

2
mp; K
IMPLELR 10 () Eq. I11-28

2 =2KTg,, piB + —— L
e I Wi L

avec f, la fréquence corner extraite graphiquement a partir des simulations en bruit, K¢ p la

constante du bruit 1/f pour les transistors PMOS, C,, la capacité d’oxyde de grille, Wp;, Lp;, et

I9m,pi lalongueur, la largeur et la transconductance du transistor P;.

Considérant le pire de cas ou I'impédance de la source est infinie, nous pouvons ramener le bruit

généré par le transistor ; et la résistance Ry,; directement dans le plan de sortie du transistor P;.

Le bruit total en sortie du détecteur est exprimé en fonction des différents parameétres du circuit

par I'équation:

5 2 Eq. III-29
- - Im,p2 l"'Q1 - -
e = py, T3 2 Tl T ", ppi

Imp1 (1 + gmg, Rpi

Nous pouvons maintenant exprimer I'équation finale du SNR pour le détecteur Bipolaire par le

rapport entre I'équation (Eq. III-16) et I'équation (Eq. III-29):

2

Lout Lout

SNR === = Eq. [11-30
— 2 l

it 3 Imp2 Q1

i, py +—

Imp1 |(1+ Im,0, Rpi

2 2
> +ln’P1 +ln,Rpl.

Apres avoir analysé par simulation les différentes sources du bruit dans les détecteurs, il apparait

que le bruit est dominé par le bruit du transistor MOS de sortie P,. Le rapport SNR peut étre alors

approximé, par le rapport entre i, et i}, ..
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Cela nous permet de définir la sensibilité Pj,; ;,;,, pour un rapport SNR donné, par I'équation

suivante :

Imp19mp2 K
2KTBgmp1 + Cox Wy LPZ In(f.)

Im Py gm,Ql
Im,p, 4 nélvﬁ

SNR Eq. I1I-31

P inmin ~

Re{Yi,}~ 2

La méme étude a été effectuée pour le détecteur CMOS. Pour ce détecteur, le transistor N;

fonctionne en régime sous seuil pour les faibles puissances et son courant de bruit 12 N1 s’écrit:

gm N -
= 2Kny;Tgmn1B UL TR n(f.) Eq. III-32

ln
‘N1 Cox WN1 LNl

Avec K¢ y la constante du bruit 1/f pour les transistors NMOS. Similairement au cas précedent, la

sensibilité du détecteur sera approximée par :

Imp19mp2 K LP (£)

ZKTBgm'pl + C sz LP2

SNR Eq.111-33

Finimin = Im,p gm N1
Re{Y;,}~2 T Pi an3 Vi
D’apres les équations (Eq. I1I-31) et (Eq. I1I-33), 'augmentation de la transconductance g, ¢, /v,
et/ou de I'impédance d’entrée Re{Y;j,} ! permet d’améliorer la sensibilité du détecteur (pour un

rapport SNR donné). En outre, la sensibilité est directement linéaire avec la bande passante du

bruit en vB. Cela met en évidence le compromis entre la bande passante et la sensibilité.

Les Figure III-30 et Figure III-31 représentent la tension du bruit en sortie, extraite par
simulation, des détecteurs CMOS et BiCMOS respectivement. Le bruit a été simulé sur une bande

de 300 kHz (bande passante imposée par le multimetre utilisé dans les mesures).
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Figure I1I-30 Simulation de la tension de Figure I1I-31 Simulation de la tension de
bruit en sortie du détecteur CMOS. bruit en sortie du détecteur BiCMOS.

Malgré le niveau de bruit proche pour les deux détecteurs (méme transistor P,, quasiment méme

courant DC pour les faibles puissances), le détecteur BICMOS présente une meilleure sensibilité,
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Figure III-32. Cela est lié au fait que le transistor Q; posséde un gain supérieur a celui du
transistor N;, ce qui veut dire qu’il posséde un rapport signal sur bruit supérieur pour le méme
niveau de puissance d’entrée. Cela est bien cohérent avec les équations (Eq. I1I-31) et (Eq. I1I-33).

Les résultats des simulations et des modeéles sont affichés dans le Tableau III-1.
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Figure I1I-32 Tension de sortie v,,;, des détecteurs CMOS et BiCMOS, et bruit en sortie simulé
et calculé par le modéle en fonction de la puissance d’entrée.

Tableau III-1 Résultats obtenus en simulation et a partir du modéle analytique du bruit.

Détecteur Densité de bruit | Densité de bruit Sensibilité simulation Sensibilité modéle
simulation simulation

CMOS 495e ° A/\/Hz | 5.77¢™° A/\/Hz -40 dBm -42 dBm

BiCMOS 481e= A/NHz | 4.77¢~° A/\NHz -49 dBm -51dBm

III.5 Etude etréalisation de détecteurs CMOS et BiCMOS de type Meyer

Les détecteurs a grille/base commune étudiés précédemment présentent un inconvénient di
ala variation du courant de polarisation en fonction de la puissance détectée. L’augmentation de
ce courantengendre une augmentation de la consommation statique du détecteur et une variation
de l'impédance d’entrée qui est directement liée a la valeur de la transconductance g,,. Pour éviter
ces problémes, nous nous sommes inspirés de la structure proposée par Meyer [Meyer, 95],

présentant une consommation constante.

II1.5.1 Détecteur de puissance type Meyer

Les détecteurs de type Meyer sont principalement développés pour étre utilisés dans le cadre
des mesures in-situ (sujet d'une autre thése dans notre laboratoire). Ils présentent les
caractéristiques suivantes: une forte sensibilité, une consommation modérée, une impédance
d’entrée quasi-constate en fonction de la puissance d’entrée, et une surface réduite. Ce détecteur
a été étudié en technologie SiGe BiCMOS par [Zhang, 04][Zhang, 06]. Le circuit se base sur la
caractéristique exponentielle du courant de collecteur du transistor bipolaire. Afin d’augmenter
I'impédance d’entrée, nous avons proposé une structure similaire utilisant des transistors MOS
fonctionnant sous le seuil présentant une caractéristique exponentielle du courant de drain

[Serhan, 2014]. Les deux structures MOS et Bipolaire ont été réalisées a des fins de comparaison.
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Les schémas des détecteurs sont présentés sur la Figure III-33. Les transistors Q;/
N; représentent la cellule de détection et sont polarisés a faible densité du courant a travers la
résistance R,, et le miroir de courant formé par Q3 et Q4. La capacité C, sert a éliminer les
composantes continues de la tension d’entrée V;;,, tandis que la capacité C, permet d'intégrer les
variations du courant de Q, /N; et d’éliminer les composantes hautes fréquences de la tension de
sortie V,y,¢ - Le choix de la valeur de C, est un compromis entre la vitesse (la bande passante en
sortie), et le bruit (la sensibilité). La branche de droite formée par le transistor Q2/NZ2 identique
a Qq/N;, et polarisée par un courant identique a travers le miroir du courant (Qs-Q¢), permet

d’éliminer I'offset dans la tension différentielle en sortie Vi (Vourp — Vourn) correspondant a

une puissance d’entrée est nulle.
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Q:
Vﬂut P Vnut,, Vlmtp Vm(t n
I, I, Ip I,
Ca Co Ca Cu
Qs Q4 - T Qs Qs Qs Qs - T Qs Qs

T =

Figure III-33 Schéma simplifié du détecteur de puissance type Meyer : veréion bipolaire (gauche),
version BiCMOS (droite).

Les dimensions des différents composants sont données dans le Tableau III-2. En particulier,
les dimensions du transistor N; (i.e.N,) et le courant de polarisation I, ont été choisis pour que

les MOS fonctionnent en régime sous le seuil.

Tableau III-2 Valeurs des parametres des composants utilisés dans les deux circuits

vaNZ QI'QZJQB' Q4l Q3l 04 Cc (fF) Co (fF) IO (”-A) Rp (KQ)
Valeur W= 2um Le = 2 pm 255 140 25 5
L =0.06 um W, = 0.2 ym

La fonction de transfert analytique de ces deux détecteurs peut étre établie en utilisant la méme
approche faible puissance utilisée dans le paragraphe I111.4.2, en appliquant I'équation (Eq. I1I-14)
pour les transistors Q; /N; et Q,/N,. Nous pouvons démontrer que la tension de sortie V,,;, pour

des faibles puissances d’entrée, peut-étre décrite par (Eq. I11-34) :

IOIVinIZ

out T3 o3
4ng v Vr

-1 IO Pin
Vout = Zoue (g v, — lg,n,) = Z = 2RelYin}™" Zous 2 Eq.111-34

4n51/N1VT
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Avec Z,,; 'impédance de sortie des détecteurs. Cette équation définit la zone de détection

quadratique des détecteurs.

Pour des fortes puissances en entrée, la fonction de transfert du détecteur est obtenue en
appliquant la fonction logarithmique sur la différence du courant en sortie et est donnée par la

relation (Eq. III-35):

Vout = Vout,p — Voutn = [Vin| + 8vo = V2 Re{Yi,}71 P + 8vo Eq. III-35

La tension 4y, est un terme d’erreur dépendant a la fois de I'amplitude du signal en entrée V;,

ainsi que de la température, et il est donné par I'équation suivante:

[Vinl V2 Re{Y;,} 1Py Eq.111-36

=V, 2
Vy T-f0g| |4 vy

6VO = VT . lOg 21

Les transistors d’entrée @, et N;fonctionnent alors comme des redresseurs Iy, /y, . La tension
de sortie V,,; passe d'une relation linéaire pour des puissances P;, faibles, a une relation en
+/ Pin, sans que les transistors Q; et N;changent leurs régimes de fonctionnement car ils restent

polarisés a courant constant. Ces comportements sont similaires a ceux qui sont observés pour

les détecteurs précédents (base et grille commune).

I11.5.2 Performances mesurées des détecteurs

Les détecteurs, congus également en technologie BICMOS 55 nm, ont été caractérisés en termes
de dynamique de détection, impédance d’entrée, et temps de réponse. La Figure III-34 montre
une photo des circuits. La surface active de chaque détecteur est d’environ 50x40 pm?. Chaque
détecteur possede une entrée RF, deux entrées de polarisation (Ipet Vy4), etles deux sorties V¢,
et Vyye n- Les acces RF utilisés a droite du circuit sont également mis a gauche, comme composants

fictifs (Dummy), pour rendre I'architecture parfaitement symétrique.

. a S = ———— . =
Figure I1I-34 Photographie des détecteurs fabriqués : (gauche) détecteur en bipolaire, (droite)
détecteur BiCMOS avec MOS en sous seuil.
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II.5.2.1 Fonction de transfertV,,; = f(P;,)

La Figure III-35 montre la comparaison entre les mesures et les simulations pour la fonction
de transfert V,,,; des deux détecteurs. En ce qui concerne la version utilisant un NMOS polarisé en
régime sous seuil, nous pouvons observer une dynamique de détection de 42 dB (d’autour de
—40 dBm a 2 dBm). Pour les puissances d’entrée inférieures a —40 dBm, la tension V,,,; mesurée
est limitée par le bruit et devient trop instable. La zone de détection linéaire (en 10log), pour ce

détecteur, est assez réduite par rapport a celle de la version purement bipolaire.
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Figure III-35 V,,,; en fonction de la puissance d'entrée d'un signal 60 GHz : (gauche) détecteur en
MOS sous seuil, (droite) détecteur Meyer en bipolaire.

Pour la version bipolaire, la dynamique de détection est 10 dB plus élevée (—50 dBm a 2 dBm).
Cette version de détecteur représente I'état de I'art des détecteurs de puissance mesuré a 60 GHz
et fabriqués en technologies silicium. La puissance minimale détectée est limitée a —50 dBm pour
les méme raisons que précédemment. La différence de puissance minimale détectable entre les
deux versions de détecteurs est liée principalement au bruit et a leur différence de gain comme

nous le montrerons ultérieurement.

I11.5.2.2 Impédance d’entrée

L’'impédance d’entrée de ces détecteurs peut étre interprétée par analogie avec 'amplificateur
grille/base commune. Par conséquence, I'impédance d’entrée du détecteur sous seuil (BiCMOS)

est donnée par I'équation suivante :

Zin=5—=

1 I
IR RV PN Eq. [11-37
Vo~ jCow T |Tom tig S,N1w+< G w) 24 p]

Jlg gs,N,

Tyn. €t Cgsn, sont, respectivement, la résistance de grille et la capacité grille-source du
transistor N;, Z, est I'impédance résultante de la mise en parallele de la capacité C, avec les

résistances de sortie des transistors N; et Q, .
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De la méme maniere, I'impédance d’entrée du détecteur utilisant un bipolaire est donnée par

I’équation suivante :

11
Zon=y-= et [(r,,Q1 + Zng, + (14 Gmgy Zngy ) ZO)//Rp] Eq. I1I-38

Thoy» Z,IQ , sont, respectivement, la résistance de base et 'impédance base-émetteur du transistor

Q1(la mise en paralléle de 7;; et C;). Z, est 'impédance résultante de la mise en paralléle de la
capacité C, avec les résistances de sortie des transistors Qq et Q4. Rp est la résistance de

polarisation utilisée en entrée et est la méme pour les deux détecteurs.

La Figure III-36 montre un assez bon accord entre la mesure et la simulation de I'impédance
équivalente en entrée Y;,;'. Nous pouvons constater que I'impédance d’entrée de ces détecteurs
estsupérieure al'impédance d’entrée des détecteurs utilisant I'architecture grille/base commune.
Il est important de noter que I'impédance d’entrée de ces détecteurs est quasiment constante, en
fonction de la puissance, dans la zone de détection quadratique. Dans leurs zones de détection

linéaire, 'impédance d’entrée tend a augmenter du fait de redressement du courant RF en entrée.
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Figure I1I-36 Mesure et simulation de 'impédance d’entrée : (gauche) du détecteur Meyer en
bipolaire, (droite) du détecteur BiCMOS en sous seuil.

I11.5.2.3 Réponse en fréquence

Nous avons ensuite procédé a la caractérisation de la réponse en fréquence des détecteurs en

utilisant la méme procédure décrite dans le paragraphe I111.4.3.3.
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Figure I1I-37 Tension de sortie en fonction de la fréquence, mesurée a puissances fixes : (gauche)
détecteur BiCMOS, (droite) détecteur purement bipolaire.
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Nous observons aussi une réponse quasi-constante avec des fluctuations dans la réponse

similaires a celles qui sont observées précédemment pour les détecteurs base/grille commune.
111.5.3 Etude analytique en bruit

L’étude du bruit présentée ici se fait a courant constant (caractéristique de cette structure). La
Figure III-38 montre le circuit du détecteur bipolaire avec toutes les sources du bruit considérées

dans cette étude.

Figure I1I-38 Représentation des sources du bruit dans la version bipolaire.
Le courant de sortie i,,; issu du transistor @, et représentant le signal i, s’écrit:

12 12 i
fpue = 10|Vm| — gm,Ql |Vm| -9 Re{Y- }_1 gm,Ql Pm Eq. 111-39
M ang Vi 4ng,Vr T Ang Vr

Identiquement au cas du détecteur a base commune, nous considérons que le bruit des transistors
bipolaires est uniquement lié a leur bruit de grenaille (Eq. III-27). Le courant de bruit total en

sortie du détecteur est égal a la somme des courants de bruit en sortie et il est exprimé par :

in, = z ing, = 6 (27 ngi KT gm,qi B) = 12y KT ngi gm,oi B Eq. I1I-40
Le rapport entre la puissance du signal et la puissance du bruit (SNR) est donc donné par :

Gm0i [Vinl*
iout 16nf; Vi _ Re{Yin) 2 gmoiPh Eq. I1I-41

SNR = = =
i3, 12yKTngigmeiB  48yKTn} VZB

Notons que toutes les transconductances g, o; sont égales (méme taille et méme courant I, pour

tous les transistors @Q;). Enfin, la sensibilité P;,; ;,;,, pour un rapport SNR donné, est exprimé par :

. 48y KT n; VZB SNR
inmin = Re{Yin3™ Gm oi

Eq. I1I-42
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On voit, a partir de I'équation (Eq. I1I-42), que I'augmentation de la transconductance g, o, et/ou
de I'impédance d’entrée Re{Y;,} ! permet d’améliorer la sensibilité du détecteur (Pour un rapport
SNR donné). L’augmentation de la transconductance g,, o, peut se faire en augmentant le courant
de polarisation ou bien la taille des transistors. Par contre, 'augmentation de la taille du transistor

réduit son impédance Re{Y;,} 1. D’oll, un compromis entre la sensibilité et la consommation.

En ce qui concerne la version BiCMOS (Figure III-39), la seule différence réside dans
l'utilisation du transistor MOS (N;) en régime sous seuil pour réaliser la fonction exponentielle.

D’ou, la variation du courant de sortie i,,,, écrite sous la forme suivante :

10|Vin|2 gmN1|Vin|2 Imn1 Pin
= = - = 2 RelY: -1 A R
fout 4nf, Vi 4ny,Vr ellin} 4ny Vr Eq. 11I-43
vdd
-

=
Figure III-39 Représentation des sources du bruit dans la version BiCMOS
Le bruit dans les transistors MOS i2 n; est modélisé par I'équation (Eq. III-32), incluant le bruit 1/f

tandis que le bruit des transistors bipolaires est toujours donné par (Eq. III-27). Le courant total

du bruit en sortie du détecteur est alors donné par (Eq. I1I-44), avec f, est la fréquence corner:

2gmni K
L In(f,)  Eq. -4

irzlt = Z irlei + Z l'TZLNi =8 nQiKTngiB + 4ny KT gpm niB + m

En utilisant 'approche utilisée précédemment, on peut démontrer que la sensibilité minimale peut

étre exprimée par :

2
Imni Krn
8 ng, Vi [4 NgiKTGmy B + 21y KT gmniB + Cor;:lVl}Ni Lni In(fo) [ SNR Eq. I1I-45

P, . =
in,min Re{Yin}_Z gfznm

L’interprétation de I'équation (Eq. III-45) conduit a des compromis similaires a ceux qui sont

obtenus a partir de 'équation (Eq. I11-42).
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La Figure II1-40 et la Figure I1I-41 montrent le bruit simulé en sortie de chacun de deux
détecteurs sur une bande de 300 kHz (Bande passante imposée par le multimeétre utilisé
dans les mesures). Nous pouvons remarquer le faible niveau du bruit en sortie pour le
détecteur bipolaire. D’autre part, pour la version BiCMOS, la présence du bruit 1/f

augmente beaucoup la tension du bruit en sortie.
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Figure I11-40 Bruit en fonction de la Figure I11-41 Bruit en sortie en fonction de la
fréquence pour le détecteur BiCMOS. fréquence pour le détecteur bipolaire.

Afin de comparer les sensibilités de chacun des détecteurs nous nous sommes placés a un rapport
SNR =1 et une bande passante de 300 kHz. Dans ce cas la sensibilité est déterminée par

I'intersection entre la tension du bruit en sortie et la tension de sortie V,,,,; (Figure 111-42 et Figure
I11-43).

(-]
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L
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T

T
Tension (dBv)
3.

200 ] -200-{— ; 1 —
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Puissance d’entrée (dBm) Puissance d’entrée (dBm)
Figure 11I-42 Tension de sortie V,,; et bruit Figure 11I-43 Tension de sortie V,,,; et bruit
en sortie simulé : BiCMOS. en sortie simulé : bipolaire.

La sensibilité du détecteur purement bipolaire est meilleure que celle du détecteur BICMOS en sous
seuil. Le Tableau III-3 résume et compare la sensibilité calculée analytiquement et celle obtenue

en simulation pour les deux détecteurs (pour SNR=1 (0 dB) et B = 300 kHz) et permet de valider

le modéle analytique du bruit.

Tableau III-3 Résultats de simulations et de modélisation du bruit.

Détecteur Bruit simulation Bruit modéle Sensibilité simulation Sensibilité modele
BiCMOS 2.29¢ 8 A/NHz | 1.77e % A/VHz -41 dBm -43 dBm
Bipolaire 2.90e° A/VHz | 2.6e~° A/NHz -57 dBm -58 dBm

86



- Chapitre III : Détecteurs de puissance pour les applications millimétriques -

II.6 Conclusion

Apres avoir présenté les concepts de base des détecteurs de puissance RF, nous avons étudié
deux architectures de détecteur de puissance RF réalisées dans des technologies CMOS et BiCMOS.
Les comportements de détecteurs ont été expliqués grace aux modeéles analytiques développés

pour les caractéristiques de transfert, ainsi que pour les comportements en bruit.

Dans un premier temps, deux détecteurs a base/grille commune ont été concus. Les deux
détecteurs présentent une dynamique de détection mesurée comprise entre -30 dBm et 8 dBm.
L’étude analytique du bruit et les simulations montrent cependant une sensibilité théorique de
—52 dBm pour le détecteur base commune contre -43 dBm pour le détecteur grille commune. Cela
est di a la différence de gain entre les deux structures. La consommation en puissance DC n’est
pas constante et varie entre 40 uW pour des faibles P;,, et environ 800 pW pour P;,, = 8 dBm.
Enfin, 'augmentation du courant DC engendre une variation de I'impédance d’entrée qui est
directement liée a la valeur de la transconductance g,,. L'impédance d’entrée, étant inversement

proportionnelle a g,,, est plus élevée pour le détecteur grille commune.

Ensuite, nous avons exploré I'architecture de type Meyer qui fonctionne a consommation
constante. Cela permet de décorréler 'impédance d’entrée et la puissance détectée. Ce détecteur,
basé sur les caractéristiques exponentielles du courant du bipolaire, a montré une dynamique
mesurée comprise entre : -50 dBm et 2 dBm. En outre, nous avons développé une solution
alternative en remplacant le transistor de détection en bipolaire par un transistor MOS sous seuil.
Le nouveau détecteur présente une dynamique plus réduite comprise entre -40 dBm, et 2dBm
pour la méme consommation (50 pA4). La meilleure sensibilité de la version en bipolaire est due
au bruit en 1/f plus faible et a la forte transconductance du transistor bipolaire par rapport au
MOS. Comparant aux architectures base/grille commune, ces derniers détecteurs possédent une
impédance d’entrée plus élevée. En revanche, la puissance maximale détectée est de 5 dB en

dessous de celle des détecteurs base/grille commune.

L’ensemble de détecteurs, réalisés en technologie BICMOS 55 nm, présentent une réponse
fréquentielle quasi-plate, une trés petite taille, et un temps de réponse compatible avec les
modulations large bande utilisées dans la bande de fréquences millimétriques. Les performances

de ces détecteurs sont récapitulées dans le Tableau II1-4.

Dans le chapitre suivant, nous présentons une application de ces détecteurs dans le cadre de
I'amélioration de l'efficacité d'un amplificateur de puissance basée sur une technique de

polarisation adaptative de I'étage de puissance.
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Tableau III-4 Performances des quatre détecteurs fabriqués en technologie BiCMOS 55 nm.

Référence Technologie Puissance Surface Fréquence Dynamique Sensibilité Re{Y;,}7!
consommée (active) (GHz) de détection (dBm) (KQ) a
(mw) (um?) (dB) 60 GHz
[Détecteur, n1]* B55 0,05-0,8 80x80 50-67 38 -30 2,1
[Détecteur, n2]? B55 0,05-0,8 80x80 50-67 38 -30 0,9
[Détecteur, n3]3 B55 0,05 50x80 50-67 44 -40 1,9
[Détecteur, n4]* B55 0,05 50x80 50-67 52 -50 1

1 Détecteur base commune,

2 détecteur grille commune,

seuil,

4 détecteur Meyer avec des bipolaires.

Tableau III-5 Etat de I’art des détecteurs de puissance en technologies CMOS et BICMOS.

3 détecteur Meyer avec MOS sous

N° Référence Technologie Puissance Surface (active, Fréquence Dynamique Sensibilité
consommée totale) (GHz) de détection (dBm)
(mWw) (dB)

1 [Wurstho., 14] 0.35 pm BiCMOS - 100 x 50 um? /a 76 - 1
2 [Kim, 13] 0,13 pm CMOS 35,2 1x0,75 mm?/t 16 50 -30
3 [Johnson 13] | 0,25 um BiCMOS - - 85a94 25 -30
4 [Zhang, 12] 0,35 um BiCMOS - 0.35x 0,8 mm?/t 55a67 20 -10
5 [Yang, 12] 0,13 pm CMOS 0,116 65 x 260 pm?/a 0,1a40 20 -16
6 [Nkamoto, 12] 90 nm CMOS 0,3 0.04 mm? 1,98 23 -5
7 [Wu 11] 0,18 um CMOS 70 - 8 40 -
8 [Abdallah, 10] | 0,25 um CMOS - 150 x 150 um? /a 10 20 -20
9 [Li, 10] 0,13 pm CMOS 0,1 0.085 mm? 0,5a20 20 -
10 [Gorisse, 09] 65 nm CMOS 0,05 80 x 80 um? /a 60 25 -15
11 [Shieh, 09] 0,18 pm CMOS 16 - 1,8 29 -
12 [Town. 09] 0,18 pm CMOS 3,8 0,36 mm? 3,1a10 20 -
13 [Garcia, 08] 0,35 pm CMOS 8,6 0,031 mm? 09a24 30 -25
14 [Zhou, 08] 0,13 pm CMOS 0,18 97 x 130 um? /a 8,5 45 -25
15 [Pfeiffer, 07] 0,13 um BiCMOS - - 60 8,5 4
16 [Zhang, 06] IBM 7WL - 700 x 550 pm? /a 20 40 -37
17 [Hu, 06] 0,8 um BiCMOS - - 2 25 0
18 [Zhou, 06] 0,25 pm BiCMOS 17 97 x130 um? /a 6 45 -45
19 [Ferrari, 05] CMOS - - 34 30 -
20 [Kouwen, 05] 0,35 pm BiCMOS 25,4 2,25 mm? 2 20 -10
21 [Yin, 05] IBM BiCMOS 0,034 0,912 mm? 0,9 25 -30
22 [Zhang, 04] IBM BiCMOS 0,012 600 x 550 um?/t 6 65 -50
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Chapitre IV : Application des détecteurs de puissance a
I'amélioration de l'efficacité des amplificateurs de
puissance a 60 GHz

Dans ce chapitre, I'amélioration de l'efficacité d'un amplificateur de puissance et utilisant les

détecteurs précédemment développés est évoquée.
IV.1 Introduction et motivation

Les performances des technologies silicium CMOS et BiCMOS permettent la faisabilité des
systémes de communication en bande millimétrique [Jain, 09] [Mitomo, 12] [Tomkins, 09]
[Siligaris, 13]. Dans le cadre de cette montée en fréquence, les performances et la fiabilité de blocs
critiques comme les amplificateurs de puissance sont de plus en plus contraintes et peuvent étre
améliorées grace a plusieurs techniques utilisant des boucles d’asservissement [Haikun, 13] [Liu,
14]. Aprés avoir fait un état de l'art sur ces différentes techniques, nous présentons plus
spécialement celles utilisées pour améliorer I'efficacité en puissance (PAE) des amplificateurs de
puissance. Enfin, nous proposons une solution pour un amplificateur de puissance linéaire large
bande fonctionnant en fréquence millimétrique autour de 60GHz basée sur 'utilisation des

détecteurs de puissance que nous avons présentés dans le chapitre précédent.

Les amplificateurs de puissance linéaires, tels que les amplificateurs classe-A, présentent une
PAE instantanée faible lorsque la puissance instantanée en sortie devient faible. Une maniére
d’améliorer la PAE moyenne est d’ajuster dynamiquement la puissance DC dans I'amplificateur au
regard de la variation de la puissance en sortie a l'aide d'une boucle d’asservissement
commandant dynamiquement le courant ou la tension d’alimentation de I'amplificateur. Plusieurs
solutions ont été proposées dans la littérature pour les applications dans la bande de fréquences
inférieure a 10 GHz. La technique d’élimination et restauration d’enveloppe (Envelope
Elimination and Restoration EER), et la technique d’accompagnement d’enveloppe (Envelope
Tracking ET) sont les deux techniques les plus utilisées dans les applications RF telles que les
systemes de communication 2G et 3G [Kim, 13] [Peng, 02]. Avec ces techniques, la tension
d’alimentation du PA provenant d’'un convertisseur DC-DC a rendement élevé doit suivre la
variation de 'enveloppe du signal. Le défi d'implémentation de ces méthodes réside dans la
réalisation des convertisseurs DC-DC présentant une bande passante compatible avec celle de
I'enveloppe du signal et un rendement élevé sur toute la dynamique de cette enveloppe. Par
conséquence, ces techniques ne peuvent pas étre utilisées dans les systémes de communication a
tres haut débit (quelques Gbits) fonctionnant en bande millimétrique. A ce stade, seule la solution
basée sur un systéme de polarisation dynamique peut étre utilisée [Liu, 12]. Cette solution est

basée sur le contréle dynamique du courant de polarisation en fonction de la variation instantanée
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de I'enveloppe du signal. Une contre-réaction directe entre la sortie du PA et sa tension de

polarisation est effectuée a travers un détecteur de puissance et un simple circuit analogique.

Nous allons dans ce chapitre expliquer le principe de cette technique ainsi que la conception et
les résultats de deux circuits démonstrateurs. Le premier circuit comprend un PA en bipolaire
avec un détecteur de puissance base-commune intégrés sur la méme puce (la fonction de transfert
de la boucle a été réalisée par co-simulation). Le deuxiéme circuit est un systéme bouclé de
polarisation dynamique entiérement intégré formé d’'un PA et d’'un détecteur CMOS sous seuil

couplé a une interface analogique pilotant la polarisation du PA.

IV.2 Etat de I'art sur les techniques d’amélioration des performances
des amplificateurs de puissance en bande millimétrique.

[Haikun, 13] a proposé une technique de correction de performances pour un amplificateur de
puissance a 60 GHz (Figure IV-1). Cette technique consiste a corriger les erreurs de décalage
fréquentiel des parametres-S petit-signal. Ce type d’erreur peut étre lié soit aux variations
technologiques, soit a I'imprécision des modéles des composants utilisés dans le design. L’auteur
utilise des lignes a permittivité variable (Digital Controlled Artificial Dielectric DICAD) pour
permettre le changement de la longueur électrique de la ligne a longueur physique fixe. Le schéma

simplifié ainsi que la ligne utilisée sont illustrés sur la Figure IV-1.

DiCAD /fDiCAD 1’ i
Statel State2 s
Figure IV-1 (gauche) Schéma simplifié de 'amplificateur sous test [Haikun, 13], (droite) Schéma

simplifié d’'une ligne DICAD [Haikun, 13].

Un exemple de correction de parametres- S petit signal du PA est montré sur la Figure IV-2.
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Figure IV-2 (gauche) Parameétres S avant la correction [Haikun, 13], (droite) Parameétres S
corrigées [Haikun, 13].
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Une boucle d’asservissement utilisée pour I'amélioration de l'efficacité d’'un PA classe-A
différentiel 26 GHz a deux étages, a été présentée par [Liu, 14]. La technique utilise un mode de
polarisation dynamique en agissant sur la polarisation des deux étages (Figure IV-3). La vitesse

de la boucle est fixée par les résistances R, et R3 et la capacité de découplage Cjypqss placées en

sortie du circuit de polarisation (Figure IV-3-b).

Figure IV-3 (a) Schéma simplifié de I'amplificateur complet proposé dans [Liu, 14], (b) Schéma

simplifié d’'une unité d’amplificateur avec son circuit de polarisation.

La Figure IV-4-a montre une comparaison entre la consommation du PA avec et sans
polarisation dynamique dans le cas d'un signal mono-fréquence en entrée. Nous remarquons une
réduction importante du courant de polarisation DC pour les faibles puissances d’entrée P;, et
une consommation similaire a celle de la classe-A pour les fortes puissances. On voit que cette
technique permet I'amélioration de la PAE tout en maintenant un fonctionnement linéaire en
classe A de 'amplificateur. Le profil du gain en puissance, de la puissance de sortie P,,; et de la
PAE de I'amplificateur, mesurés et simulés en mode de polarisation dynamique pour un signal
mono-fréquence 26 GHz, sont présentés sur la Figure IV-4-b. Malgré une différence non justifiée
dans la publication entre les simulations et les mesures, les performances du PA restent trés
acceptables. Cependant, ces performances n’ont pas été comparées avec celles obtenus en mode

de polarisation constante.
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Figure IV-4 (gauche) Courant DC en mode adaptatif et en mode polarisation constante, (droite)
performances grand signal du PA en mode adaptatif.
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Un travail similaire a été publié par le méme auteur en 2012 [Liu, 12] visant la linéarisation
d’un PA classe-AB a 60 GHz (Figure IV-5). La technique consiste a contréler le profil du gain de
I'amplificateur de puissance en changeant la tension de polarisation de I'étage de sortie. La Figure
IV-5 montre le schéma simplifié de I'amplificateur. Les transistors M; a M; forment un détecteur

de puissance dont la sortie est rebouclée sur les grilles des transistors de I'étage de sortie.

This Work
| LPF MIXERS VGA i PA
- []> iSelf-Hegling Loop
. Output
g g i ]l ek T3
i3 gl fi
TP
TX BB Processing H Self-Healing Controller + DAC I :
TX Front-End Gain PA Gain Flat Overall Gain M I
9 -
, Vo2
.......... . " = - ;
" B2
b3 . ; : C R; R;
Pout Pout Pin  P'iggPout 1I 1

Figure IV-5 (gauche) Schéma du systéme proposé, (droite) Schéma de I'amplificateur [Liu, 12].

La Figure IV-6 montre le profil du gain et de la PAE de I'amplificateur, mesurés pour un signal
a 60 GHz, en présence et en absence de la boucle. L'efficacité de 'amplificateur a été améliorée
grace a la réduction de la consommation du dernier étage pour les faibles puissances d’entrée.
Nous remarquons que le point de compression en entrée de 'amplificateur est augmenté de 5 dB
en utilisant la boucle d’asservissement. Cependant, le profil du gain n’est plus linéaire en fonction

de la puissance d’entrée susceptible d’apporter une distorsion pour les hautes puissances.
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Figure IV-6 (gauche) Effet de la boucle sur le gain, (droite) amélioration de la PAE de
I'amplificateur [Liu, 12].

[Steven, 12] a proposé dans le cas d'un PA fonctionnant a 28 GHz une technique
d’autocorrection (Self Healing) piloté par un automate numérique (Self Healing Core) (Figure
IV-7). Plusieurs types de détecteurs sont utilisés pour extraire les informations nécessaires a la
détection des imperfections de 'amplificateur. A titre d’exemple, des détecteurs de puissance RF
sont placés en entrée et en sortie pour pouvoir estimer a la fois le gain et la puissance de sortie de
I'amplificateur. D’autre part, les capteurs de température permettent de détecter les défauts

catastrophiques (disfonctionnement complet d’un des transistors). Pour permettre I'ajustement
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des réseaux d’adaptation, en entrée et en sortie, la technique d’actuateur des lignes de

transmission est utilisée (Figure IV-7).

DC Sensor Reading ' REGULATOR

From on-chip
algorithm

Thermal Sensor
Reading

Actuation States  :

Digitized Sensor Data

CMOS CHIP

RUN HEALING
Figure IV-7 (gauche) Schéma simplifié du PA avec les capteurs et les circuits de contrdle, (droite)
schéma d’un PA seul avec les capteurs et les réseaux d’adaptation associés [Steven, 12].

Un systeme de correction numérique utilise les sorties des capteurs pour ajuster les réseaux
d’adaptation, les tensions d’alimentation et les tensions de polarisation du PA. La Figure IV-8-a
montre que l'algorithme utilisé permet de retrouver le point de fonctionnement et la charge
appropriée pour une puissance maximale en sortie, avec pour conséquence une amélioration de
2,5 dB de la puissance de sortie. De plus, la distribution de 20 circuits en fonction de la puissance
(Pyut) montre que cette technique permet de réduire I'influence des variations process. Enfin, la

Figure IV-8-b montre une amélioration de 50 % sur la puissance DC, pour une puissance de sortie
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Figure IV-8 (a) Amélioration des performances DC, (b) amélioration de la puissance de sortie
[Steven, 12].

En 2011, [Minami, 11] a proposé un systéme d’optimisation dynamique de la technique de
neutralisation utilisée dans les PAs différentiels. Cette technique consiste a compenser l'instabilité
introduite par la capacité Cyq4, en additionnant un couplage capacitif de signe opposé par des
capacités de neutralisation [Lee, 98]. D’aprés [Minami, 11], la valeur optimale des capacités de
neutralisation dépend de la puissance du signal d’entrée/sortie du PA. Pour cela, I'auteur propose
que ces capacités soient réalisées avec des diodes a capacité variable (des varacteurs) dont la

valeur est ajustée, en fonction de la puissance de sortie, par une boucle d’asservissement (Figure
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IV-9). Cette technique permet d’éviter la dégradation du gain (i.e. de l'efficacité) du PA tout en

assurant une bonne stabilité.
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Figure IV-9 Schéma simplifié du PA différentiel 2 étages 60 GHz proposé dans [Minami, 11].

La Figure IV-10-a montre les résultats de simulation de la tension de polarisation optimale et
la valeur de capacité correspondante de varacteurs en fonction de la puissance d’entrée.
L’ajustement de la capacité de neutralisation, a travers la boucle d’asservissement, a permis de
maintenir un profil de gain constant. Cela est illustré a travers le profil de PAE qui reflete le profil

du gain ou la consommation est identique pour toutes les courbes (Figure IV-10-b).
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Figure IV-10 (a) Evolution de la capacité de couplage et de la tension de polarisation des
varacteurs en fonction de la puissance d’entrée, (b) Amélioration de la PAE en fonction de la
puissance d’entrée [Minami, 11].

Une boucle d’asservissement visant la réduction de l'effet de désadaptation de la charge

présentée par 'antenne (VSWR) a été proposée par [Pfeiffer, 07], Figure IV-11, et [Gorisse, 09].

161 = 0.38 . .
Ph = 57.8 \ . viy
Viv_= 0.00|" _ T

=== Decision

Zo=5000
F = 60000 GHz

Figure IV-11 (gauche) Schéma de la boucle d’asservissement proposée, (droite) Coefficient de
réflexion en sortie et la tension de détecteur associée V1V [Gorisse, 09].

96



- Chapitre IV : Amélioration, en temps réel, de I'efficacité de PAs 60 GHz -

L’idée consiste a détecter le niveau de puissance réfléchie par I'antenne et a agir sur la
polarisation du PA afin de réduire la puissance émise par le PA et d’éviter la destruction du
transistor de puissance. La détection de puissance au niveau de I'antenne se fait avec un détecteur
en sortie d'un coupleur. Des mesures load-pull ont été effectuées en introduisant une
désadaptation d'impédance par rapport a la charge nominale de 50 Ohms. Les mesures présentées
sur la Figure IV-11 montrent la capacité du systeme a détecter et corriger 'impact des variations

du VSWR jusqu’a un rapport de 3:1 [Gorisse, 09].

Pour conclure, nous pouvons discerner dans la littérature deux grandes catégories de systémes
utilisant des boucles d’asservissement. La premiére catégorie est dédiée a la correction ou
I'autocorrection des performances telles que les parametres S, la stabilité [Minami, 11], la
puissance DC et la puissance de sortie [Steven, 12]. Pour ce type d’application, la vitesse de
réponse des boucles d’asservissement n’est pas critique puisque la procédure d’autocorrection ne
se fait pas en temps réel mais dans des conditions statiques ou quasi statiques. Une deuxiéme
catégorie est dédiée a 'amélioration en temps réel des performances telles que la linéarité [Liu,
12], I'efficacité [Liu, 14], ou a la protection contre I'effet de désadaptation de la charge (VSWR)
[Gorisse, 09]. Les applications de la deuxieme catégorie présentent un défi au niveau de la vitesse
de réponse de la boucle de contre réaction qui doit étre compatible avec la vitesse de variation de
I'enveloppe du signal modulé. Nous nous sommes intéressés aux techniques de la deuxiéme
catégorie et plus spécialement celles utilisées pour améliorer en temps réel 'efficacité des
amplificateurs de puissance linéaires. La technique d’amélioration adoptée est la technique de
polarisation adaptative. Cette technique basée sur des boucles d’asservissement a large bande
passante semble la seule a pouvoir étre utilisée pour l'amélioration de lefficacité des

amplificateurs millimétriques véhiculant des modulations large bande.
IV.3 La technique de polarisation adaptative

Latechnique de polarisation adaptative est basée sur le controle du courant continu consommé
par le PA en fonction de la puissance instantanée du signal modulé émis par I'amplificateur. Cette
technique permet d’améliorer le rendement d’'un amplificateur de puissance A ou AB lors de son
fonctionnement dans sa région back-off. En effet le rendement maximal d'un PA se situe autour
de sa puissance de sortie maximale, ou le gain atteint la zone de compression. En deca de cette
puissance maximale, le rendement décroit rapidement. Dans le cadre des communications
numériques, la puissance instantanée est sujette a des variations importantes du fait des rapports
PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) de plus en plus élevés, ce qui conduit a une puissance de
sortie moyenne (donc un rendement moyen) bien inférieure a sa valeur maximale. La Figure
IV-12 présente un schéma de principe d'un systeme d’émission utilisant la technique de
polarisation adaptative.
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Figure IV-12 Systéme d'émission avec asservissement du courant de polarisation

Le détecteur de puissance génere une tension de sortie Ve o, proportionnelle a la puissance
du signal en sortie du PA. Cette tension est mise en forme par un circuit de contréle de faible
consommation qui gere la loi de commande entre la puissance P,,; et la tension de polarisation
Vpo,pa Pilotantle courant de polarisation DC du PA. Cette loi de commande vise soit'amélioration
de l'efficacité moyenne du PA, soit 'amélioration de sa linéarité. Cela dépend de la classe de
fonctionnement du PA utilisé. Dans notre cas, nous nous sommes intéressés a un amplificateur

classe A qui possede une bonne linéarité avec pour objectif d’améliorer son efficacité sans

dégrader sa linéarité.

Pour ce faire, le courant de polarisation du PA doit diminuer pour les faibles puissances de
sortie, et évoluer vers une polarisation nominale en classe-A lorsque la puissance de sortie atteint
une valeur proche du point de compression (OCP1dB). En conséquence, le rendement sera
amélioré pour les faibles puissances tout en gardant un rendement maximal inchangé. A notre
connaissance, il n’existe pas de méthode analytique pour définir la loi de commande entre P,,; et
la tension de polarisation dynamique du PA pour optimiser la PAE. Cependant, nous pouvons

identifier quelques regles pour faciliter la tiche d’optimisation réalisée par simulation.

Afin de déterminer ce profil de polarisation optimal, 'amélioration apportée sur la PAE d’'un
PA classe A idéal est simulée pour plusieurs profils de polarisation. Le PA est cong¢u pour avoir une
charge optimale, R; = 50 et un courant DC de polarisation [; =24 mA pour un fonctionnement
en classe A et sous une tension d’alimentation V44 = 1,2 V. Nous supposons que le gain n’est pas
affecté par la variation du courant de polarisation. Nous comparons trois types de polarisation
Figure IV-13 : une polarisation constante avec I, = 24 mA, une polarisation adaptative linéaire
dont le courant varie linéairement avec la puissance de sortie (entre une valeur faible et 24 mA),

et une polarisation adaptative ot le courant évolue de fagon logarithmique (Figure IV-13, droite).
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Figure IV-13 (gauche) Amélioration apportée, sur la PAE, par le contrdle adaptatif du courant de
polarisation d’'un amplificateur classe A idéal, (droite) courant DC de 'amplificateur.

Nous pouvons remarquer sur la Figure IV-13 que 'amélioration apportée par la variation
logarithmique du courant est plus efficace que celle obtenue avec une variation linéaire. Cela
donne une premiére clé pour le choix du détecteur et du circuit de traitement analogique a utiliser
pour définir la loi de commande Vo pa = f(Pous)- Il faut aussi remarquer que, malgré
I'amélioration apportée, le rendement diminue toujours avec la diminution de la puissance émise.
Cela est lié au fait que la tension d’alimentation reste constante lorsque le courant 10 diminue

[Fabbro, 10].

Comme mentionné précédemment, I'efficacité moyenne dépend du niveau du PAPR du signal
modulé amplifié par le PA. Nous proposons donc de calculer la valeur moyenne de la PAE sur la
gamme de puissance P, — PAPR a P,,, + PAPR. Notons que pour utiliser 'amplificateur avec une
efficacité maximale, sans distorsion du signal amplifié, la valeur de la puissance de sortie
maximale doit étre égale a I’ OCP;45. De plus, cette valeur doit étre égale a la somme de la
puissance moyenne et de la PAPR, soit( P, + PAPR = OCP;43). Par conséquence I'équation de la

PAE moyenne (appelé PAE,,;) peut étre exprimée par :

1 OCPq4B
PAE, = 5——%—55 Z PAE (P, — Gp) Eq.IV-1
2 x PAPR Pout=0CP1gp—2XPAPR

Gp est le gain en puissance de l'amplificateur, supposé constant car I'équation (Eq. IV-1)

concerne uniquement la zone d’amplification linéaire de 'amplificateur.

La Figure IV-14 montre I'évolution de la PAE moyenne PAE,, en fonction du PAPR pour les
trois profils de polarisation examinés précédemment. Nous remarquons que l'apport est plus
important quand le PAPR est plus élevé et aussi que la polarisation adaptative logarithmique
apporte, pour un PAPR de 9 dB, une amélioration de 8 % de plus par rapport a une loi linéaire sur

la PAE,,.
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Figure IV-14 Amélioration apportée sur la PAE,, par le contrdle adaptatif du courant de
polarisation d’'un amplificateur classe A idéal.

Enfin, pour que I'hypothese du gain constant soit viable, il faut que la gamme de variation du
courant ne provoque pas une forte diminution de la transconductance g,, du transistor de
puissance. La Figure IV-15 montre, dans le cas d’un transistor MOS de W=60um, I’évolution de la
résistance de sortie R, et de la transconductance g,,, du transistor, en fonction du courant de
polarisation I,. La résistance R, = r45 est quasi inversement proportionnelle a la valeur du
courant I, et I'évolution du gm est proportionnelle a la racine carrée du courant. Le courant
nominal de polarisation de 24 mA correspond a une densité du courant optimale (0.4 mA/um)

correspondant a une fréquence de transition maximale.
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Figure IV-15 Variation du g,, et R, en fonction du courant I, effet de variation de R, sur le gain.

L’équation (Eq. IV-2) est I'équation du gain en puissance G,, présentée dans le chapitre I, ou R,
est la charge optimale pour un fonctionnement en classe A, a et R(Y;;,) sont respectivement la
perte dans les réseaux d’adaptation et la partie réelle de 'admittance d’entrée du PA:

* RoR, \* . RyR, \?
Poue (gm VinR0+RL) ~ (gm R0+RL) Eq.1V-2

G = = =
PP R, R(Yin)V5, Ry R(Yin)

L’analyse de cette équation montre que 'augmentation de la résistance de sortie R,, pour les
faibles valeurs du courant /,, compense en partie la chute du gain liée a laréduction de g,,, (Figure

IV-15). Cela donne un critere d’optimisation de la taille du transistor utilisé dans le PA.
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Par ailleurs, il faut noter que, lorsque le courant de polarisation I, évolue, le PA doit toujours
fonctionner en classe A. L’angle de conduction du courant RF doit rester proche de 360°. La Figure
IV-16 droite, illustre ce phénomeéne en mode polarisation adaptative ou le centre des cycles de
charge dynamiques (correspondant au courant de polarisation), varie entre 12 mA et 24 mA, sans
que les cycles de charge ne soient trop déformées. Dans le cas d'une polarisation constante, ces
droites sont toutes centrées autour de 24 mA (valeur nominale du courant) Figure IV-16 gauche.

Les cycles sont tracés pour plusieurs valeurs de la puissance d’entrée Py, .
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Figure IV-16 Droite de charge dynamique pour plusieurs niveaux de puissance d’entrée: (gauche)
cas d’'une polarisation constante ,(droite) cas d’'une polarisation adaptative.

Afin de conclure sur cette étude, nous résumons les différents critéres d’optimisation et les
précautions a prendre en compte. Tout d’abord, la bande passante du signal modulé, la
dynamique de sortie, la puissance de sortie maximale, et le rapport PAPR imposés par le type de
modulation doivent étre maitrisés. En se basant sur ces spécifications, la dimension du transistor
de puissance ainsi que la charge optimale pour un fonctionnement en classe A sont déterminées.

Enfin, le choix du détecteur et du circuit de controéle ont les contraintes suivantes :

e Une vitesse de réponse élevée compatible avec la bande passante du signal modulé.

e Une dynamique de détection compatible avec la gamme de puissance de sortie du PA.
Cette dynamique doit étre située entre 'OCP1dB du PA et une puissance inférieure

a (Pout,av — PAPR).
e Une consommation faible par rapport a la consommation de I'amplificateur mis en jeu.

e La fonction de transfert réalisée par le détecteur et le circuit analogique doit donner un

profil logarithmique a la variation du courant en fonction de la puissance de sortie.

e Pour maintenir une bonne linéarité, les droites de charges obtenues en mode
polarisation adaptative ne doivent pas étre déformées par rapport a celles obtenues en

mode polarisation constante.

e Une impédance d’entrée du détecteur relativement élevée par rapport a I'impédance

ramenée en sortie du PA. Dans le cas ol le détecteur est séparé de la sortie du PA par un
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coupleur, son impédance d’entrée doit étre égale a 'impédance optimale requise sur les

différents ports d’acces du coupleur.

Enfin, I'impact de la technique de polarisation adaptative sur la distorsion du signal émis et la

stabilité de I'amplificateur doit étre vérifié.

En se basant sur l'analyse présentée dans ce paragraphe, nous avons réalisé pour
démonstration deux amplificateurs a un étage en technologie BiICMOS 55nm. Le premier PA utilise
un transistor bipolaire et un détecteur de puissance en base-commune du type de ceux présentés
dans les chapitres II et III La fonction de transfert de la boucle est réalisé par co-simulation sur
le logiciel ADS. Le deuxiéme démonstrateur entiérement intégré en technologie CMOS 55nm
comprend un PA de type MOS (cf. chapitre II), un détecteur de puissance de type Meyer avec un

MOS en sous seuil (cf. chapitre III) et un circuit de contréle du courant de polarisation.

IV.4 Circuit démonstrateur BiCMOS en boucle ouverte

Notre premier cas d’étude consiste en un amplificateur de puissance bipolaire classe-A en
configuration émetteur commun. La méthodologie utilisée pour concevoir 1'amplificateur est
similaire a celle présentée dans le chapitre II. La puissance de sortie maximale est d'environ 10
dBm (correspondant a la norme IEEE802.11.ad). Cette puissance correspond a une charge
optimale Ry, est de 50 Q sous 1,2V en classe A. Le courant de polarisation I, est fixé a 25,8 mA. La
surface d’émetteur A, = 3 um? du transistor bipolaire est déterminée pour une densité de courant

optimale pour f; may de 8,3 mA/pm?.

Signal QAM Antenne

s AT EEEEs= ~
Partie intégrée
Enveloppe détecté
by

Détecteur
de
puissance

ld

I 1 PAE
Modulateur — |

! IEEE Unité de |

! 802.11.ad traitement |

1 16-QAM analogique 0]

! (1déal) (idéale) : J

I\ Partie co-simulée aprés validation de mesures

Figure IV-17 Schéma bloc du systéeme étudié.

Le détecteur de puissance en base-commune, identique a celui présenté dans le chapitre III,
est branché directement en sortie de 'amplificateur de puissance afin de suivre I'évolution de
I'enveloppe du signal de sortie (Figure IV-17). Ce détecteur posséde une dynamique et une bande
passante compatibles avecle PAPR etla bande passante du signal modulé. Son impédance d’entrée

est suffisamment élevée pour ne pas perturber I'impédance de charge optimale R; du PA. Enfin il
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présente une consommation faible (2,5 % de la consommation de la boucle compléte). La (Figure
IV-17) montre 'ensemble du systéme utilisé en co-simulation pour évaluer I'impact de la boucle
sur la PAE. Il comprend le circuit intégré réalisé incluant le PA couplé au détecteur de puissance
et I'unité de traitement analogique réalisant la fonction de transfert entre la polarisation du PA et
la sortie de détecteur implémentée sous ADS. Le signal mis en ceuvre est un signal modulé selon

la norme 802.11.ad 16-QAM.

IV.4.1 Mesures et simulation du systéme étudié

Les mesures sont effectuées en deux étapes. La premiere étape consiste a valider les
performances du détecteur de puissance seul et quand il est connecté en sortie de I'amplificateur
de puissance. Dans la seconde étape, les performances de I'amplificateur de puissance pour la
polarisation nominale constante sont validées. Enfin, une co-simulation du systéme est effectuée

afin de de prédire les performances réelles avec une précision suffisante pour valider I'approche.

Detector
output

Bias control

1=205
pm 1 =20pum

Zc=500

PA
Input

. I=50um [=30um

Ze=500 Ze=500 1=50pm I=20um 0.2 bF
.D.Z pF e= 3.1 un?
[=130um WVe= 0.2 pm
Z,=500

Figure IV-18 (gauche) Schématique simplifié du circuit fabriqué (PA+ED), (droite) Photo du circuit
mesuré.

Performances du détecteur de puissance : La validation des performances du détecteur de
puissance seul a été déja présentée dans le chapitre III. Nous présentons ici la mesure effectuée
sur le détecteur implémenté en sortie du PA. Pour ce faire, la fréquence du signal en CW
(Continuous Wave) en entrée du PA (P, ps) est balayée pour une puissance d'entrée fixe. La
tension de sortie du détecteur est mesurée et utilisée pour estimer le gain en puissance du PA en

utilisant I'équation (Eq. IV-3):

Pout,PA - Vout (Pout,PArf)
Pin,PA Gc (Pout,PArf) X Pin,PA

Gp_pA(f) = Eq.1V-3

Voutpp (P, f) et G pp (P, f) sont respectivement la tension de sortie et le gain de conversion du
détecteur pour un niveau de puissance d’entrée d'un signal de fréquence f. La puissance de sortie

du PA P, ps est également mesurée a I'aide d'un wattmetre Agilent V8486 afin de mesurer
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directement le gain G, p4(f). La Figure IV-19 montre la comparaison des deux résultats sur la

bande de fréquence 50 GHz a 67 GHz. L’écart de + 0,5 dB montre que I'erreur introduite sur la

mesure du gain par le détecteur est faible.

] Estimation

8 Mesure directe
)
2
37
g
[}
2
2 6
c
@
=
s
O 5]

Pour une puissance d'éntrée de -10dBm
4 T T T T T T

48 51 54 57 60 63 66 69
Fréquence (GHz)
Figure IV-19 Comparaison du Gain en puissance du PA mesuré directement et du gain estimé a
travers le détecteur.

Performances de I'amplificateur de puissance : Les performances grand-signal du PA en mode
polarisation constante sont ensuite mesurées et comparées avec les résultats de simulation. Pour
un signal d’entrée en CW a 60 GHz, un gain en puissance de 7,2 dB, un point de compression en
sortie OCP; 45 de 7,5 dBm, et une puissance maximale Pg,; de 9,7 dBm sont mesurés. Une efficacité
maximale de 16 % est obtenue pour une puissance d’entrée de 5 dBm. Le courant de polarisation
du PAvarie entre 25 mA pour les faibles puissances d’entrée et 22 mA pour les puissances d’entrée
proches du point de compression en entrée. Un bon accord entre les simulations et les mesures
est donc observé. Cela permet d’assurer que la co-simulation du systeme complet en boucle
fermée donnera bien une image proche du comportement réel. La loi de commande entre la
tension de sortie du détecteur et la tension de polarisation du PA est d’abord optimisée par
simulation sous ADS. Les résultats obtenus en co-simulation, pour un signal CW 60 GHz, en boucle

fermée sont montrés sur la Figure IV-20 et la Figure IV-21.

9 12 20
= Simulationavec polarisation constante
8 10 18 4 —=— Mesure avec polarisation constante
-8 —— Simulation avec polarisation adaptative

74 | ¢ 16 ’
g 6 -4 14 \
g, 2o 124 a)
c -0 & = A\
n - <104 \\
2 4 25 w |
5 44
o - -4 % g 84
c =
o 3 | 6
= 64
‘T 2 2 -8
© ¥ == Simulationavec polarisation constante --10 44

14 —m— Mesure avec polarisation constante L 12 2 o

—o— Simulation avec polarisation adaptative | .14 923
0 ) ) ) 1] 1 ) L) ) 1 T L] T 0 T T T T T T T T T T T T
18 16 14 12 10 8 6 -4 -2 0 2 4 6 8 18 16 14 12 10 8 6 -4 -2 0 2 4 6 8
Puissance d'entrée (dBm) Puissance d'entrée (dBm)

Figure IV-20 Mesure, simulation et co-simulation de performances du PA avec et sans boucle
d’asservissement : gain en puissance, puissance de sortie, PAE.
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Figure IV-21 Mesure, simulation et co-simulation de performances du PA avec et sans boucle
d’asservissement : courant DC, PAE.

Le gain en puissance G, p4, €n mode polarisation adaptative, atteint une valeur maximale de 7
dB. Pour des faibles puissances d’entrée, le courant DC du PA est largement réduit par rapport a
sa valeur nominale ce qui réduit le g,, du transistor de puissance. Cependant, la baisse du courant
DC induit 'augmentation de la résistance de sortie R, compensant la baisse de gain. Une baisse du
gain d’environ 1 dB par rapport au gain nominal est obtenue pour une puissance d’entrée de —18
dBm (Figure IV-20). Par conséquent, la réduction de la consommation DC pour les faibles
puissances d’entrée, tout en maintenant un gain proche du gain nominal, conduit a une
amélioration de la PAE sur toute la dynamique linéaire de I'amplificateur. La PAE (Figure IV-21)
est tracée en échelle logarithmique afin de mettre en évidence la dynamique d’entrée sur laquelle

I'amélioration est obtenue.

IV.4.2 Impact de la boucle sur la linéarité

L’'impact de la boucle sur la linéarité du PA, se fait a travers la caractérisation en EVM (Error
Vector Magnitude) et de 'ACPR (Adjacent Channel Power Ratio). La définition de ces parametres
est présentée dans I'annexe II. La simulation de ces parameétres nécessite I'application d'un signal
modulé a enveloppe non constante en entrée du PA. Pour cette modulation, nous avons choisi de
respecter la norme IEEE 802.11.ad [Agilent, 12]. Ce standard impose un ACPR entre —20 dBr et
—30 dBr, et un masque spectral de largeur maximale de 2,16 GHz comme nous montre la figure

ci-dessous.

* 4 0dBr

|
ro
=
o
[5]
=

|
! |

-3.08 27 22 -1.8 1.2 -0.94 fc +0.94 +1.2 +1.8 +27  +306

Frequency (GHz)

Figure IV-22 Masque spectral du standard IEEE 802.11.ad [Agilent, 12].
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Tout d’abord, nous avons vérifié que la sortie du détecteur suivait la variation de I’enveloppe
du signal RF en appliquant en entrée un signal modulé QAM-16 avec une largeur de bande de 1,6
GHz autour de la porteuse a 60 GHz. Cette simulation a été effectuée avec le logiciel de simulation
ADS. La Figure IV-23 (haut) et (bas) montre respectivement I'évolution de I’enveloppe du signal
en sortie du PA et la tension correspondante en sortie de la boucle. Cette tension suit bien
I'enveloppe du signal et sa dynamique (entre 0,9 V et 1,125 V) est adaptée a la tension de

polarisation du PA définie par simulation.

[=-]

Pout (mW)

1.15
1.104
1.05-
1.00
0.95-
0.90+

0.85 |
130 140 150 160 170 180 185

Time (ns)
Figure IV-23 (haut) Puissance de sortie instantanée, (bas) tension de polarisation en sortie de la
boucle.

Detector output (V)

Les spectres d’entrée/sortie du systeme ont été simulés pour les deux modes de
fonctionnement, c.-a-d. en mode polarisation constante et en mode polarisation adaptative
(Figure IV-24). Nous remarquons que le spectre du signal en sortie est tres peu dégradé par la
boucle de polarisation adaptative. L’ACPR du signal de sortie est quasiment le méme pour les deux

modes de fonctionnement (Figure IV-24).

=20 20

40 40
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1004 -100-
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20 44 08 02 04 10 16 20 20 44 08 02 04 10 16 20

Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Figure IV-24 ACPR en entrée (rouge) et en sortie (bleu): avec une polarisation constante (gauche),
et avec une polarisation adaptative (droite).

D’autre part, la Figure IV-25 montre que I'EVM en mode polarisation adaptative est légérement
dégradée par rapporta celle obtenue en mode polarisation constante. Toutefois, cette dégradation

peut étre minimisée en utilisant une technique de compensation de phase et d’amplitude [Liu, 12].
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Figure IV-25 Point de constellation en sortie: en mode polarisation constante (zone rouge), et en
mode polarisation adaptative (zone bleu).

La Figure IV-26 montre les valeurs instantanées du courant DC et de la PAE, sans et avec la

boucle d’asservissement, en fonction de la puissance de sortie. Nous pouvons remarquer que le

courant DC du PA avec la boucle d’asservissement suit les variations de la puissance de sortie et

se traduit par une amélioration importante de la PAE instantanée.

DC current (mA)

4 Polarisation constante --------
| Polarisation adaptative -------

PAE (%)

T Tt T T T T T T T T T T T
16 14 12 10 8 6 4 -2 0 2

Pout (dBm)
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| Polarisation constante
1 Polarisation adaptative --------

Pout (dBm)

(b)

Figure IV-26 (a) courant DC instantané, (b) PAR instantané: en mode polarisation constant (courbe
rouge), en mode polarisation adaptative (courbe bleu).

Les résultats des simulations sont résumés dans le Tableau IV-1. Ces résultats ont fait 'objet

d’une publication dans la conférence IEEE NEWCAS 2015 [Serhan, 15-3].

Tableau IV-1 Comparaison entre les performances du systeme en mode polarisation adaptative et
en mode polarisation constante.

Performances Polarisation constante | Polarisation adaptative
ACPR bas (dBr) -32,6 -32,16
ACPR haut (dBr) -32,5 -30,8
EVM (%) 8,4 9,12
Puissance DC moyenne (mW) 31 25
PAE moyen (%) 11,5 14,1

La partie suivante décrit la réalisation du deuxiéme circuit démonstrateur comprenant un

amplificateur de puissance et une boucle d’asservissement entierement intégrés en technologie

CMOS.
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IV.5 Circuit démonstrateur CMOS avec boucle intégrée

Ce circuit est formé d’'un amplificateur de puissance a un étage MOS classe-A et d’'un détecteur
de type Meyer utilisant un transistor MOS présenté dans le chapitre III. Comme pour le premier
démonstrateur, la méthodologie utilisée pour concevoir I'amplificateur MOS est similaire a celle
présentée dans le chapitre II. Le détecteur MOS inclut en sortie un circuit analogique générant la
loi de commande de la polarisation du PA Cette loi de commande est ajustée par des acces externes
comme pour le premier démonstrateur, nous tenons compte de la vitesse et de la PAPR du signal

modulé ainsi que de la consommation des circuits constituant la boucle.

Bias control knob
~
1

{1c1 1C1 1CO0 1 Vdd

:\_?_$_ _I: .1.2 pF
Power _”_|>

detector

= QZUO pum RFout
0.2 pF

RFin KQ 110 pm 110 um " 200 gm .
. 0.2 pF
- 1 W=T2 o
= 110 pm 110 pm L=0.06 pm
110 pF

Figure IV-27 Schéma simplifié du PA avec la boucle.

IV.5.1 Détecteur de puissance MOS a sortie ajustable

Le détecteur de type Meyer en MOS a été choisi pour son impédance d’entrée élevée et sa faible
consommation. Une interface analogique a été rajoutée en sortie du détecteur afin d’ajuster la
dynamique de sa tension de sortie a celle de la tension de polarisation du PA. Le schéma simplifié

de I'ensemble du détecteur ajustable est présenté dans la Figure IV-28.

Vdd

Cellule de Conversion tension
courant

Addition et
soustraction
du conrant

detection

S

alak
|
3

Vm[t

4| N4 stl——l N6 Icl Ie2

Figure IV-28 Schéma simplifié du détecteur de puissance a sortie ajustable utilisé dans la boucle.
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Les transistors N;, N,, N3 forment la cellule de détection. Le transistor N; est polarisé sous le
seuil a travers le miroir du courant formé par N,et N3. La capacité C; de 29 fF sert a intégrer le
courant de sortie de la cellule de détection. L’étage suivant constituant I'interface analogique
pilotant la tension de polarisation du PA est un convertisseur courant-tension formé par des
miroirs de courants successifs (P1 a P4 et N4 a N6) et une résistance R, ( R, = 7,7 KQ). Les deux
générateur de courant et I, pilotés par deux acces externes permettent d’adapter la
dynamique de la tension générée dans R, a celle de la tension de polarisation du PA. L’ensemble
du circuit présente une bande passante supérieure a 700 MHz et une consommation suffisamment
faible pour ne pas dégrader la PAE. Les dimensions des MOS, ainsi que les régimes de

fonctionnement, sont présentés dans le Tableau IV-2 ci-dessous.

Tableau IV-2 Les dimensions et les régimes de fonctionnement de chacun des transistors.

Transistor Régime de fonctionnement Dimension (um)

N; Sous seuil w=1 L=0,06

N5, N3 Saturé Ww=2 L=0,18
N, Saturé W=0,5 L=0,06

N5, Ng Saturé W=2 L=0,12

Py, P, Saturé W=4 L=0,06

P,, P; Saturé W=2 L=0,06

Le détecteur a été fabriqué séparément afin de valider ses performances. La Figure IV-30
montre la puce correspondante. Le détecteur est mesuré dans les mémes conditions que les

détecteurs décrits dans le chapitre IIL
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Figure IV-29 Tension mesurée en sortie du détecteur de puissance ajustable en fonction de la
puissance d’un signal 60 GHz: (gauche) pour plusieurs valeurs de I, avec Io; = 0 p4, (gauche)
pour plusieurs valeurs de I, avec I, = 0 pA.

Les résultats de mesures sur la Figure IV-29 montrent la capacité de ce détecteur a fournir
une tension de sortie allant de 0,5 V (tension de seuil des transistors MOS en technologie B55)
jusqu’a 0,96 V (tension suffisante pour polariser le transistor du PA a une densité de courant
d’autour 0,4 mA/um). La Figure IV-29 gauche montre la pente de la fonction de transfert V,,,; =
f (P;,) en fonction du courant I-;. Le courant I, quant a lui permet de décaler le niveau de sortie
sans changer la pente (Figure IV-29 droite).
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Figure IV-30 (gauche) Tension mesurée en sortie du détecteur de puissance ajustable en fonction
de la puissance d’un signal 60 GHz: pour plusieurs combinaison de I/, et I, (droite) photo du
détecteur.

La Figure IV-30 illustre 'ajustement de la pente et de la mise au niveau de la tension de sortie
grace a ces deux courants. Le changement de pente, a tension maximale constante, peut s’effectuer

a travers le courant I,. Des détails sur le fonctionnement de ce détecteur sont présentés dans

I’annexe II.

IV.5.2 Mesures du circuit

Une photo du démonstrateur intégré est montrée sur la Figure IV-31. Les dimensions du
circuit sont de 0,43 x 0,67 = 0,288 mm?. Les plots situés au nord permettent d’amener
I'alimentation Vdd et la tension VG de polarisation du PA. Deux plots supplémentaires IC1 et IC2
permettent d’ajuster les générateurs de courants dans le circuit en sortie du détecteur. Le plot 10
permet d’ajuster le courant de polarisation du détecteur. En mode polarisation constate du PA, le
plot VG est utilisé pour imposer la tension sur la grille du transistor de puissance. En mode
polarisation adaptative, VG est laissé flottant. Les plots d’accés entrée et sortie du PA sont situés

a gauche et a droite du circuit.
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Figure IV-31 Photo du PA un étage avec la boucle d’asservissement.
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IV.5.2.1 Mesures quasi-statique avec un signal mono-fréquence

L’amplificateur de puissance a été caractérisé sur le banc 110 GHz de 'MEP-LAHC. Nous avons
adopté la méthode de calibrage de type LRRM pour la mesure en petit signal (parameétres S). La
caractérisation en fort signal (puissance de sortie et point de compression) est effectuée grace a
l'utilisation d’un générateur PSG. La Figure IV-32 montre les parametres S;; et S,; mesurés et
simulés de I'amplificateur. Le profil du gain de I'amplificateur mesuré est décalé de 10 % (64 GHz
au lieu de 60 GHz) par rapport a celui prévu en simulation. Ainsi, le gain maximal mesuré autour
de 64 GHz est de 4,3 dB au lieu de 5,7 dB autour de 60 GHz en simulation. Ce décalage est

également observé sur le parametre S ;.
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Figure IV-32 Mesure, simulation et retro-simulation du : (gauche) parameétre S, (droite)
paramétre S,;.

Les raisons de ce décalage ont été explorées et validées lors de rétro-simulations :

e une couche d’exclusion a été omise sur certaines zones du layout, d’ou un remplissage
automatique de dummies M,a M- lors de la fabrication. Cela implique une variation de

la permittivité relative effective des lignes localisées dans ces zones.

e Une modélisation imprécise des stubs en court-circuit utilisés dans le réseau

d’adaptation en entrée.

En tenant compte de ces modifications, nous obtenons aprés rétro-simulation des parameétres S

tres proches de ceux mesurés, comme le montrent les courbes en trait plein sur la Figure 1V-32.

Nous pouvons remarquer sur la Figure IV-33 que le parametre S,, est inférieur a -10dB en
mesure, en simulation et en retro-simulation pour la bande de fréquence 63 GHz a 65 GHz. Cela
signifie que I'impédance de la charge ramenée par le réseau d’adaptation, dans le plan du drain
est proche de celle simulée. Ainsi, nous considérons que la fréquence de fonctionnement du PA

estde 63,5 GHz.
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Figure IV-33 Mesure, simulation et retro-simulation du parameétre S,,

Les mesures large-signal pseudo statique de 'amplificateur avec un signal d’entrée mono
fréquence a 63,5 GHz, sont effectuées pour les deux modes de fonctionnement (mode polarisation
constante et mode polarisation adaptative). En mode polarisation constante, 'amplificateur
possede un gain petit-signal de 4,2 dB, un point de compression en sortie OCP; ;5 de 7,5 dBm, et
une consommation statique de 30 mW pour une tension d’alimentation V;; de 1,2 V (Figure
IV-34). En mode polarisation adaptative, les courants Iy, I, et I-;, qui contrélent le profil de la
tension de sortie du détecteur de puissance, ont été fixés a 15 pA, 55 pA, et 80 pA respectivement
de maniere a obtenir le méme profil de gain et le méme courant de polarisation autour du point
de compression qu'en mode de polarisation constante. Nous pouvons remarquer sur la Figure
IV-34 que le profil de gain est 1égérement modifié. Les résultats de mesure en mode polarisation
constante ont été également comparés avec la simulation en mode polarisation constante et
montrent un bon accord (les simulations en grand signal sont faites également pour une fréquence

de 63,5 GHz).
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Figure IV-34 Performances mesurées en mode polarisation constante et en mode polarisation
adaptative en fonction de la puissance d’entrée : (gauche) Gain en puissance et puissance de
sortie, (droite) Courant DC total du circuit.

La Figure IV-35 montre 'apport de la boucle d’asservissement sur la PAE. Pour évaluer
I'apport en fonction du PAPR, I'équation (Eq. IV-1) de la PAE moyenne PAE,, est utilisée. Le

parametre PAE R représente le rapport entre la PAE,, calculée en mode polarisation adaptative
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et celle calculée en mode polarisation constante. Les résultats présentés sur la Figure 1V-35

montrent que l'apport sur la PAE,, varie entre 105 % pour un PAPR de 1 dB et environ 125 %

pour un PAPR de 9 dB.
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Figure IV-35 (gauche) PAE mesurée en mode polarisation constante et en mode polarisation
adaptative en fonction de la puissance d’entrée, (droite) amélioration apportée sur la PAE,, en
fonction de la PAPR.

La stabilité du PA avec sa boucle d’asservissement avait été vérifiée par des simulations
transitoires en stimulant ’entrée RF ou la tension d’alimentation V4 par une impulsion. La Figure
IV-36 montre un exemple de 'environnement de simulation utilisé, ainsi que la réponse stable de
I'amplificateur apres 'application brusque de la tension V. La puissance d’entrée utilisée lors de
la simulation est égale al'lCP1dB du PA. La derniere étape consiste a vérifier, par mesure, I'impact
de la boucle d’asservissement sur les performances en présence d'un signal modulé. Pour ce faire,
une chaine d’émission-réception utilisant la modulation 16-QAM autour de la fréquence 63,5 GHz

est construite pour servir de banc de mesure.
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Flgure IV-36 (gauche) Banc de vérification de la stabilité de la boucle par simulation transitoire,
(droite) réponse transitoire du PA.
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1V.5.2.2 Mesures en présence d’un signal modulé

La Figure IV-37 montre le setup de mesure utilisé pour évaluer 'impact de la boucle sur les
performances du circuit en présence d’un signal modulé 16QAM. Le signal 16QAM, généré par un

code MATLAB, est issu d’'un générateur de signaux arbitraires (PSG) Tektronix AWG70002a.

cTTTTT T T \
[\ Sur silicium : a
PA : ' —
l/ Power 1 -
Power amplifier L i"eﬂo'_ )
G ,=35dB i‘L
P
ﬁa_b;esdB OCP14p=16dBm a c,ft_’lgdB
e Psat=20dBm -
= RF=63.5GHz
RE=63.5GHz Diviseur de puissance
IL=-6dB
® L0=615GH: L0=61.5GHz
MR (8)
IF=2GHz F=2GHz
\ Attenuateur
0dB to -20dB
s I 6GHz VSA

EVM
ACPR

fc=2GHz LO=60GHz
BW=700MHz B PLO=+17dBm
pin=-10dBm

Figure IV-37 Illustration du setup de mesure utilisé pour les mesures niveau systeme.

Le code utilisé, développé dans I'équipe par [Khayatzadeh, 14], permet de générer un signal 16
QAM autour d’une fréquence IF de 2 GHz avec un débit symbole de 175 MSymboles/s (équivalent
aune bande de 700 MHz), et un PAPR de I'ordre de 7 dB. Un filtrage en bande de base est effectué
de maniére a obtenir une ACPR inférieure a —30 dBr. La sortie du générateur est connectée a

I'entrée IF du mélangeur UP a travers un atténuateur ajustable large bande.

Le signal IF est transposé autour de 63,5 GHz grace a un mélangeur passif (mélangeur a diode).
Ce mélangeur posséde une perte de -6 dB pour une puissance d’oscillateur local de 10 dBm. La

sortie du mélangeur est connectée directement a ’entrée d’'un amplificateur de puissance externe.

Cet amplificateur est utilisé pour compenser les pertes dans les composants qui le précédent
et pour mettre a niveau le signal injecté en entrée du PA intégré sous test. Cet amplificateur a un
gain de 35 dB, une puissance de sortie maximale autour de 20 dBm, et un point de compression
en sortie de 16 dBm. La sortie de 'amplificateur externe est injectée en entrée du PA sous test a

travers une sonde GSG Infinity.

La sortie du PA sous test est connectée a I'entrée RF du mélangeur Down, qui va a son tour

transposer le signal de nouveau autour de la fréquence IF de 2 GHz. Ce mélangeur a les mémes

114



- Chapitre IV : Amélioration, en temps réel, de I'efficacité de PAs 60 GHz -

caractéristiques que le mélangeur UP utilisé en entrée. Le signal IF recu est démodulé grace a un
analyseur du signal vectoriel (VSA) couplé a un logiciel dédié permettant d'analyser les données

1/Q brutes obtenues a partir du récepteur.

Le signal LO issu du PSG est connecté directement en entrée du diviseur de puissance qui va
alimenter les entrées LO des deux mélangeurs. La perte d’insertion de ce diviseur est de -6 dB. La
puissance maximale en sortie de PSG est de 16 dBm pour une fréquence de 61,5 GHz. Cela permet
d’obtenir une puissance de 10 dBm sur les entrées LO des deux mélangeurs. Les pertes de
différents composants sont répertoriées dans le Tableau IV-3 présenté ci-dessous. La Figure

IV-38 montre une photo du setup de mesure.

Tableau IV-3Perte et gain des différents composants externes utilisé dans la chaine.

composant mélangeur | sonde GSG | PAexterne | Atténuateur [F Diviseur de
puissance

Perte ou gain -6 dB 1dB -35dB 0dBa-20dB -6 dB

Sources DC et multimétres

Gestion du VSA

Figure IV-38 Photo du setup de mesure utilisé.

Pour vérifier que la communication dans notre chaine est bien établie, nous commencons
d’abord par la vérification de 'EVM du signal recu. Pendant cette mesure, nous avons réglé la
puissance IF, en entrée du mélangeur, de maniere a obtenir une puissance maximale en entrée du
PA proche de son ICP1dB (2,5 a 3 dBm). La Figure IV-39 a gauche montre les points de
constellation ainsi que I'EVM mesuré de la chaine en mode de polarisation constante. Une mesure
dans les mémes conditions est faite pour la chaine en mode de polarisation adaptative. Nous
pouvons constater une dégradation de 1,4 % sur 'EVM. Ces résultats semblent trés acceptables

pour les applications 60 GHz comme indiqué dans [Mmwaple, 09]. Nous pouvons remarquer plus
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précisément que la dégradation de 'EVM est liée a I'erreur d’amplitude, selon les tableaux de la

Figure IV-39.

Figure IV-39 EVM du signal QAM a puissance moyenne constante: (droite) polarisation adaptative,
(gauche) polarisation constante.

Nous avons également vérifié la distorsion spectrale du signal IF regu. La Figure IV-40 montre
les spectres du signal IF, pour deux puissances d’entrée différentes, sans et avec la boucle

d’asservissement.
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Figure IV-40 Spectre en sortie du PA avec polarisation constante et avec polarisation adaptative
deux niveaux de puissance en entrée du PA : (gauche) -3,5 dBm, (droite) 2,5 dBm.

Pour une puissance de -3,5 dBm en entrée du PA, nous remarquons que les spectres du signal
recu sont les mémes pour les deux modes de fonctionnement. Un ACPR inférieur a —27 dBr est
obtenu. Pour une puissance en entrée de 2,5 dBm nous remarquons une légere dégradation. La
Figure IV-41 représente les variations de 'ACPRL (pour ACPR bas) et 'TACPRH (pour ACPR haut)
en fonction de la puissance d’entrée, sur une dynamique de 5 dB, avec et sans la boucle. L’ACPR
est calculé comme étant le rapport entre la moyenne de la puissance sur une bande de 75 MHz par
la moyenne de la puissance sur une bande identique a une distance de 350 MHz d’une part et

d’autre de la fréquence IF (cf. Figure 1V-40).
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Figure IV-41 Evolution de ’ACPR en fonction de I'atténuation du signal IF d’entrée sans et avec la
boucle d’amélioration de PAE : (gauche) ACPRL, (droite) ACPRH.

La Figure IV-42 représente I'erreur du gain en fonction de la puissance d’entrée entre les deux
types de polarisation. Le gain est calculé en divisant I'intégrale de la puissance de sortie du PA sur
une bande de 300 MHz par la puissance d’entrée correspondante. En résumé, ces résultats nous
permettent de montrer le faible impact, au niveau distorsion, de la boucle sur les performances
du systéme en présence d'un signal modulé.

14
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Figure IV-42 Différence de gain petit signal entre les deux types de polarisation en fonction de
I'atténuation du signal IF en entrée.

En ce qui concerne la PAE, les valeurs mesurées du courant moyen en mode polarisation
constante est de 23,1 mA, contre 18,7 mA en mode polarisation adaptative. En nous basant sur ces
valeurs moyennes (nous n’avons pas les moyens d’extraire le courant instantané qui traverse le
transistor), ces résultats démontrent l'intérét de ce type d’asservissement ou l'efficacité de
I'amplificateur est améliorée d’a peu pres +23 % sans dégrader les performances du systéme. Ces
résultats sont cohérents avec 'estimation faite sur la PAE,,,, a partir des mesures quasi-statiques,

pour la méme valeur de PAPR (7 dB).
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IV.6 Conclusion

La technique de polarisation adaptative appliquée a un amplificateur de puissance a 60 GHz
constitue le cceur de ces travaux de these. Les résultats mesurés sont les premiers obtenus dans
le cadre d'un systéme complétement intégré et en présence d’'un signal modulé. Lorsque cette
étude a débutée, des travaux sur le contréle dynamique de la tension de polarisation de la
grille/base avaient déja été publiés [Pfeiffer, 07]. Plus récemment, la technique proposée a été
rapportée en technologie CMOS [Haikun, 13], présentant I'avantage d’étre appliquée sur deux
étages et d’avoir la capacité de compensation des erreurs de phase. En revanche, les solutions
proposées dans la littérature se basaient sur des mesures quasi-statiques en présence d'un signal

mono fréquence, ou sur des simulations en présence d'un signal modulé.

Dans ce travail de thése, un premier circuit démonstrateur en boucle ouverte a été étudié et
caractérisé en co simulation et en présence d'un signal CW. L’amplificateur de puissance employé
est un bipolaire en classe-A. Un détecteur de puissance base commune, développé dans le
chapitre III, a été utilisé pour récupérer une image basse-fréquence de la puissance de sortie de
I'amplificateur. La boucle de polarisation adaptative a été validée en co-simulation dans le cadre
d’un signal modulé sur le logiciel ADS et a démontré un apport de 20 % d’amélioration sur
I'efficacité moyenne du PA avec une perturbation trés réduite des performances en linéarité (EVM,
ACPR). En se basant sur ces premiers résultats, nous avons réalisé un systéme complétement
intégré incluant la boucle de polarisation adaptative et un PA CMOS a un étage. Le circuit a été
caractérisé en présence d’'un signal modulé large bande (16-QAM, 700 MHz). Le détecteur
employé dans la boucle est de type Meyer et inclut une interface analogique qui permet d’ajuster
la loi de commande entre la tension en sortie du détecteur et la tension de polarisation du PA.
Malgré une efficacité plus faible sur 'amélioration de la PAE, par rapport aux techniques EER
et ET, la technique de polarisation adaptative est actuellement la seule qui soit adaptée a la
transmission de données large bande dans le domaine des fréquences millimétriques. Enfin, il sera
intéressant par la suite d’appliquer cette technique dans le cas d'un PA différentiel multi-étage.
Cependantl'intégration de PA différentiels nécessite de disposer de baluns intégrables présentant

de bonnes performances en terme de phase et d’amplitude.

Dans cet objectif et pour donner une ouverture a nos travaux, nous avons étudié la faisabilité
de baluns millimétriques intégrés utilisant des lignes couplées a ondes lentes présentées dans le

premier chapitre. Cette étude constitue le dernier chapitre de ce mémoire.
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- Chapitre V : Baluns intégrés pour les applications millimétriques -

ChapitreV : Baluns intégrés pour les applications
millimétriques

V.1 Introduction et motivation

Le mot balun vient de la concaténation de 2 mots anglais : Bal (balanced) et un (unbalanced)
signifiant équilibré et déséquilibré. C'est donc un arrangement permettant de passer d'un type de
ligne a l'autre. Par exemple, cela permet de coupler un coaxial (asymétrique) avec un dipdle
(symétrique). Souvent les baluns combinent les fonctions de transformateurs d'impédances avec
celles de transformation symétrique-asymétrique. Les baluns intégrés sont des éléments
essentiels pour de nombreuses fonctions RF et millimétriques tel que les amplificateurs de
puissance [Liu, 10], les amplificateurs faible bruit [Clercq, 13], les mélangeurs, les doubleurs de
fréquences [Tsai, 13]. En particulier, pour un amplificateur de puissance, une solution pour
augmenter la puissance de sortie a rendement et gain constants est la réalisation de

I'amplificateur dans une configuration différentielle.

Dans les chapitres précédents, nous avons développé et validé les circuits de base nécessaires
pour la réalisation d’amplificateurs de puissance présentant une bonne efficacité. Dans le
chapitre II, nous avons étudié et comparé les performances d’amplificateurs de puissance a un
étage utilisant différents types de lignes de propagation et basés sur les deux types de transistors
MOS et Bipolaire disponibles en technologie BICMOS 55 nm. Dans le chapitre III, plusieurs
détecteurs de puissance ont été réalisés et nous avons montré dans le chapitre IV leur utilisation
pour améliorer les performances de PA fonctionnant en bande millimétrique. Afin de poursuivre
I'étude sur l'apport des lignes a ondes lentes et de compléter I'étude d’amélioration de
performances de circuits actifs, nous avons développé des baluns en bande millimétrique afin de
préparer un futur développement d’amplificateur de puissance différentiel entiérement intégré,
et cumulant I'ensemble des apports précédents. Les baluns développés utilisent les lignes
couplées a ondes lentes développées par [Lugo, 14]. Ces coupleurs, introduits dans le chapitre I,
présentent a la fois des facteurs de couplage élevés et des facteurs de qualité importants

permettant la réalisation de baluns intégrés a faibles pertes.

La premiére partie de ce chapitre est consacrée a I'introduction et a I'étude bibliographique de
baluns fonctionnant aux fréquences millimétriques afin de montrer les défis liés a la conception
de ce composant. Nous présentons une méthode de synthése de baluns millimétriques,
permettant de réaliser des baluns a faible pertes, équilibrés, a faible surface, et présentant une
plage relativement élevée de rapports de transformations. Pour conclure ce chapitre, les résultats
de simulation de quatre baluns millimétriques congus en technologie BiCMOS 55 nm sont

présentés.
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V.2 Caractéristiques d'un balun

Le but d’un balun est de réaliser une transition entre un signal en mode commun et un signal
en mode différentiel (Figure V-1). En d’autres termes, un balun doit transformer un signal mode
commun en deux signaux ayant une amplitude identique et déphasés de 180°. Pour un signal en
mode commun qui traverse une ligne de transmission classique de type microruban, le chemin de
retour du courant est la masse placée en dessous du ruban ot se propage le signal. Dans ce cas, le
potentiel sur n'importe quel point de la ligne est mesuré par rapport a la masse. Pour un signal
différentiel qui se propage dans une ligne différentielle (ou bien n’'importe quelle structure
différentielle), le courant qui traverse la masse est nul puisque le courant dans les deux plans du
signal ont des sens opposés. Cette hypothese est valide seulement si la phase entre les deux
signaux est de 180° et si le potentiel absolu par rapport a la masse sur chacun des rubans est le
méme. Dans ce cas, la différence de potentiel mesurée entre les deux rubans constitue le signal.
Enfin, le balun est un élément passif réversible, capable de transformer un signal différentiel en

un signal en mode commun.

P,
p 180° —@ «—
1
|—> @o— Balun Zpitt.(p1,p2)
00 _. pra—
Zpq P
3

Figure V-1 Symbole générique du balun.

Les caractéristiques d’'un balun qui peuvent étre extraites a partir des parametres sont : le
rapport de transformation d’impédance, les pertes d'insertion, les erreurs de phase, les erreurs

d'amplitude, I'adaptation d'impédance, et la bande passante.

Rapport de transformation d’'impédance (ITR) : Le rapport de transformation d'impédance
est défini par le rapport entre la moitié de I'impédance différentielle, mesurée sur le port

différentiel, et 'impédance mode commun mesuré sur le port non différentiel.

Zpiff.(P1,P2) Eq.V-1

ITR =
27p,

Ce rapport est fixé par I'application dans laquelle le balun va étre utilisé. Un ITR inférieur a 0,5
représente un vrai challenge pour les applications de puissance, ou le port différentiel est
connecté en sortie d'un amplificateur de puissance, puisque le balun doit transformer I'impédance

50 Q de I'antenne en une impédance tres faible, de 'ordre de 10 Q, en sortie du PA.

Pertes d'insertion d'un balun : Les pertes d'insertion correspondent a la perte de puissance

entre le port en mode commun et le port différentiel. Généralement, des pertes d'insertion
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acceptables doivent étre inférieures a 1 dB [Ezzeddine, 08]. Ce parametre peut étre considéré
comme étant une figure de mérite importante pour évaluer la qualité d'un balun. Il dépend a la
fois du déphasage et de 'amplitude des signaux de sortie [Anaren, 05].

1

IL = 201og, NG (S31 — S21) Eq. V-2

Erreur de phase et erreurs d'amplitude : la mesure des parameétres S,; etS;;permet
d'évaluer les erreurs de phase et d'amplitude des parametres S,; etS;;du balun. L'erreur

d'amplitude est acceptable si elle est inférieure a 0,5 dB en valeur absolue [Ezzeddine, 08].

521
Ag=2010 (—)
a B1o(g Eq.V-3

L’erreur de phase (représentant I'écart du déphasage entre les 2 voies différentielles par
rapport a 180 °) est considérée acceptable si elle est inférieure a 5 ° en valeur absolue [Ezzeddine,
08].

o S21

Adaptation d’'impédance aux acces : Les pertes en réflexion correspondant a I'adaptation

d'impédance aux accés du balun sont considérées acceptables si elles sont inférieures a —10 dB.

Bande passante : Finalement, la bande passante d’'un balun est la bande de fréquence dans

laquelle les performances du balun répondent aux spécifications fixées par I'application visée.

V.3 Balun passifintégré

Les baluns sont divisés en deux grandes catégories : actifs et passifs. Généralement, les baluns
actifs sont intéressants pour les applications RF car ils présentent peu de pertes et sont plus
compacts par rapport a leurs homologues passifs [Yong, 08]. Cependant, en haute fréquence, leur
conception est souvent compliquée (du fait des capacités parasites Cy4 et Cyq) et leur bande
passante est assez étroite [Yong, 08]. En outre, ils souffrent d’'un probléme de linéarité et de bruit
lié a l'utilisation de composants actifs. D’'un autre coté, avec la montée en fréquence, la taille des
composants passifs (ligne couplée, transformateur), utilisés pour la conception de balun passifs,
est de plus en plus réduite, ce qui favorise leur utilisation en bande millimétrique. Parmi les baluns
passifs intégrés monolithiques, on peut citer les baluns de type Marchand, Rat-Race et a base de

transformateurs.

Balun de type Rate-race

La topologie d'un coupleur de type Rat-Race est classiquement circulaire et comporte quatre

ports (Figure V-2) [Inui, 08]. Pour un fonctionnement en mode balun, le port P; est en mode
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référence "Single" et les ports P, et P, constituent la sortie différentielle. La distance entre ces
deux derniers ports est égale a la longueur d'onde A et la longueur totale de la ligne de

transmission est égale a 31/2.

Port Port isolé

différentiel (Zo) ifa {zﬂ)( Pa ) Portl

A4 . 44
Port I ;
Single (Zq)

Port
différentiel (Zg)

Une solution pour son intégration consiste a réaliser ce balun al'aide de lignes repliées (Figure
V-2) [Ding, 08]. Cependant, I'effet de couplage, introduit par la proximité des lignes repliées,

complique la conception de ce type de balun.

Balun intégré a base de transformateurs

Le balun intégré a base de boucles inductives est illustré sur la Figure V-3 [Long, 00]. Son
principe est basé sur l'inductance mutuelle entre deux ou plusieurs enroulements. Le flux
magnétique produit par le courant Ip circulant a travers l'inductance du primaire (Lp ) induit un
courant I dans l'inductance du secondaire (Lg) [Long, 00].

TN
n |

Ip 5

Po— «—=S
Lp LS
Ve Balfin Vs
Po oS
(a) (b) (o)

Figure V-3 (a) Symbole du balun monolithique, (b) Configuration planaire, (c) Configuration empilée.

Ce balun existe en deux versions: soit avec des conducteurs enroulés sur le méme niveau de
métal (Figure V-3-b), soit avec des niveaux de métal empilés (Figure V-3-c). A des fréquences
élevées, au-dela de 80 a 100 GHz environ, la conception des transformateurs devient plus difficile
en raison de la faible efficacité des inductances couplées, de la perte d'insertion élevée, et de la
difficulté a maitriser les déséquilibres de phase et d’amplitude. Cette approche localisée nécessite
une modélisation précise tenant compte de tous les éléments parasites, en particulier des acces.
En outre, Il est difficile de réaliser des baluns avec un nombre élevé de spires, ce qui limite le

rapport de transformation d'impédance réalisable par ce type de balun.
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Balun intégré de type Marchand

La Figure V-4-a montre le schéma d'un balun de type Marchand [Marchand, 94]. La premiére
section de la ligne est court-circuitée sur sa voie couplée, et chargée par le port 2 de sortie sur sa
voie isolée et par la deuxiéme section sur la voie de transmission. Parallelement, la deuxieme
section est chargée par le port 3 de sortie sur sa voie couplée, un circuit-ouvert sur sa voie de
transmission et un court-circuit sur sa voie isolée. Ce type de balun est connu pour sa bande
passante trés large. Dans la bande de fréquences RF, ce balun souffre de sa trés grande surface a
cause des lignes en A/4. En bande de fréquences millimétriques, la longueur des lignes devient
raisonnable et rend ce balun tres attractif. La taille de ce balun peut étre encore réduite en utilisant

une configuration spirale (Figure V-4-b).

Short Port2

Width : 2um
Space : 2um

aE

18 ym

=k

E]

-
IO———SS it te——d§ im——>pf|
Port3 Sh‘ort | Port 2 Port3
(@) (b)

Figure V-4 (a) Schéma bloc d'un Marchand balun [Ercoli, 10-1], (b) Layout spiral d'un Marchand
balun [Tsai, 13].

Enfin, ce balun est sensible a la vitesse de phase des modes pair et impair (i.e. aux coefficients
de couplage magnétique K; et électrique K.). Idéalement, les lignes couplées qui constituent le
Marchand balun doivent présenter des coefficients de couplage K; = K, pour avoir une erreur de

phase et d’amplitude nulle. Cela représente le défi majeur de ce type de balun.

Ce chapitre est consacré a la conception d'un balun de type Marchand. Les lignes CS-CPW,
introduites en partie dans le chapitre I, sont tres bien adaptées a ce type de balun. D’une part,
l'utilisation des lignes couplées a ondes lentes permet de réduite la longueur physique des lignes
et d’autre part, les lignes couplées CS-CPW permettent un contréle des coefficients de

couplage K; et K;.K;, = K.

V.4 Etat de l'art des baluns de type Marchand pour les applications
millimétriques

En 2000, [Ang, 00] a développé trois Marchand balun utilisés afin de réaliser une

transformation d’'impédance. La Figure V-5 montre le facteur de couplage nécessaire pour un

rapport d'impédance donné. Cette figure montre que le facteur de couplage est d’autant plus fort

que le rapport de transformation d’'impédance est faible, et vice-versa.
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Figure V-5 (gauche) Facteur de couplage nécessaire pour un rapport de transformation
d’'impédance donné, (droite) Layout des différents balun réalisés [Ang, 00].

Ce type d’application est important pour les structures différentielles (mélangeur, doubleur de
fréquence et amplificateur de puissance). Le balun dont le layout est présenté sur la Figure V-5 a
été implémenté sur un substrat GaAs et présente une excellente performance sur une bande de
50 GHz (40 GHz a 90 GHz). Des pertes d’insertion de -5 dB, une erreur d’amplitude et de phase
maximales de respectivement 0,8 dB et 5° comme le montre la Figure V-6. Conformément a la

théorie, le balun présente une adaptation parfaite en entrée ainsi qu'une adaptation de -6 dB sur

les voies de sortie (Figure V-6).
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Figure V-6 (gauche) Paramétres de transmission sur les deux voies et différence de phase en
fonction de la fréquence, (droite) parametres d’adaptation en entrée et en sortie [Ang, 00].

En 2007, [Liu, 07] a réalisé un balun en technologie CMOS 0.18 um. La technologie dispose de

six couches de métal. Le balun, Figure V-7, utilise un couplage latéral (Edge Coupling EC).
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Figure V-7 Schéma simplifié du balun avec le Figure V-8 Déséquilibre de phase pour
réseau d’adaptation en sortie [Liu, 07]. différents plans de masse [Liu, 07]

126



- Chapitre V : Baluns intégrés pour les applications millimétriques -

Cette configuration EC souffre d'un faible couplage capacitif en comparaison avec la
configuration BSC. Pour augmenter le coefficient de couplage, les couches de 4 a 6 ont été utilisées
pour le ruban signal afin d’augmenter la surface latérale de couplage entre les deux lignes. Des
fentes métalliques ont été réalisées au-dessous des lignes couplées pour permettre d’augmenter
le rapport d’impédance Z,/Z, et par conséquent réduire les déséquilibres de phase et
d'amplitude sur une bande de fréquence plus élevée. Un réseau d’adaptation d'impédance a été
ajouté en sortie pour améliorer les coefficients de réflexion en sortie du balun (Figure V-7).
L’apport de l'utilisation des fentes métalliques sur I'équilibre de phase en sortie du balun est
présenté sur la Figure V-8. Les performances du balun ont été mesurées entre 25 GHz et 65 GHz.
Les parametres de transmission S,; et S3;, présentés sur la Figure V-9 (a), sont de I'ordre de —8
dB. Le coefficient de réflexion en entrée est inférieur a —6 dB d’apres la Figure V-9 (b). Une
différence d’amplitude maximale de 1,5 dB, et une différence de phase maximale de 10° ont été

obtenues en mesures. L’étude sur I'apport des fentes métalliques est présentée dans [Xu, 12].
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Figure V-9 Comparaison entre simulations et mesures: (a) parameétre de transmission, (b)
paramétre de réflexion en entrée [Liu, 07].

Un autre balun a été réalisé en technologie CMOS 0.18 um par [Chiou, 07]. Contrairement au
balun précédent, ce balun utilise un couplage vertical BSC. Une structure asymétrique est utilisée
pour permettre d’optimiser le balun en termes d’'impédance. Les parametres du design sont

présentés sur la Figure V-10. Aucun niveau de métal n’a été ajouté au-dessus des lignes couplées.
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Figure V-10 Schéma simplifiée et parametres Figure V-11 Photo du balun réalisé par
d’optimisation du balun [Chiou, 07]. [Chiou, 07].
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La surface de ce balun est de seulement 0,06 mm? grace a l'utilisation de la configuration
repliée (Figure V-11). Les performances du balun mesurées entre 15 GHz et 60 GHz sont
présentées sur la Figure V-12. Les parameétres de réflexion en entrée et en sortie sont inférieurs
a —18 dB sur une bande de 20 GHz. La différence d’amplitude et de phase entre les deux voies de
sortie est représentée sur la Figure V-13. Une différence d’amplitude maximale de 1 dB, et une

différence de phase maximale de 5° ont été rapportées.
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Figure V-12 Perte d’insertion et parameétre Figure V-13 Différence de phase et d’amplitude

de réflexion en entrée [Chiou, 07]. en fonction de la fréquence [Chiou, 07].

Dans le cadre de laréduction de la taille de Marchand balun, [Ercoli, 10-1] a proposé d’utiliser

une configuration spirale pour les lignes couplées qui constituent le balun, Figure V-14 (a). Le

balun se comporte comme un transformateur classique et il n’utilise pas de ligne-quart d’onde.
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Figure V-14 (a) Layout du balun, (b) parametres de transmission sur les deux voies du balun
[Ercoli, 10-1].

Les résultats des mesures montrent des pertes d’insertion de -4,1 dB autour de 60 GHz [Ercolj,
10-2]. La différence entre les résultats de mesure et de simulation présentés sur la Figure
V-14(b) est expliquée par la présence des dummies dans le layout final. En effet, ces dummies
n’étaient pas pris en compte dans les simulations électromagnétiques pour réduire le temps de
simulation. En outre, la différence d’amplitude est de 0,8 dB maximum, tandis que la différence de

phase en sortie varie entre 2° et 10°.
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Une autre réalisation a été proposée par [Uemichi, 11]. La technologie utilisée permet de
réaliser un plan de masse complet (sans restriction au niveau de la densité de métal) au-dessus

du substrat (Figure V-15).
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Figure V-15 Vue en coupe du balun [Uemichi, 11]. Figure V-16 Vue de dessus du balun

en technologie SIP [Uemichi, 11].

Ce plan de masse, d’épaisseur 2 um, permet d’éliminer les pertes dues au couplage avec le
substrat. Le substrat utilisé est un substrat classique silicium. L’épaisseur des couches métalliques
utilisées pour les lignes couplées est de 2 um. Les couches isolantes sont constituées d'une résine
d’épaisseur 10 um. Le balun utilise un couplage vertical BSC et il occupe une surface totale de
0,135 mm?. Le layout du balun est présenté sur la Figure V-16. Les performances du balun ont
été mesurées entre 40 GHz et 70 GHz. La différence d’amplitude et de phase entre les deux voies

est représentée sur les Figure V-17 (a) et (b).
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Figure V-17 (a)déséquilibre d’amplitude, (b) déséquilibre de phase, (c) gain différentiel, (d) gain
en mode commun.
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Une différence d’amplitude maximale de 0,6 dB, et une différence de phase maximale de 8° ont
été rapportées. Les déséquilibres de phase et d'amplitude ont été améliorés en utilisant un rapport
d'impédance élevé entre 'impédance des modes pair et impair. La réjection de mode commun est
de -25 dB sur toute la bande, ce qui garantit une bonne réjection du bruit de mode commun. Ces
résultats sont cependant obtenus a I'aide d’options technologiques non compatibles avec les
technologies CMOS et BiCMOS standard. Comme indiqué dans [Uemichi, 11], le rapport
d’impédance des modes pair et impair (Z,/Z,) utilisé dans ce balun n’est pas réalisable en

technologie CMOS.

Un balun miniaturisé et équilibré a été présenté par [Xu, 14] en 2014 (Figure V-18). D’apres
I'analyse présentée, les parameétres de transmission S,; et S3; sont liés aux coefficients de
couplage (K;) et de transmission (T;) de chaque ligne couplée par les équations suivantes :

T7T K T7 T, K,

S,1 = —T1K; + TKZZ et S31 =T1K, — TKZZ Eq.V-5

D’apres I'équation (Eq. V-5), les coefficients de transmission Tyet T, influent de la méme
maniere sur les deux parametres S,; et S3;. Par contre, les coefficients de couplage K; et K,
doivent étre égaux pour que S, soit égal a —S5;. En pratique, la ligne de couplage K, présente une
terminaison en circuit-ouvert introduisant une capacité parasite. Méme si les lignes couplées 1 et
2 sont strictement identiques, du fait de cette capacité parasite, K, devient légérement inférieur.
Si K; = K5, les paramétres S, et S3; sont, sans conditions sur Ty et T,, donnés par :

;T K
Su1=S1 =Tk, + 77 ot Ki=K =K Eq. V-6

Pour pouvoir égaliser K; et K,, I'auteur propose de réduire K;. La réduction du parametre
K, est réalisée en introduisant des rubans métalliques en T entre les lignes couplées et la masse
(Figure V-18 et Figure V-19). Les dimensions de ces rubans (appelés Tbarl et Tbar2) sont
déterminées par simulations en cherchant a réduire I'erreur de phase entre les deux voies en

sortie.

_Portl, | L c
| T -m
: = » LG Ca L
1 \c\r: T = - A i 2 T
= { i L=
oo o T
7 (777 Cy
GND bar .
GND
Figure V-18 Schéma modifié du Figure V-19 Vue en coupe de la ligne couplée avec
Marchand balun [Xu, 14]. le ruban métallique [Xu, 14].

Le balun a été fabriqué en technologie CMOS 65 nm de STMicroelectronics. Sa surface totale
est de 0.01 mm?, le couplage capacitif vertical (BroadSide Coupling BSC) permet d’optimiser son
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layout et d’obtenir un niveau de couplage élevé. Les résultats de simulation et les mesures sont

comparés sur les Figure V-20 et Figure V-21.
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Figure V-20 Perte d’insertion et parametre Figure V-21 Erreur de phase et d’amplitude
de réflexion en entrée [Xu, 14]. en fonction de la fréquence [Xu, 14].

La bande de fonctionnement du balun s’étend de 57 GHz a 67 GHz. Une erreur de phase de 1
et une erreur d’amplitude de 0,5 dB ont été mesurées. Une tres bonne adaptation en entrée et des
pertes d’insertion de 4,5 dB (1,5 dB de pertes effectives si 'on exclut les 3 dB liés a la division de

la puissance) ont été obtenues.

[Ma, 14] a proposé une autre technique d’optimisation d’'un Marchand balun nommée CLC
(Capacitive Loading Compensation). La technique consiste a ajouter des capacités en entrée et en
sortie du balun (Figure V-22 et Figure V-23). Le réle de ces capacités est : (1) de permettre
I'ajustement de l'adaptation des entrées-sorties du balun, (2) de réduire la taille des
lignes L4, L, et L3, (3) d’ajuster les déséquilibres de phase et d'amplitude. Le balun a été fabriqué

en technologie SiGe BICMOS 1P6M proposée par Tower Jazz Semiconductor.

G
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C3 c2
i 1
D P3 - G + P2 D @
Figure V-22 Schéma modifié du Marchand balun Figure V-23 Vue 3D du Layout du balun

avec les capacités de compensation [Ma, 14]. [Ma, 14].

Les parametres S du balun, mesurés entre 40 GHz et 60 GHz, sont présentés sur la Figure V-24.
Le coefficient de réflexion en entrée S;; est inférieur a —10 dB. La Figure V-25 montre que la
différence d’amplitude et de phase entre les deux voies est de 0,2 dB, avec une différence de phase
maximale de 2,7 °. La bande de fonctionnement est de 20 GHz, de 40 GHz a 60 GHz. La surface

totale du balun est de 0.036 mm?.
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Figure V-24 Paramétre S du balun [Ma, 14]. Figure V-25 Erreur de phase et d’amplitude

en fonction de la fréquence [Ma, 14].

Le travail présenté par [Tsai, 13] propose une technique de compensation de déséquilibre de
phase et d’amplitude basée sur la compensation de la différence de vitesse de phase entre les
modes pair et impair par I'ajout d’'une ligne de transmission intermédiaire. Nous avons utilisé

cette approche pour développer notre technique de synthése des baluns millimétriques.
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Figure V-26 (gauche) Parametre S du balun, (droite) Layout spiral du balun [Tsai, 13].

Le balun, dont le layout en spirale est présenté sur la Figure V-26, a été fabriqué en technologie
TSMC CMOS 0.18 pm. Les résultats des mesures sont présentés sur la Figure V-26 et montrent un
tres bon équilibre d’amplitude et une treés bonne adaptation entre 40 GHz et 80 GHz. Le

déséquilibre de phase n’était pas mentionné dans la publication.
Conclusion sur I’état de I'art de balun millimétrique

Les figures ci-dessous (Figure V-27 et Figure V-28) résument I'état de l'art des baluns
millimétriques de type Marchand. Les pertes d’insertion varient entre 0,6 dB avec une technologie
Si/résine [Uemichi 11] et 3 dB en technologies CMOS et BICMOS standards. Pour ces derniéres, les
pertes d'insertion minimales sont de 'ordre de 1 dB (Figure V-27). La bande passante varie entre

10 GHz [Meng, 11] [Xu, 14] et 80 GHz [Chiou, 13], tandis que le rapport bande passante sur
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fréquence de fonctionnement ;—SV varie entre 15 % [Uemichi 11] et 105 % [Chiou, 13] (Figure

V-28).
35 80
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Figure V-27 Pertes d’insertion en fonction de
la fréquence de fonctionnement.

Fréquence de fonctionnement (GHz)
Figure V-28 Bande passante en fonction de la
fréquence de fonctionnement.

Les erreurs d’amplitude et de phase varient respectivement entre 0,1 dB et 3 dB et entre 1° et
10°. Les erreurs les plus faibles sont obtenues grace a des techniques de compensation présentées
dans [Ma, 14][ Xu, 14][Tsai, 13]. En revanche, les baluns a base de boucles inductives [Felic, 07]
[Yu, 07] [Meng, 11] [Ercoli, 10-2], présentent des erreurs de phase et d’amplitude élevées, en

méme temps qu’'une bande passante réduite, des pertes d’insertion modérées, et une modélisation

compliquée.
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Figure V-29 (gauche) Erreur d’amplitude A,, (droite) erreur de phase A,.

La taille des structures varie entre 0,01 mm? et 0,5 mm? (Figure V-30). L’utilisation du
couplage Broad Side dans [Chiou, 07] [Ma, 14] [Xu, 14] a permis d’atteindre des tailles beaucoup
plus faibles que celles qui sont atteintes par couplage Edge [Lai, 10] [Ang, 00]. De méme,
l'utilisation d’'une configuration spirale pour le layout a permis la réduction de la taille mais avec
une dégradation de la bande passante et un déséquilibre de la phase et de 'amplitude plus

marqué.
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Figure V-30 Surface de différents baluns. Figure V-31 FOM de différents baluns.

Finalement, une figure de mérite utilisée pour évaluer les baluns est donnée par I'équation

suivante [Chiou, 13] (Cette FOM n’a pas été validée par I'ITRS):

fhaute - fbasse 10_1L/20
X Eq.V-7

Vnaute X foasse  SUTfaC€mm?

FOMpqpun = 1010g10(

D’apres I'équation (Eq. V-7), la bande passante et la surface jouent un roéle important dans
I’évaluation des baluns. Cela justifie le fait que les FOMs les plus élevées sont obtenues avec des
baluns de faibles tailles [Chiou, 13][Ercoli, 10-2], malgré le fait que ces baluns aient des
performances inferieures en termes de Ag, A,, et IL (Si on compare [Chiou, 13] et [Ercoli, 10-2] a

[Uemichi 11]).

La contribution de notre travail se focalise sur la conception de structures a base de lignes
couplées a ondes lentes. Cela nous conduit automatiquement vers l'utilisation d’'un couplage de
type Edge car il est impossible de réaliser des lignes couplées a ondes lentes de type Broadside.
Cependant, I'utilisation de lignes couplées a ondes lentes contribue a la réduction de la taille du

balun et remplace 'avantage du couplage Broadside.

Dans notre réalisation nous avons privilégié les parametres Ag, A, et IL, tout en maintenant
une surface et une bande passante raisonnables. De plus, nous profitons d’'un couplage total C
élevé, réalisable avec les lignes couplées a ondes lentes, pour réaliser des rapports de
transformation ITR faibles, de 'ordre de 0,5. Ce rapport de transformation d’impédance est
difficile a atteindre avec des topologies standards telles que les lignes couplées microruban et
coplanaires. Il faut remarquer que les papiers publiés sur les baluns millimétriques négligent cette
caractéristique tres importante dans la conception d'un balun, ce qui justifie pleinement I'étude

que nous avons menée.
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V.5 Conception d’'un Marchand balun a base des lignes CS-CPW

Dans cette partie, nous allons développer une technique de synthése de baluns millimétriques
a base de lignes couplées de type CS-CPW (pour Coupled-Slow-Wave CPW). La méthodologie
développée combine a la fois 1‘étude théorique utilisée pour la conception d’'un Marchand balun
(Figure V-32), les techniques de compensation d’équilibre de phase et d’amplitude présentées
dans la littérature, ainsi qu'une configuration particuliere de lignes couplées a ondes lentes
appelée SC-CS-CPW (pour Side-Cut Coupled-Slow-Wave CPW). Le développement de cette
méthodologie sera illustré a travers des exemples de conception en utilisant des calculs
théoriques et des abaques de conception que nous avons mis au point spécialement pour cette

technique de conception.

gl O

Figure V-32 Balun conventionnel de type Marchand balun

Dans le cas idéal, les lignes couplées qui constituent le Marchand balun doivent avoir la méme
vitesse de phase pour les modes pair et impair (8, = 8, = 90°). Dans ce cas, la matrice S d'un
Marchand balun chargé par une charge Z, sur le port 1 et par une charge Z; sur les ports 2 et 3,

est donnée par [Kim, 09]:

1_Cz(zzt+1) 20«1—02\/% 20\/1—62\/%

A
J j
1+c2 -1 “1+c2E-1 T1+c2E-
Zy Zy Zy
20V1I—CZ |2 ) 2c2
[S]balun | 57 =% ZZO
1+C2(=—-1)  1+C2(-1) 14+ C2(=-1)
Zy Zy Zy
2cV1=C2 |2 2024 )
i Zy Z 1-C
—j
1+c2 -1 1+4c2#-1)  1+c2&-1)
Zy Zy Zy

Afin d’obtenir une division de puissance par deux et un déphasage de 180° entre les ports de

sortie, la condition initiale appliquée sur la matrice [S]p4un €St 1a suivante :

1
1S21] = | = S31] = ﬁ Eq. V-8
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Cette condition permet d’obtenir I'’équation du facteur de couplage C nécessaire en fonction du

rapport de transformation d'impédance Z; /Z, :

C=—-—
2 Eq. V-9

Pour une impédance Z; = Z; = 50 , le coefficient de couplage nécessaire pour obtenir S,; =
L L
V2 V3

balun idéal ne posséde pas une adaptation parfaite sur ses ports de sortie.

—S3; = s estégala C = —, soit -4,77 dB. La solution de la matrice [S]pqiyn,, montre alors que ce

—w -3 -3
[Sloaungs =| =3 —6 —6 Eq.V-10
-3 -6 -6

Nous pouvons également constater que la solution optimale pour un Marchand balun ne peut pas

étre obtenue avec un coupleur 3 dB. En effet, 'utilisation d'un coupleur 3 dB induit une

dégradation de paramétres de transmission S, et S3; et de 'adaptation d’entrée S;;. La solution

de la matrice [S],4un pour C = % est alors:

—95 —35 -35
Eq.V-11

[S]balund3=<_3-5 —-9.5 =35
-35 =35 -95

Apres avoir calculé le coefficient de couplage du balun, les impédances des modes pair et impair

de la ligne couplée peuvent étre calculées a partir des équations suivantes :

~ /(1—0) ~ ’(1+C) _
ZO_ZO m et Ze_ZO m Eq.VlZ

Les équations (Eq. V-12) ne sont valables que si les vitesses de phase des modes pair et impair
1

= 0,577, on obtient les valeurs
V3

sont égales (donc K, =K, =C). PourZ, =2, =50Q,C =

suivantes pour Z, et Z, : Z, = 96,6 Q et Z, = 25,5 Q.

Nous allons essayer, en nous basant sur cette étude, de concevoir un balun avec des lignes
couplées de type CS-CPW en utilisant 'abaque (Z,, Z,) = f (%%} de la Figure V-33 introduit dans
le chapitre I. Les rubans de signal et de masse du CPW utilisent '’empilement M7M8, alors que les
doigts flottants sont réalisés en métal M5, ce qui donne une hauteur h = 2,1 um entre les rubans
et les doigts. Les parametres géométriques (SS, SL, Wg, G) sont fixésa SS = 0,16 pm, SL = 0,64 um,
W, =12 pm, et G = 25 um. L'espacement entre les rubans § et la largeur des rubans couplés Ws
sont les deux variables de 'abaque. En utilisant 'abaque, nous pouvons identifier la zone colorée

en vert qui correspond aux dimensions qui donnent les impédances caractéristiques requises
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pour concevoir notre balun. En revanche, nous n’avons aucune idée sur la valeur des vitesses de
phase qui doivent idéalement étre égales pour assurer le bon fonctionnement du balun en termes
de directivité. Pour extraire ces deux parametres, nous allons utiliser un deuxieme abaque qui

trace I'évolution des parametres K. et K; en fonction des dimensions de la ligne. Cet abaque est
présenté sur la Figure V-34. La zone colorée en vert sur 'abaque (K., K;) = f (%i) de la Figure

V-34 correspond a la zone (Z, , Z,) identifiée précédemment sur la Figure V-33.

Stack M8M7FM5 h =2.1um SL =0.16um SSQ= 0.64um @60GHz
T T T T L3 T T

[
o

Z,(Q)

105
Z,(Q)

Figure V-33 Abaque (Z,,Z,)=f (%,%) utilisé pour le choix et la conception de lignes couplées CS-
CPW: (G =25 pum, W4 =12 pm, h=2,1pm, SL=0,16 pm, SS = 0,64 pm).

Stack MBM7FM5 h=21um SL=0.16um SS =0.64um @60GHz

0.75

W,/h

4 0.55
x

0.6

Figure V-34 Abaque (K., K;) = f (%, %) utilisé pour le choix et la conception de lignes couplées
CS-CPW: (G =25 um, W, =12 pm, h = 2,1 pm, SL = 0,16 pm, SS = 0,64 um).
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Nous remarquons que les valeurs de K; et K. qui correspondent aux bonnes valeurs de Z, et
Z, ne peuvent pas satisfaire les conditions citées précédemment (K. = K; = C = 0,577). Ainsi,
pour les lignes satisfaisant la condition K, = K; = C (ligne rouge sur la Figure V-34), la valeur de
couplage est comprise entre 0,35 et 0,5. Cela veut dire, d’aprés I'équation (Eq. V-9), que le rapport
de transformation réalisable avec ces lignes est compris entre 1,5 (pour C = 0,5) et 2,9 (pour
C = 0,38). Cet exemple pose le probléme de la conception des lignes couplées, tout en montrant

l'utilité des abaques développés.

Les équations théoriques qui recommandent I'utilisation d’'une ligne couplée ayant des vitesses
de phase de mode pair et impair identiques (i.e. ayant des couplages électrique et magnétique
identiques), ne prennent pas en compte I'implémentation physique du balun. En effet, dans son
implémentation physique (layout), un balun posséde plusieurs imperfections liées notamment a
laligne intermédiaire L. reliant les deux coupleurs et les lignes d’accés en entrée L;,, et en sortie Ly

(Figure V-35).

Figure V-35 Illustration des imperfectiohs dans un Marchand balun réel

Les lignes d’acces L;, et Ly doivent avoir une impédance caractéristique égale respectivement
a I'impédance de source Z, et a I'impédance de charge Z;. Cela permet de garantir que les
impédances ramenées a I'entrée et a la sortie du balun ne sont pas perturbées par la présence de
ces lignes d’accés. En pratique, ces lignes dégradent les pertes d’insertion du balun et peuvent
éventuellement limiter la bande passante du balun puisque I'impédance caractéristique des lignes
de transmission (utilisées comme ligne d’acces) varie avec la fréquence. Cette problématique ne
sera pas prise en compte dans la méthodologie de conception développée dans ce chapitre. En

partant de cette hypothese, le schéma du Marchand balun est montré sur la Figure V-36.

Port 1 L
O_ ZEIZO ZCr BC ZE’ZO
_.|||_ 8,,0, 0,0, —||||
Port 2 Port 3

Figure V-36 Schéma simplifié du Marchand balun avec une ligne de compensation
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La ligne intermédiaire L. étant indispensable pour connecter les deux coupleurs, avec un
espacement raisonnable pour permettre de réaliser les accés des ports 2 et 3, ne peut pas étre
éliminée et elle impliquera la dégradation de performances du balun (quand la ligne couplée
utilisée a K- = K;). Pour comprendre cette problématique, nous avons évalué I'impact de la

présence de laligne L. sur les performances du balun idéal concu en utilisant des lignes couplées

f 1z JORT 1
idéales réalisant K- = K; =C =-—==0,577, Z, = 96,6 QetZ, = 25,5 Q.
C L V3 e o
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Figure V-37 Impact de la ligne L. sur les parameétres S du balun.

La Figure V-37 montre une comparaison entre les performances du balun idéal simulé en
absence de la ligne L. et celles qui sont obtenues en considérant une ligne L. ayant les
caractéristiques suivantes : Z. = 50 Q, 6, = 15°, correspondant a une ligne de longueur physique
d’environ 100 um pour une permittivité effective relative &..sf = 4,5 a une fréquence 60 GHz.
Cette longueur et cette permittivité sont tout a fait compatibles avec celles obtenues en
technologies silicium utilisées pour les applications millimétrique. Nous pouvons remarquer que
I'ajout de cette ligne implique une dégradation de 'adaptation en entrée et en sortie, autour de la
fréquence centrale, ainsi qu'une dégradation des parameétres de transmission S,; et S3;. Cela se
traduit par une dégradation de I'équilibre de phase et d’amplitude entre les deux sorties sur une

large gamme de fréquences (Figure V-38).
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Figure V-38 Impact de la ligne L. sur I’équilibre d'amplitude et de phase balun.
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Cette analyse nous amene a conclure que la réalisation d'un Marchand balun ne peut pas étre
menée en utilisant des lignes couplées ayant la méme vitesse de phase pour les deux modes. En
d’autres termes, pour concevoir un balun équilibré il faut partir d’'une ligne couplée imparfaite
(K, # K¢, 8, # 6,) et utiliser la ligne intermédiaire pour compenser les imperfections de la ligne
couplée. Cette remarque, imposée par 'implémentation physique de balun, a été ala base de I'idée

qui consiste a utiliser la ligne intermédiaire comme une ligne de compensation [Tsai, 13].

Le travail mené par [Tsai, 13] utilise une technique de synthese basée sur l'utilisation d’'une
matrice 4-ports intégrant le coupleur et la ligne de compensation L. L’analyse des circuits
équivalents en modes pair et impair (Figure V-39), permet de montrer que la condition
d’équilibre de phase et d’amplitude du balun peut étre atteinte lorsque la puissance du mode pair
transmise du port 1 vers le port 2 est nulle. Cela est équivalent a dire, d’aprés 'analyse du circuit

de la Figure V-39 (a), que le parameétre Y5; (Eq. V-13) doit étre nul [Tsai, 13].

Y, Y, (cot 6, csch, — cotb,csch,)— Y, tan% (Y, cscB, — Y, cscB,)
vg = . Eq.V-13
2Y, tan?C (Y, cot 8, + Y, cot 6,)

La dérivation des différentes équations et la démonstration de ces conditions sont détaillées

dans [Tsai, 13].

Port 1 L; Port 1 L;f
O— Zy Z, ZC’%C O— Ze, Z, ZC’?C _|||I
6.8, —CL aH 6.8,
Port 2 Port 2
(@) (b)

Figure V-39 (a) circuit équivalent en mode pair, (b) circuit équivalent en mode impair.

La condition Y;; =0 implique la condition représentée par I'équation (Eq. V-14) [Tsai, 13] :

0. Y. Y, (cotf, csch, — coth, cscb,) Eq.V-14
2 (Y, cscB, — Y, cscB,)

Y, tan

Cette équation montre que pour chaque combinaison (8., 6,, Y, Y, ), il existe un nombre fini de
solutions pour satisfaire cette équation. Le membre a droite de 'équation inclut les paramétres
caractéristiques de la ligne couplée utilisée, tandis que le membre a gauche inclut les parametres
caractéristiques de la ligne de compensation L. a utiliser pour compenser la différence entre les
parametres 6, et 8, de la ligne couplée. Le cas 6, = 8, correspond a Y, tan(6./2) = 0. Ceci ne

répond pas a I'implémentation réalisable du balun.
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Pour des vitesses de phase des modes pair et impair différentes, la longueur électrique 6. de la
ligne couplée est vue différemment par chaque mode. Les équations de ces deux vitesses de phase
sont données par :

Eq.V-15

0 = .Belcoupleur = lcoupleur
Ve

0, = 'Bolcoupleur = lcoupleur Eq.V-16
Vgo

Avec 3, et B, les constantes de propagation respectivement pour le mode pair et le mode impair,

et leoupiewr 1 longueur physique du coupleur. Cette longueur physique I oypienr doit étre calculée

par I'une des deux équations (Eq. V-15) et (Eq. V-16) en suivant les conditions suivantes:

Sivge > Vg, 6, = etf, = %ee Eq.V-17
Sivgy > vge 0, = €t = %eo Eq.V-18

Aprés avoir déterminé les valeurs de 6, et@,, il suffit de fixer la valeur de l'impédance
caractéristique Z. de la ligne L. et de déterminer ensuite la longueur électrique 8, qui permet de

satisfaire la condition d’équilibre de I'’équation (Eq. V-14).

. . . z Ws S
En se basant sur cette étude, nous avons développé un abaque(@C,Z—L) =f(Ts'g'Zc):
0

permettant de sélectionner les dimensions physiques de la ligne couplée pour un rapport de

transformation donné pour notre balun (Figure V-40).

Stack M8BM7FM5 h=2.1um SL=0.16um SS=0.64um @60GHz

Longueur electrique ec ()

Rapport de transformation ZL/Z0
Figure V-40 Abaque (6, %) =f % % Z; = 50), utilisé pour la conception de baluns a base de
0
lignes CS-CPW: (G=25 pm, W ;=12 pm, h=2,1 pm, SL= 0,16 pum, SS = 0,64 pm).
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L’'impédance caractéristique de la ligne de compensation est fixée a 50 (. La région verte sur
la Figure V-40 représente 'ensemble de lignes couplées qui peuvent étre réalisées avec une
longueur électrique non nulle. Nous pouvons remarquer que les lignes qui forment la région verte
sur la Figure V-40 correspondent sur la Figure V-34 a un facteur de couplage électrique K; = K;.
La gamme de rapports de transformation d’'impédance réalisables avec cette ligne est donc limitée

entre 1,5 et 2,9 (comme mentionné précédemment).

Afin de permettre la réalisation des baluns optimisés ayant des rapports de transformation
d'impédance ITR, nous avons exploré une topologie particuliere de ligne couplée CS-SCPW. En
effet, I'étude menée par [Lugo, 14] sur les coupleurs de type CS-CPW montre que la réalisation de
coupures dans les barreaux flottants permet de changer le coefficient de couplage électrique K.
sans affecter le couplage magnétique. Deux variantes ont été proposés par [Lugo, 14] : la premiére
consiste a couper les barreaux flottants en leur milieu entre les deux lignes signal, appelée CC-CS-
CPW (pour Center-Cut Coupled-Slow-Wave CPW), cette configuration diminue le facteur de
couplage K. (Figure V-41-a). La deuxiéme variante consiste a couper les barreaux flottants au
milieu du gap séparant chaque ruban signal de la masse, appelée SC-CS-CPW (pour Side-Cut
Coupled-Slow-Wave CPW). Cette configuration quant a elle augmente le coefficient de couplage

K. (Figure V-41-b).

w, w, S G G s wy w,

(@) (b)
Figure V-41 Variantes de ligne couplée CS-CPW :(a) coupure au milieu de doigts CC-CS-CPW, (b)
coupure a coté SC-CS-CPW.

Pour notre application, nous avons besoin d’augmenter K. afin d’avoir une zone K. > K; plus
importante et donc de pouvoir réaliser des baluns avec des rapports de transformation plus
étendus. Nous allons donc nous intéresser seulement aux lignes de type SC-CS-CPW. Le circuit

équivalent pour une ligne couplée de ce type est donné sur la Figure V-42.

Lys
Ly
c, c,
—I—Cs —|— C s

——gqgqqr— 1 C————"—"ribbon
2L
Figure V-42 Circuit électrique équivalent de la ligne SC-CS-CPW avec barreaux flottants coupés
entre le ruban et la masse.
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L’ordre de grandeur des coupures dans les barreaux est de 2 pm. Cette distance est suffisante
pour avoir un couplage capacitif faible, mais pas nul, entre les sections de doigts situées sous les
rubans signal et ceux situés sous les rubans de masse. Dans ce cas, la capacité latérale C,,4 entre
les rubans signal et les rubans de masse représente le seul chemin de retour vers la masse globale
de la ligne (la Figure V-43 (a) et V-43 (b)). Notant que si la largeur de coupures est importante

(i.e. couplage nul entre les doigts coupés), la ligne risque d’avoir des pertes élevées.

—
&
S

&
B

K
Lo.s + Lm-S

I iribbon

(a) (b)
Figure V-43 Circuit électrique équivalent de la ligne SC-CS-CPW : a) représentation en mode pair,
b) représentation en mode impair.

A partir des schémas électriques de la Figure V-43 (a) et V-43 (b), les capacités prises en compte

dans le mode pair et le mode impair, sont données respectivement par les relations :

C® =Cyy Eq. V-19
CO=C.p+— with wee = —— Eq. V-20
sg 1—(w/wss)? ss [LssCs q.

La nouvelle équation de k. devient alors :

S S ith wgs = ——— Eq. V-21
T ocetco 2Csg [1-(w/wss)?]+Cs W ss v LssCs q V-

ke

L’équation (Eq. V-21) montre que le coefficient de couplage électrique |k.| tend vers des valeurs
supérieurs a celles qui sont obtenues sans coupure de barreaux flottants. Pour une ligne couplée
avec un ruban signal large (Cs > Cgg), la valeur de k¢ tend vers 1. D’autre part, le coefficient de
couplage magnétique k; est quasiment le méme que dans le cas de lignes couplées CS-CPW

puisque le champ magnétique n’interagit pas (ou de maniére négligeable) avec les doigts flottants.

La Figure V-44 montre I'abaque de K et K; pour une ligne couplée de type SC-CS-CPW. Nous
remarquons que le facteur de couplage K. atteint une gamme de valeurs comprises entre 0,5 et
0,75 (un facteur deux fois supérieur par rapport a la ligne couplée CS-CPW d’origine (0,27 < K <
0,33). Ces valeurs sont atteintes grace a la réduction de la capacité du mode pair, le coefficient de
couplage magnétique k; étant quasiment le méme que dans le cas de la ligne d’origine CS-CPW.
Cela permet dans le cas de la ligne SC-CS-CPW de couvrir une région K. > K; beaucoup plus

importante que dans le cas de la ligne CS-CPW.
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0.75,

Stack M8M7FM5 h=2.1um SL=0.16um SS=0.64um @60GHz

0335 0.55 0.6 0.65 0.7 0.75

Ke
Figure V-44 Abaque (K., K;) = f (% , %) utilisé pour le choix et la conception de lignes couplées
SC-CS-CPW : (G =25 pm, W,=12 pm, h=2,1pum, SL=0,4 pm, SS = 0,5 pm).

En ce qui concerne les impédances caractéristiques des modes pair (Z,) et impair (Z,), nous
remarquons que le découplage entre les deux modes permet, pour une dimension donnée,
d’augmenter la valeur de I'impédance du mode pair tout en gardant quasiment la méme valeur
pour l'impédance du mode impair (Figure V-45). En d’autres termes, le rapport Z,/Z, est
augmenté dans le cas de la ligne SC-CS-CPW. Ces abaques sont également trés utiles pour la
conception de filtres a ligne couplées, ou la réponse du filtre est déterminée par le rapport Z,/Z,

[Lugo, 15].

Stack M8M7FM5 h =2.1um SL =0.16um SS;‘ 0.64um @60GHz
T T T T - T T

35

30

z,@

25

20

15

80 90 100 110 120 130 140 150
Z,(Q)

Figure V-45 Abaque (Z,,Z,) = f (% , %) utilisé pour le choix et la conception de lignes couplées SC-
CS-CPW: (G =25 pm, W, =12 pm, h=2,1 ym, SL= 0,4 pm, SS = 0,5 um).
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En suivant les mémes étapes utilisées précédemment avec les lignes CS-CPW, nous avons tracé un

abaque (6, %) = f(%, %, Z ) utilisable pour la conception de baluns a base de lignes SC-CS-CPW.

La Figure V-46 montre cet abaque construit en fixant 'impédance caractéristique Z. de la ligne

de compensation L. a 50 (.

Stack MBM7FM5 h=2.1um SL=0.16um SS=0.64um @60GHz

60

50

40

30

20

Longueur electrique 6, ()

10

-1 r
0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 18 2 22

Rapport de transformation ZL/Z0
Figure V-46 Abaque (0, ;—z) =f (%, % Z; = 50), utilisé pour la conception de baluns a base de
lignes SC-CS-CPW: (G = 25 pm, W, = 12 pm, h=2,1 pm, SL= 0,16 pm, SS = 0,64 pm).

Nous pouvons remarquer sur la Figure V-46 que la région colorée en vert qui représente
I'ensemble de lignes couplées qui peuvent étre réalisées avec une longueur électrique non nulle,
est beaucoup plus importante que dans le cas de la ligne CS-CPW. Nous pouvons également
remarquer que la gamme de rapports de transformation d’'impédance, comprise entre 0,42 et 2,2,
est plus large que celle de baluns a base de ligne CS-CPW (compris entre 1,5 et 2.9). En outre nous
allons montrer dans le paragraphe suivant que cette gamme peut étre augmentée en diminuant le

gap G entre le ruban signal et le ruban de masse.

Cette étude nous a permis de développer une technique de syntheése, robuste et précise, de
Marchand baluns a base de lignes SC-CS-CPW. L’'organigramme de la Figure V-47 résume les
différentes étapes de la technique développée. Cette technique de conception par abaques a été
utilisée pour développer des balun intégrés en vue de leur fabrication, qui fait 'objet des
paragraphes suivants. Dans cet objectif, d’autres abaques ont été développés et utilisés lors de la

conception des baluns afin d’en estimer la surface.
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Fixer le rapport de transformation
d'impédance du balun (i—L)
0

A 4

Sélection de la ligne couplée a
utiliser. Choix basé sur les abaques
(ZesZo, K1, Kc)

\ 4

Sélection de la ligne couplée a

A

utiliser. Choix basé sur les abaques
(ZOB'ZOO' KL' KC)

A 4
Si OUI /; \ Si NON

\ 4 \ 4

Tracé des abaques Réalisation des coupures avec une
© é) _ f(% S Z0) configuration de type SC-CS-CPW

©Z h’'h' "¢ pour augmenter K, et obtenir une
pour Z, donnée région qui satisfait K, > K

A
\ 4

. Zy, R T
Rapport de transformation Z Non réalisable

o ZL .
d’impédance Z—L réalisable avec des
0

valeurs 8, > 07?

\ 4

Sélection des dimensions de la ligne
N T Ws S
couplée a utiliser (TS’Z) avec la
longueur 6, correspondante

A 4

Simulation EM de la ligne couplée et

de laligne L. I'

Ajuster les
parameétres

\ 4

Vérification des performances du
balun (IL, Ag, A4, bande passante)

\ 4

Fin ©

Figure V-47 Organigramme des différentes étapes de la technique de synthése du balun a base de
ligne CS-CPW/SC-CS-CPW.
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V.6 Conception de quatre Marchand balun en bande millimétrique en
technologie B55

Grace a la technique de synthése présentée dans le paragraphe précedent, quatre balun basés
sur l'utilisation de lignes couplées de type SC-CS-CPW ont été congus en vue de leur fabrication.
Les baluns visent deux bandes de fréquence importantes : la bande E entre 71 GHz et 86 GHz et la
bande F située entre 90 GHz a 110 GHz. La bande autour de 110 GHz est importante
particulierement pour les applications de doubleurs de fréquence qui visent a atteindre la bande
G (entre 140 GHz et 220 GHz). En termes de rapport de transformation d’'impédance ITR, nous
avons visé deux rapports différents : un rapport autour de 0,5 permettant de ramener une
impédance faible (25 Q) lorsque le balun est utilisé en sortie d'un amplificateur de puissance, et
un rapport de 1,5 permettant de ramener une impédance plus élevée (autour de 70 Q) lorsque le
balun est utilisé en entrée d’'un amplificateur de puissance ou un doubleur de fréquence par
exemple. La nomenclature utilisée pour les baluns est la suivante : BAL-XX-Z-YY-F ou XX
représente I'impédance de charge optimale de mode commun Z; en sortie du balun (en Q), et YY
représente la fréquence centrale de fonctionnement du balun en GHz. Par exemple, BAL25Z80F
signifie que le balun a une bande passante située autour de 80 GHz et qu’il nécessite une

impédance de charge optimale de mode commun en sortie Z; =25 Q.

Le Tableau V-1 montre les parameétres caractéristiques des quatre baluns concus ainsi que les
parameétres des lignes utilisées. Ces parametres sont affichés graphiquement sur les abaques de
conception (ec,ﬁ—‘;) =f (%% ZC) présentés sur les Figure V-48, Figure V-50, et Figure V-49.
Les parametres SS = 0,64 pm, SL = 0,16 um, W, = 12 um sont les mémes pour toutes les lignes
utilisées. Ainsi, les rubans du signal et de la masse utilisent 'empilement M7M8, tandis que les

doigts flottants sont réalisés en métal M5, ce qui donne une hauteur h = 2,1 um entre les rubans

et les doigts. Les coupures dans les doigts sont toujours fixées a 2 um.

Tableau V-1 Paramétres des baluns concus a base des lignes couplées a ondes lentes.

S G WS fo ec et ZC
Z,/Zy | (um) | (um) | (um) | (GHz) | /0 | Typedeligne
BAL25Z80F 0,5 5 25 25 80 13/35 SC-CS-CPW
BAL70Z80F 1,4 15 15 15 80 27 /35 SC-CS-CPW
BAL70Z100F 1,4 15 15 15 100 27 /35 SC-CS-CPW
BAL30Z100F 0,6 5 10 20 100 23/35 SC-CS-CPW

Nous pouvons remarquer sur les rapports de transformation d'impédance ITR réalisables avec
les différentes lignes sélectionnées sont trés variés. L’abaque de la Figure V-48 correspondant a
une ligne ayant une distance G (distance entre le ruban signal et le ruban masse) de 25 pm, permet
de réaliser des rapports de transformation d’'impédance entre 0,5 et 2,2 avec des longueurs

électriques 6, raisonnables qui permettent de ne pas augmenter la surface totale du balun.
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Stack MBM7FM5 h=2.1um SL=0.16um SS=0.64um @80GHz
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Rapport de transformation ZL/Z0
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Figure V-48 Abaque (6., Z—L) =f TS'E'ZC = 50), utilisé pour la conception de baluns a base de
0

lignes SC-CS-CPW: (G = 25 pm, W, = 12 pm, h = 2,1 pm, SL = 0,16 pm, SS = 0,64 pm).

Ensuite, les lignes de la Figure V-49 et la Figure V-50 ayant une distance G = 15 um et G=10

um, respectivement, permettent de réaliser des IRT entre 0,5 et 7.

Stack MBM7FM5 h=2.1um SL=0.16um SS=0.64um @80GHz
70 T T T T T
. : 14 14 : :

Longueur electrique Gc (°)

Silicium

0 i i i i i
0.5 1 1.5 2 25 3 3.5
Rapport de transformation ZL/Z0

Figure V-49 Abaque (6., %) =f (%, % Z; = 35), utilisé pour la conception de baluns a base de
0
lignes SC-CS-CPW: (6=15 pum, W ;=12 pm, h=2,1 pm, SL= 0,16 pm, SS = 0,64 pm).
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Stack MBM7FM5 h=21um SL=0.16um SS=0.64um @100GHz

Longueur electrique (-)c )

.

g 1 2 3 4 5 6
Rapport de transformation ZL/Z0
Figure V-50 Abaque (6., %) =f (%% Z; = 35), utilisé pour la conception de baluns a base de
0

lignes SC-CS-CPW: (G = 10 pm, W, = 12 pm, h = 2,1 pm, SL = 0,16 pm, SS = 0.64 pm).

Le fait de pouvoir atteindre des rapports de transformation trés élevés est lié a la différence de

valeur entre les facteurs de couplage K; et K; (Tableau V-2).

Tableau V-2 Intervalles des facteurs K_L et K_C pour différentes valeurs de G.

Parameétres G=10 pm G=15pm G =25 pum
K; 0,152 0,62 0,252a0,64 0,35a0,7
K¢ 0,51a0,74 0,51a0,74 0,52a0,74

Gamme ITR 0,5a7 0,5a35 04a22

V.2.1 Performances simulées des baluns congus

Cette section traite la comparaison des performances simulées de quatre baluns réalisés en
technologie BICMOS 55 nm utilisant des lignes couplées SC-CS-CPW. Les résultats de simulation
du premier balun BAL25Z80F sont présentés sur les Figure V-51 et Figure V-52.
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Figure V-51(gauche) Coefficients d’adaptation en entrée et en sortie du balun BAL25Z80F,
(droite) parametres de transmission S,; et S3; du balun BAL25Z80F.
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Comme prévuy, le balun est parfaitement adapté autour de sa fréquence centrale (81 GHz) avec
un S;; de-27 dB, tandis que 'adaptation en sortie est d’environ -6 dB autour de la méme fréquence
(Figure V-51). Les pertes d’insertion sont d’environ -0,3 dB autour de 80 GHz. La bande passante
du balun (40 GHz a 100 GHz) est limitée par les erreurs de phase et d’amplitude que I'on a fixées
respectivement a 2° et 0,2 dB (Figure V-52). Enfin, la Figure V-52 montre que le rapport de
transformation d’'impédance autour de la fréquence centrale est de 0,5, pour une impédance

différentielle vue en sortie du balun d’environ 24 Q.

1.0 8 3.0
0.8
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] @ v % 3
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2 024 2350 Vv @
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E 004 004, o7 Lo 5 F
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S -02- 044, [, 8
@ VVW "°a° <Q
@ 04q Y 3
-0.6 4
-0.8 T T T T T -6 0.0 T T T T T T T
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure V-52 (gauche) Erreur de phase et d’amplitude du balun BAL25Z80F, (droite) rapport de
transformation d'impédance réalisé par le balun BAL25Z80F.

De méme les résultats de simulation du balun BAL30Z100F sont présentés sur les Figure V-53
et Figure V-54. Des résultats proches de ceux du balun précédent sont obtenus en termes
d’adaptation d’entrée et de sortie (Figure V-53). En revanche, la fréquence centrale de ce balun
se situe autour de 102 GHz. Les pertes d’insertion sont d’environ -3,3 dB. La bande passante (selon
les critéres fixés précédemment) est comprise entre 60 GHz et 130 GHz (Figure V-54). Enfin, le
rapport de transformation d'impédance autour de la fréquence centrale est de 0,6, avec une

impédance différentielle vue en sortie du balun d’environ 30 Q.
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Figure V-53 (gauche) Coefficients d’adaptation en entrée et en sortie du balun BAL30Z100F,

(droite) parametres de transmission S,; et S3; du balun BAL30Z100F.
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Figure V-54 (gauche) Erreur de phase et d’amplitude du balun BAL30Z100F, (droite) rapport de
transformation d'impédance réalisé par le balun BAL30Z100F.

Les résultats de simulation du balun BAL70Z80F sont présentés sur les Figure V-55 et Figure
V-56. Le balun est parfaitement adapté autour de sa fréquence centrale avec un S;; de -27 dB,
tandis que 'adaptation en sortie est environ -6 dB autour de la méme fréquence (Figure V-51).
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Figure V-55 (gauche) Coefficients d’adaptation en entrée et en sortie du balun BAL70Z100F,

(droite) parametres de transmission S,; et S3; du balun BAL70Z100F.

Les pertes d’'insertion sont d’environ -3,3 dB autour de 80 GHz. La bande passante du balun est
comprise entre 70 GHz et 140 GHz. Finalement, la Figure V-54 montre que le rapport de
transformation d’'impédance autour de la fréquence centrale est de 0.5, avec une impédance

différentielle vue en sortie du balun d’environ 24 Q.
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Figure V-56 (gauche) Erreur de phase et d’'amplitude du balun BAL70Z100F, (droite) rapport de
transformation d'impédance réalisé par le balun BAL70Z100F.
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Finalement, les résultats concernant le balun BAL70Z80F sont présentés sur les Figure V-51

et Figure V-52. Comme prévu théoriquement, le balun est parfaitement adapté autour de sa

fréquence centrale a 81 GHz avec un S, de -27 dB, tandis que 'adaptation en sortie est environ -6

dB autour de la méme fréquence (Figure V-51). Les pertes d’insertion sont d’environ -3,5 dB sur

une tres large bande allant de 60 GHz a 100 GHz.
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Figure V-57 (gauche) Coefficients d’adaptation en entrée et en sortie du balun BAL70Z80F,
(droite) parametres de transmission S,; et S3; du balun BAL70Z80F.
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Pour les 4 baluns, les erreurs de phase et d’'amplitude sont respectivement inférieures a 4° et

0,5 dB, sur toute la bande passante du balun. Le Tableau V-3 résume les performances simulées.

Les parametres A, et A,  représentent I'erreur de phase et d’amplitude maximale simulée
max max

dans la bande ou le paramétre S; est inférieur a -10 dB.

Tableau V-3 Performances simulées et surface de différents balun.

ITR IL Tmax Pmax fo Bande ou S, < Surface
(dB) | (dB) | (°) | (GHz) —-10dB mm?
BAL25Z80F 05 | -3,3 0,2 2 80 70 GHz-90 GHz 0,23x0,58
BAL70Z80F | 1,44 | -3,45 0,4 4 80 55 GHz-110 GHz 0,21x0,4
BAL70Z100F | 1,42 | -3,5 0,5 4 100 | 70 GHz-140 GHz 0,2x0,6
BAL30Z100F | 0,6 | -3,4 0,2 2 103 | 90 GHz-120 GHz 0,24%0,6
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Nous pouvons finalement remarquer que la dimension des baluns, Tableau V-3, est tres
raisonnable par rapport a I’état de I'art. Un tableau qui résume I’état de I'art est disponible dans
la derniére page de ce chapitre (Tableau V-4). Les layouts de quatre balun sont présentés sur la
Figure V-59. Les dimensions du balun dépendent beaucoup de la configuration utilisée pour le
placement des lignes couplées, Figure V-59- (a), (b), et (c) a comparer avec Figure V-59-(d). Ce
placement dépend de la longueur de la ligne de compensation qui peut induire des contraintes
fortes si elle n’est pas suffisamment longue. Ces quatre dispositifs sont en cours de fabrication en

technologie BiCMOS 55 nm.

FREXF E TF >}

| |
|

(b)

ZIIITTIEE

Figure V-59 Dessin layout des baluns fabriqués en technologie BiCMOS 55 nm : (a) BAL70Z100F,
(b) BAL25Z80F, (c) BAL30Z100F, (d) BAL70Z80F.

V.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons expliqué les défis dans la conception des baluns en bande
millimétrique, notamment le probleme de déséquilibre de phase et d’amplitude fréquemment
rapporté dans la littérature. Nous avons présenté une technique de synthése de baluns
millimétriques permettant de réaliser des baluns équilibrés intégrés et miniatures, et ayant des

rapports de transformation dans une gamme étendue.

Ensuite, nous avons exploré une configuration particuliere de lignes couplées a ondes lentes
CS-CPW, appelée SC-CS-CPW, obtenue en réalisant des coupures dans les doigts flottants de la

ligne CS-CPW. D’'une maniere générale, cette configuration de ligne permet d’avoir des facteurs de
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couplage électrique K supérieurs a ceux qui sont obtenus avec les lignes couplées a ondes lentes
CS-CPW classiques, sans changer le facteur de couplage magnétique K;. Cela a pour conséquence
une augmentation du facteur de couplage total C. A partir d’abaques que nous avons développés
pour ce type de lignes, nous avons démontré leur apport sur la réalisation de baluns équilibrés

miniatures, présentant une large gamme de rapports de transformation.

Quatre balun, ont été concus en visant deux bandes de fréquence importantes, la bande E entre
71 GHz et 86 GHz, et la bande F de 90 GHz a 110 GHz. La bande autour de 110 GHz est importante
particulierement pour les applications doubleur de fréquence qui visent a atteindre la bande G
(entre 140 GHz et 220 GHz). En termes de rapport de transformation d’'impédance ITR, nous avons
visé deux rapports différents : un rapport autour de 0,5 permettant de ramener une impédance
faible (25 Q) lorsque le balun est utilisé en sortie d’'un amplificateur de puissance, et un rapport
de 1,5 permettant de ramener une impédance plus élevée (autour de 70 ) lorsque le balun est

utilisé en entrée d’'un amplificateur de puissance, un doubleur de fréquence par exemple.

Enfin les simulations montrent que les baluns concus possédent de trés bonnes performances
par rapport a 'état de I'art. Ces quatre dispositifs sont en cours de fabrication en technologie

BiCMOS 55 nm.

Les baluns développés dans cette thése pourront étre utilisés dans un systéme de test intégré
BIST (pour « Built In Self test »), plus précisément en entrée d’un circuit doubleur de fréquence,

qui constitue 'objectif d’'une autre thése initiée récemment a 'IMEP-LAHC.
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Tableau V-4 Etat de I’art de baluns en bande millimétrique.

Article Fréquence Pertes Erreur de phase Surface active Note
(GHz) d’insertion et d’amplitude (mm?)
(dB) A“max/A‘/’max
[Xu, 14] 57-67 1.5 <0.5dB/1° 0.01 Utilisation des barreaux métalliques pour ajuster 4, et4, -
Couplage Broadside
[Ma, 14] 40-60 1.9 <0.2dB / 2.7° 0.036 Utilisation d’une charge capacitive pour ajuster 4, _ etA,
Couplage Broadside
[Tsai, 13] 40-80 2 - 0,2397 Configuration spirale
[Chiou, 13] 34-110 1.6 <0.4dB / 10° 0.016 Erreur 4,  élevée
Etude de deux types de couplage (EC, BSC)
[Uemichi, 11] 57-66 0.6 <0.35dB / 8’ 0.135 Utilisation d'un procédé de fabrication silicium avec résine
Couplage Broadside
Rapport Z,/Z, élevée
[Meng, 11] 55-66 1.3 <1dB/5’ 0.01 Balun a base de transformateur
Résultats en simulation seulement
[Sun, 11] 70-100 1 <0.1dB/1° 0.016 Résultats en simulation seulement
[Ercoli, 10-2] 50-70 1.1 <0.5dB/ 10° 0.011 Configuration spirale
Longueur du coupleur inférieure a %
[Lai, 10] 25-40 - - 0.288 Utilisation d’une structure a ondes lentes
La taille inclut la surface des circuits actifs
[Hsu, 10] 72-80 3 <1.4dB/ 4 0,385 Bande réduite car c’est un filtre différentiel
Utilisation des inverseurs de phase pour réaliser 180°
[Liu, 07] 25-65 3 <1.5dB / 10° 0.55 La taille inclut les plots RF
Utilisation d’un conducteur métallique blindé pour obtenir des forts
rapports entre les modes pair et impair
[Chiou, 07] 15-60 1.1 <1dB/5’ 0.06 Utilisation d’une structure asymétrique
Couplage Broadside
[Felic, 07] 50-65 <3dB/5’ 0,132 Balun a base de transformateur
[Yu, 07] 18-32 <1dB/5° 0,0864 Balun a base de transformateur
[Ang, 00] 40-90 2 <0.8dB/5° X Utilisation d’'une technologie GaAs
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Conclusion générale et perspectives

Ces travaux de these, présentés sous la forme de cinq chapitres, ont permis d’explorer les
potentialités de la technologie BICMOS 55nm pour la conception de circuits intégrés en bande
millimétrique. Deux applications distinctes étaient visées : (1) 'amélioration des performances et
delafiabilité a travers des boucles d’asservissementintégrées (les applications ALC : Automatique
Level Control) principalement appliquées aux amplificateurs de puissance, (2) le développement
de solutions de caractérisation sur silicium des composants millimétriques (les applications BIT :

Built In Test).

Dans ce but, nous avons étudié les fonctions principalement utilisées dans ces types
d’applications (amplificateurs de puissance, détecteurs de puissance et balun) puis assemblées
sous forme de plusieurs démonstrateurs qui ont été fabriqués en technologie BICMOS B55nm de
ST Microelectronics et caractérisés au sein de la plateforme de caractérisation du laboratoire

IMEP-LAHC.

Le chapitre I a permis de présenter la technologie BICMOS 55nm mise a disposition par
STMicroelectronics dans le cadre du projet Européen RF2THz et destiné a montrer les
performances de cette technologie a travers les démonstrateurs réalisés dans cette thése. Les
modeles des composants actifs (transistors MOS et transistors Bipolaires) y ont été détaillés.
Leurs avantages et limitations y ont été mis en perspectives par rapport aux fonctions visées
(amplificateurs et détecteurs de puissance). Une partie de ce chapitre est aussi dédiée aux
composants passifs (et en particulier aux différents types de lignes de propagation congus a
I'IMEP-LAHC avec le BEOL de cette technologie). Leurs caractéristiques et leurs performances

sont exploitées et mises en valeur dans la conception de nos différents circuits.

Les chapitres suivants sont consacrés a la réalisation des circuits et démonstrateurs réalisés
au cours de cette these et fonctionnant dans la gamme des fréquences millimétriques.
Le chapitre Il traite d’amplificateurs de puissance fonctionnant a 60GHz, le chapitre III de
détecteurs de puissance pour des applications millimétriques et le chapitre IV concerne
I'application de ces détecteurs a I'amélioration de I'efficacité des amplificateurs de puissance a
60GHZ. Le dernier chapitre détaille la conception de baluns de type Marchand, brique essentielle

permettant d'implémenter une version différentielle des circuits réalisés.

Les travaux présentés dans le chapitre II, permettent de mettre en évidence l'intérét des
transistors bipolaires et des lignes a ondes lentes SCPW par rapport aux transistors MOS et aux

lignes microruban TFMS, de la méme technologie, pour la réalisation d’amplificateurs de
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puissance en bande millimétrique. La méthodologie de conception basée sur une modélisation
analytique des caractéristiques de I'amplificateur est d’abord présentée et les résultats de
mesures y sont détaillés. Quatre PA (les quatre combinaisons possibles avec un transistor MOS et
un bipolaire, et des lignes TFMS ou des lignes SCPW) fonctionnant dans des conditions identiques
ont été comparés. Les résultats de mesure mettent en évidence la supériorité des transistors
bipolaires ainsi que I'intérét des lignes SCPW pour ce type de fonction en bande millimétrique. Ces
résultats sont conformes a I’étude analytique développée. L’amplificateur de puissance alliant un
transistor bipolaire et des lignes SCPW présente un gain en puissance de 8.2dB, une puissance de
saturation de 10dBm, et une PAE de 16%, ce qui en fait I'état de 'art pour les PA a un étage

fonctionnant a 60GHz. Ce travail a été mis en valeur dans la conférence IEEE BCTM 2014.

Suite a ces réalisations d’amplificateurs de puissance a 60GHz, une piste d’'amélioration a été
explorée afin d’optimiser leur PAE. Pour ce faire, une boucle de contre-réaction a été envisagée
afin d’asservir la polarisation du PA a son niveau de puissance de sortie. Cette boucle impliquant
un détecteur de puissance, une étude sur les détecteurs de puissance pour les applications
millimétriques a été menée et fait I'objet du chapitre III. Dans ce chapitre, comme précédemment
nous avons exploré les potentialités de l'ensemble des composants disponibles dans la
technologie BiCMOS en comparant 'apport des transistors Bipolaires et MOS. Dans un premier
temps, deux détecteurs a base/grille commune ont été congus et étudiés analytiquement. Les deux
détecteurs présentent une dynamique de détection mesurée comprise entre -30dBm et 8dBm.
L’étude analytique du bruit et les simulations montrent une sensibilité meilleure de 10dB pour le
détecteur base commune due a la différence de gain entre les deux structures. Ces travaux ont fait
I'objet de deux conférences ICM2013 et IMS2015. Cependant, pour ce type de détecteur, la
consommation en courant n’est pas constante et engendre une variation de I'impédance d’entrée

ce qui peut poser un probleme pour des applications BIT (Built In Test).

Afin de concevoir un détecteur a consommation constante et de s’affranchir du changement
d'impédance d’entrée nous avons exploré 'architecture proposée par Meyer. Ce détecteur, basé
sur les caractéristiques exponentielles du courant du bipolaire, a montré une dynamique mesurée
comprise entre -50dBm et 2 dBm. En outre, nous avons développé une solution alternative en
remplagant le transistor de détection en bipolaire par un transistor MOS sous seuil. Le nouveau
détecteur présente une dynamique plus réduite comprise entre -41 dBm et 2dBm pour la méme
consommation (50 pA). La meilleure sensibilité pour le bipolaire est due au bruit en 1/f plus faible
et a sa forte transconductance par rapport au MOS. Tous ces résultats ont été expliqués grace aux
modeles analytiques développés pour les caractéristiques de transfert, ainsi que pour les

comportements en bruit.
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Enfin, 'ensemble de détecteurs, réalisés en technologie BiCMOS 55 nm, présentent une
réponse fréquentielle quasi-plate, une tres petite taille, une impédance d’entrée relativement
élevée, et un temps de réponse compatible avec les modulations large bande utilisées dans la

bande de fréquences millimétriques. Cette bande passante est un compromis avec la sensibilité.

L’expérience acquise sur les détecteurs et les amplificateurs de puissance a permis de proposer
une solution pour améliorer I'efficacité d’'un amplificateur de puissance. Cette étude fait I'objet du
chapitre IV. La technique est basée sur une boucle assurant une polarisation adaptative de I'étage
de puissance en fonction de la puissance instantanée en sortie de 'amplificateur. Afin de valider
le principe, un premier circuit démonstrateur en boucle ouverte comprenant un détecteur
développé dans le chapitre III et un amplificateur de puissance en bipolaire développé dans le
chapitre II a été caractérisé en co-simulation dans le cadre d'un signal modulé sur le logiciel ADS
et a démontré un apport de 20 % d’amélioration sur l'efficacité moyenne du PA avec une
perturbation tres réduite des performances en linéarité (EVM, ACPR). Ces données ont fait I'objet
d’un papier a NewCAS2015. En se basant sur ces premiers résultats, un deuxiéme démonstrateur
completement intégré incluant I'ensemble de la boucle de polarisation adaptative et un PA CMOS
a un étage a été réalisé. Le détecteur employé dans la boucle est de type proposé par Meyer et
inclut une interface analogique qui permet d’ajuster la loi de commande entre la tension en sortie
du détecteur et la tension de polarisation du PA. Le circuit a été caractérisé en présence d’'un signal
modulé large bande (16-QAM, 700 MHz). Les performances obtenues démontrent le faible impact,
au niveau distorsion, de la boucle sur les performances du systéme (dégradation de 1,4 % sur
I’'EVM) et une nette amélioration de I'efficacité du PA (+ 23%). Cette technique de polarisation
adaptative est actuellement la seule qui soit adaptée a la transmission de données large bande
dans le domaine des fréquences millimétriques. Elle pourrait parfaitement s’appliquer a un
amplificateur de puissance différentiel multi-étages utilisant des baluns intégrés fonctionnant de

ces gammes de fréquence.

Dans cet objectif, des baluns millimétriques intégrables dans le BEOL de la technologie et basés
sur des lignes couplées a ondes lentes ont été étudiés. Cette étude constitue le dernier chapitre de
ce mémoire. L'utilisation de lignes couplées a ondes lentes permet de concevoir des baluns
millimétriques a faible pertes, équilibrés, a faible surface, et présentant une plage relativement
élevée de rapports de transformations. Dans un premier temps, ce chapitre dresse I’état de I'art
des baluns dans ces gammes de fréquence, puis il s’attache a décrire une méthode de synthése a
base d’abaques. Cette méthodologie est illustrée par la conception de quatre baluns visant deux
bandes de fréquence importantes (la bande E entre 71 GHz et 86 GHz, et la bande F de 90 GHz a
110 GHz) et deux rapports de transformation d'impédances différents (un rapport autour de 0,5

et un de 1,5). Pour chacun de ces quatre dispositifs, les performances simulées (erreurs de phase
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et d’amplitude sont respectivement inférieures de 4° et 0,5 dB sur toute la bande passante) en
font d’excellents candidats pour la conception de circuits différentiels millimétriques. Ces circuits
sont partis en fabrication en fin de thése et devraient étre livrés puis caractérisés avant la fin de

I'année 2016.
Pour ce qui est des perspectives a ces travaux, deux objectifs sont envisageables :

Une premiére piste concerne I'application de la technique de polarisation adaptative et des
baluns intégrés développés dans cette these au développement d'un amplificateur de puissance

différentiel multi-étages a hautes performances fonctionnant dans la bande E ou F.

Une deuxieme objectif concerne les applications dans la bande G et au-dela qui deviennent
envisageables grace a I’évolution des technologies nanométriques silicium. Dans ce domaine de
fréquences, la caractérisation in situ des dispositifs actifs et passifs développés dans ces
technologies est incontournable et nécessite de développer des blocs critiques rentrant dans la
constitution des chaines de mesure effectuant ces caractérisations. Dans ce contexte, les
détecteurs de puissance a forte dynamique et grande sensibilité ainsi que des baluns a hautes
performances en termes d’erreurs de phase et d’'amplitude pour les mesures différentielles et la
réalisation de mélangeurs et de doubleurs de fréquence sont des blocs critiques qu’il reste a

optimiser dans ce domaine de fréquences.

Les résultats obtenus au cours de cette these ont été menés dans le cadre du projet Européen
RF2THZ. Ils ont été valorisés par des communications dans 4 conférences internationales avec
comité de sélection avec I'obtention du «best Paper Award» lors de la conférence NEWCAS
2015. Enfin deux publications, 'une au journal « Microwave Technology and Technique» et l’autre

au journal «Analog Integrated Circuit and Signal Processing» sont en cours de soumission.
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Annexe |
Développement de I'équation généralisée du gain en puissance G,

Dans cette annexe, nous allons détailler le développement de I'équation généralisée du gain en
puissance G, utilisée dans le chapitre II. Nous utilisons une approche petit-signal en considérant
que les parametres du transistor (transconductance, impédance d’entrée, résistance de sortie)
sont fixés par le point de polarisation en classe-A. Cette approximation peut se justifier par le fait
que le PA classe-A fonctionne dans une zone quasi linéaire et dans une gamme de puissance

réduite.

L’équation développée relie le gain du PA, Figure A.L.1, avec les différents parametres DC et
RF du transistor. Les parametres DC pris en compte sont la résistance de sortie R, et la
transconductance g,, du composant actif. Au niveau RF, la partie réelle de 'impédance d’entrée
du PA est introduite. Nous avons aussi considéré que le transistor posséde une inductance de
dégénérescence Ly de quelque pico Henry représentant le chemin de connexion a la masse de la
source/émetteur. En effet, cette inductance est liée au layout du transistor et elle est de 'ordre de
5 a 10 pH, elle participe a la stabilité de 'amplificateur autour de la fréquence de fonctionnement

en augmentant la partie réelle positive de I'impédance d’entrée.

Iin Iout
Ci
Vm g:n Vm ¢ RO ::CO V(mt 0 RL
R;

Figure A.I.1 Schéma électrique générique pour un amplificateur de puissance a 1 étage

La résistance R; et la capacité C; constituent 'impédance d’entrée de l'amplificateur. La
résistance R, représente la résistance dans le plan du drain/collecteur du transistor de puissance.
La capacité de sortie C, sera annulée par résonance, a la fréquence de fonctionnement, avec

I'inductance L,.

951.Zco1

Q)
002,Zco2 Cpad == Zo
Z],

Figure A.I.2 Réseau d’adaptation en sortie du PA.
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La résistance R; représente la charge optimale nécessaire pour que 'amplificateur fonctionne
en classe-A. La résistance R; et l'inductance L, sont obtenues a travers un réseau de
transformation d'impédance de la charge externe Zo= 50 Q en paralléle avec la capacité
équivalente du plot de mesure Cy,, (Figure A.L2). Enfin gm” est la transconductance résultante
de la dégénérescence de la source/émetteur du transistor, par 'inductance parasite L :

* Im
CJ1+ 94 @nfyLy)? AEq.1

Les puissances d’entrée et de sortie du PA sont données par :

Viut
Pyt = ZOIL?LL A.Eq. 2
2
Py, = Vm A.Eq.3
2R(¥;1)

Avec Y}, 'admittance d’entrée de I'étage. Le gain en puissance G, est donné par le rapport entre

la puissance de sortie P,,; et la puissance d’entrée P;;:

G. = Pout ( ) Ol;t — AIZ/ AEq 4
Pm R Vi R(YRDR

avec Ay le gain en tension entre la tension du drain/collecteur V,,,; et la tension grille/base V;,,. Ce

gain est identique au gain d’'un simple montage inverseur :

A.Eq.5

Finalement, en remplacant le terme A, de I'équation (A.Eq. 4) par I'équation (A.Eq. 5), nous

obtenons :
( . R, R, )2
G. = Pout _ gm R, + Ry A.Eq.6
P Pin RL 9%(Ym)

Comme indiqué précédemment dans le chapitre II, 'équation (A.Eq. 6) est indépendante de la
nature du transistor. Nous constatons a partir de cette équation que la différence du gain entre le
PA bipolaire et le PA MOS est liée a la fois a la différence de g,,,, et a la différence des impédances
de sortie et d’entrée entre les deux composants. Le transistor bipolaire, quant a lui, permet d’avoir
une g,, et une résistance de sortie R, plus élevées que dans le cas du MOS, mais avec une
impédance d’entrée plus faible. La perte a dans les réseaux d’adaptation impacte de la méme

maniere le gain du PA. Enfin, le gain total du PA, en linéaire, est défini par le produit a X G,,.
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Annexe 11

La premiére partie de cette annexe regroupe la définition des différents termes utilisés dans le
chapitre IV. La deuxieme partie est consacrée a I’établissement de la relation entre la puissance

d’entrée et la tension de sortie du détecteur ajustable présenté dans le chapitre 1IV.

I.1 Définition de I'’ACPR, 'EVM, la PAPR et le signal CW

L’ACPR : Adjacent Channel Power Ratio

L’ACPR est une quantité de mesure de la croissance spectrale en sortie d’amplificateurs non-
linéaires. La mesure de ’ACPR nécessite I'application d'un signal modulé complexe a 'entrée de
I'amplificateur de puissance. L’ACPR est défini par le rapport entre la puissance du signal utile et
celle des lobes latéraux, situés a une distance Af du milieu de la bande utile a transmettre, calculées
sur une largeur de bande donnée (BW) (Figure A.Il.1). L’ACPR calculé par rapport au lobe
adjacent droit est appelé 'ACPR droit (ou ACPR High). De méme, L’ACPR calculé par rapport au
lobe adjacent gauche est appelée ’ACPR gauche (ou ACPR Low). Ces deux quantités peuvent étre
différentes selon la nature de la non-linéarité du systeme. Pour chaque standard de
communication, des masques spectrales (gabarits) sont fixés par des organismes régulateurs afin

d’assurer le fonctionnement dans un contexte multi-utilisateur.

o 2
= = 2 4=
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gh = o — =
2 = = =] ES =
5] §=2 5 3 ‘3 3
2 2 2 s = =
L £ & Z £ =
& = & ks a &
E E = g 5 £
s s s < < =4
S S 8§ S
' Y m
|
ACPR-L ACPR-H lAcPRL | | | |AcPrH
l k
o K"‘\
T T f A
bt il LRI TA Y s s ode LU ¥
<> <« <« <«
Af BW Af BW

Figure A.Il.1 Dégradation de 'ACPR d’un signal a enveloppe complexe en sortie d’'un PA.

EVM d’un systéme RF

L'EVM (Error Vector Magnitude) est une quantité qui permet de qualifier la distorsion de phase
et/ou d’amplitude subit par un signal modulé quand ce dernier passe a travers un systéme
d’émission/réception ou dans un simple composant (amplificateur, mélangeur). Dans une
modulation numérique (Q-PSK, QAM, etc.), les données sont envoyées en quadrature de phase et
peuvent étre représentées sur un diagramme de constellation [/Q (In phase, Quadrature phase)

par des vecteurs appelés vecteurs de constellation. Dans un systéme idéal, les signaux émis et recu
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ne subissent aucune déformation (pas d’effet de non linéarité). Le vecteur recu doit donc étre égal
au vecteur émis (erreur nulle). Dans un systeme réel, le signal sera perturbé par le bruit du canal
de transmission et par les non-linéarités des différents composants (amplificateurs, mélangeurs,
etc.). Par conséquent, les vecteurs émis subissent une déformation de leurs phases et/ou de leurs
amplitudes par rapport aux vecteurs émis. La distance entre les positions des vecteurs émis et
recus est nommée EVM (Figure A.IL.2).

Q

Vecteur d’erreur

s -

7 -
R L g \ Vecteuridéal
K ED

’\ Erreurde phase

/ t
/I

I

Figure A.I1.2 [llustration de I'’erreur EVM.

La mesure de la performance EVM nécessite un générateur RF supportant une modulation
numeérique pour moduler une séquence de bits aléatoires et un récepteur pour la démodulation
et le traitement des symboles regus. Enfin, le calcul de I'EVM se fait en pratique par un analyseur

de signaux vectoriels (VSA).
PAPR d’un signal

Le PAPR (Peak to Average Power Ratio) est défini par le rapport entre la puissance instantanée

maximale P,,,, et la puissance moyenne instantanée P,,,. Il est exprimé par :

P
PAPR(dB) = 10log( g‘”‘) AEq.7

av

Le PAPR donne une image de la dynamique instantanée de la puissance d’enveloppe d'un signal
RF modulé. Il dépend fortement du type de modulation utilisée. Sa valeur est d’autant plus élevée
que le type de modulation est complexe. L’information sur le PAPR est importante dans le choix
d’'un amplificateur de puissance. La linéarité du PA doit étre suffisante pour permettre de

transmettre une large dynamique de puissance sans distorsion du signal modulé.
Le signal de type CW (Continuous Wave)

C’est un signal mono-fréquence qui a une amplitude et une phase constantes. Ce signal ne

transporte aucune information et est utilisé pour stimuler/caractériser les performances quasi-
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statiques des amplificateurs. Comme tout signal a enveloppe constante, le signal CW possede un

PAPR nul (0 dB).

I.2 Fonction de transfert du détecteur de puissance MOS a sortie ajustable

Le détecteur de puissance a sortie ajustable présenté dans le chapitre IV consiste en trois
étages principaux : un étage de détection, un étage de conversion courant-tension, et un étage
additionneur/soustracteur de courant. La détection de puissance est réalisée avec un détecteur
de type Meyer utilisant un MOS sous seuil. L'intérét de ce choix réside dans I'impédance d’entrée
élevée et la consommation faible de ce type de détecteur. Les deux étages suivants servent a
ajuster la dynamique de la tension en sortie. Le schéma simplifié de 'ensemble du détecteur

ajustable est présenté dans la Figure A.IL.3.

NVdd
Cellule de Conversion tension Addition et
detection courant soustraction
du courant
- i
Vy Lout
' VDI(t
4' L Nﬁjl——l N6 Tel §Ro Ic2
—

Figure A.I1.3 Schématique simplifié du détecteur de puissance ajustable utilisé dans la boucle
d'amélioration de PAE.

Nous allons développer 'équation analytique de la fonction de transfert V,,; = f(P,,), dans les
deux régimes de fonctionnement. Supposons un signal d’entrée V;, appliqué sur la grille du

transistor Ny :
Vin = |Vin|cos(wgt) A.Eq.8

Pour des faibles puissances d’entrée, le courant dans le transistor N; est une fonction

exponentielle de la tension d’entrée V;,. Ce courant est donc défini par:

Vin A.Eq.
IN1 = IO enn1VT q 9

Avec I est le courant moyen dans le transistor, ny; la constante de non-idéalité du transistor

MOSN; en régime sous seuil et Vr est la tension thermique donnée par (A.Eq. 10):

Vr = % ~ 26 mV aune température de 27°C A.Eq.10
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Le courant I, est constant en fonction de la puissance d’entrée. Dans ces conditions, le courant dans

le transistor N; peut-étre approximé par I’équation (A.Eq. 11) :

d(Ing) d?(Inq) Via

Ing =Io + Vin + o
N1 0 d(vln) 1n d2(vln) 2 A.Eq. 11

Le terme en Vj,, est un terme dit hautes fréquences et sera filtré par la capacité de sortie (C;). Le
terme en V est formé par une composante haute fréquence autour de 2 w, (qui elle aussi est
filtrée par C;) et une composante basse fréquence ig proportionnelle a 'amplitude de la tension V.
Le courant en sortie du transistor et filtré est donné par :

L L
N1 = lo 412, V2 0 T1sN1 A.Eq. 12

La variation de tension en sortie de détecteurs (Avy) est donnée par :

Iy P; A.Eq. 13
_ . _ -1 0 “in q
AVX - Zout 1s,Nl =2 Re{Yin} Zout4 n}z\”V%

Avec Z,,; I'impédance de sortie de I'étage de détection, et g, n; est la transconductance des

transistors Ny :

Iy A.Eq. 14
nyq Vr

8mN1 =
La tension V, est donnée par la somme de la tension d’offset et la variation de tension Avy:

P, AEq.15

Vx = Zout (IO + is,Nl) = Zout Iy |2 Re{Yin}_1 4n2. V2 +1
V7

Nous pouvons, a partir de I'équation (A.Eq. 15), constater que la pente de la fonction de transfert

peut étre ajustée en changeant la valeur du courant de polarisation I,.

Pour les fortes puissances d’entrée, le transistor N; joue le réle d'un redresseur. Le courant moyen

dans N; est alors donné par:

1 P 1
IN,av = == 2t \/2 X P X G, AEq. 16

INl,max

X ~
T Re{Yj,}7t =

OU g N, estla transconductance du transistor Ny. La tension Vy sera donc donnée par :

J2 %Py, V2 XPn X gmn,
Zout—_1 = Lout p
T +/ Re{Yin}

Vx = A.Eq.17
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La tension Vy est filtrée par la capacité C; et transformée ensuite en un courant par le
transconducteur N,. Le courant résultant Iy, est copié par les deux miroirs de courant (P; — P,) et

(N5 — Ng).le courant Iy vaut alors :

Iye = pz Ve AEq.18
N6 WPIWNS N4

Avec Wpq, Wp,, Wys, Wy respectivement les largeurs de canal des transistors P, P,, Ns, et Ng. Le
courant Iy4, quand a lui, est donné par I'équation (A.Eq. 19), avec g, N4 la transconductance du
transistor N, :

IN4 = gm,N4 VX A.Eq. 19

Avant le miroir (P; — P,), un courant I, est rajouté au courant Is. De méme un courant I, peut
étre soustrait au courant de sortie /,,,;; (1a version copiée du courant /). Cela permet d’exprimer

le courant résultant /,,,,; par:

Wpy A.Eq.20
Tout = 77 (Ine = Ie1) = Iz 1
P3

La tension de sortie V,,,; est donnée par la multiplication du courant I,,,,; par la résistance R,, :
Vout = Ry Lout A.Eq.21
En remplacant /,,,,; par I'équation (A.Eq. 20), nous obtenons:

Wp, (Wp, Wy A.Eq. 22
Vour = R ( ) - Icz] q

— (= Ve —1
o WP3 Wpleng'N4 X cl

Enfin, pour chaque régime de fonctionnement (forte et faible puissance) nous remplagons la

tension Iy par son équation correspondante. Cela donne :

e Pour les faibles puissances d’entrée :

Wp4 WPZWN6 _1 Pin A.Eq. 23
Vout = Ro Wos <mgm,N4 Zout lo |2 Re{Y;n} a2, V2 + 1|11 ) — ez

e Pour les fortes puissances d’entrée:

Wp4_ WPZWN6 1 A.Eq. 24
Vout = Ro Wos (mgm,m Zout E\/Z XPnXgun, ~lea) —le2

Les équations (A.Eq. 23) et (A.Eq. 24) montrent la capacité de ce détecteur a ajuster sa pente

et/ou sa dynamique de sortie en fonction des différentes valeurs de courant I, I, et I,.
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- Résumé & Abstract -

Conception et réalisation de fonctions millimétriques en technologie
BiCMOS 55nm

Résumé: Au cours des derniéres années, la faisabilit¢é des émetteurs-récepteurs
millimétriques entiérement intégrés a été largement démontrée en technologies silicium CMOS
et BiICMOS. Deux axes sont actuellement trés porteurs dans ce domaine : (1) I'amélioration des
performances a travers des boucles d’asservissement intégrées (ALC : Automatique Level
Control), (2) le développement de solutions de caractérisation sur silicium des composants
millimétriques (BIT : Built In Test). L’objectif principal de cette these est de développer les blocs
de base (détecteurs de puissance et baluns) pour répondre aux besoins actuels des applications
ALC et BIT. Les circuits réalisés combinent I'avantage de composants actifs de la technologie
BiCMOS 55 nm, de STMicroelectronics, avec I'avantage des structures passives a ondes lentes
développées a 'MEP-LAHC. Ce travail permet un développement plus rapide et robuste pour la

future génération de systémes millimétriques.

Mots-clés : Amplificateur de puissance, bande millimétrique, balun, CMOS et BiCMOS,

détecteur de puissance, ligne a onde lente.

Design and realization of millimeter wave circuits in advanced
BiCMOS 55nm technology

Abstract: In the past few years, the feasibility of high performance millimeter-wave
(mmWave) fully-integrated transceivers has been widely demonstrated in both CMOS and
BiCMOS silicon technologies. Nowadays, automatic level control (ALC) solutions and in-situ
testing (BIT: Built in Testing) and characterization of mmWave components, constitute the
major research interest in mmWave domain. This work focus on the development of the main
building blocks (power detectors and baluns) that meet the requirement of the today’s
mmWave ALC and BIT applications. The developed prototypes take advantage of the high
performances transistors offered by the BiCMOS 55 nm technology, from STMicroelectronics, as
well as the high performances of the slow-wave based passive components developed by the
IMEP-LAHC laboratory. Several prototypes were developed as a proof of concept for the
designated applications. This work helps future generation millimeter-wave systems to have

faster development and better robustness.

Key words: Balun, CMOS and BiCMOS, power amplifier, power detector, slow wave guideline,

millimeter-wave band.



