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INTRODUCTION GENERALE

Le sujet de la thése concerne le design et la réalisation d’une solution Core-chip MMIC
en technologie BICMOS. Ce systeme sera dédi¢ a la formation de faisceaux pour antennes
agiles. Les nouvelles solutions développées pour les charges satellites en télécommunication
ont besoin d’une meilleure flexibilité sur tous les plans. De maniere plus précise, les antennes
actives doivent étre capables de se recalibrer en temps réel afin de toujours offrir la meilleure
couverture et le meilleur bilan de liaison possible. Afin de réaliser cela, il faut un trés grand
nombre de points de contrdle amplitude/phase sur I’équipement qui réalise la formation des
faisceaux. Il faut donc des nouvelles solutions afin d’optimiser ces fonctions. Les principaux
critéres sont la diminution des pertes, la taille des systémes et la puissance DC consommeée.
Le sujet proposé par le Centre National d’Etudes Spatiales (CNES) et Thales Alenia Space est
donc la réalisation des circuits de contréle Amplitude/Phase des antennes a formation de
faisceaux (plus précisément dans la bande [10.7GHz, 14.5GHz].

Afin de réaliser correctement le circuit, nous cherchons a avoir une couverture homogene
et une résolution maximale au sein du cercle unité représentant la constellation
d’amplitude/phase. Pour cela deux types d’architectures vont étre comparés : les commandes
analogiques et les commandes numériques. Les technologies envisagées sont quant a elles les
solutions Si/CMOS et SiGe/BiCMOS. Pour réaliser un état de I’art correct et une vraie
comparaison entre les différentes solutions qui seront présentées, certains criteres d’évaluation
vont étre déterminants. On relévera donc :

e Les performances électriques RF : pertes, figure de bruit, linéarité, résolution et
précision en amplitude et en phase et la consommation.

e Intégration : capacité de miniaturisation.

e Sensibilité de la technologie aux dispersions de fabrication

e Sensibilité de la technologie aux contraintes d’environnement : température. ..

En mati¢re de collecte d’information, I’étude s’est articulée principalement autour de
I’analyse de I’évolution des différentes solutions au cours de la derniére décennie. La
recherche bibliographique a constitu¢ une des taches principales au début de notre thése. Au
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cours de ce rapport, nous allons énumérer les différentes solutions technologiques
envisageables et établir un état de 1’art complet. Toutes les architectures et publications qui
vont étre présentées vont permettre de mieux appréhender 1’évolution des méthodes et des
technologies que ce soit par le développement d’un nouveau type de circuit, 1’utilisation d’une
nouvelle technologie (MEMS, Si CMOS, SiGe BiCMOS) ou par I’intégration de nouvelles
méthodes (Slow Wave Lines, ...).

Le travail se décompose en cinq parties :
Chapitre I - Introduction aux circuits de déphasage et d’atténuation

Le premier chapitre présente un état de 1’art des circuits déphaseurs et atténuateurs. Ce
chapitre commence par un rappel des généralités sur les MMIC et les notions importantes
pour caractériser les performances des circuits. Nous présenterons ensuite plus en détail les
cellules de déphasage et d’atténuation tout en dressant un état de 1’art. Les différents types de
cellules seront présentés afin de déterminer les solutions les plus adaptées pour répondre a nos
attentes. Enfin nous présenterons les solutions core-chip comprenant des circuits
d’amplitude/phase multi-bits.

Chapitre II - Evaluation du DK SGB25V et conception des éléments passifs

Le second chapitre présente la technologie 0.25um SiGe de IHP et les différents
composants fournis par le DK SGB25V. Les mode¢les de transistors sont présentés ainsi que
les modeles de résistances et de capacités. Les composants passifs non présents dans le DK
ont été développés pendant la thése avec d’autres outils. Leur étude et leur conception sont
présentées a la fin du chapitre.

Chapitre III — Lignes de transmission a ondes lentes

Ce chapitre commence par présenter les caractéristiques des lignes de transmission a
ondes lentes et dresse ensuite un état de 1’art. Ensuite les résultats de mesure des lignes
fabriquées sont présentés. Ces résultats trés encourageants ont conduit au développement d’un
nouveau type de lignes a méandres. Les applications pratiques de ces lignes seront bri¢vement
évoquées avant d’étre étudiées plus en détail dans le dernier chapitre.

Chapitre IV — Déphaseurs et atténuateurs MMIC

Ce chapitre est entierement consacré a la réalisation et la mesure des circuits de
déphasage et d’atténuation. Les résultats des différentes mesures sont présentés avec les
solutions choisies pour améliorer les performances des circuits entre les différents runs. Ce
chapitre se conclut sur la conception de circuits multi-bits.
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Chapitre V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes

Le dernier chapitre est consacré a 1’étude et au développement d’un nouveau type de
structures déphaseuses basées sur I’utilisation des lignes de transmission a ondes lentes.
Plusieurs topologies sont présentées avec les différents résultats de mesures. Ces structures
ultra compactes constituent une alternative trés intéressante pour les cellules de déphasages en
bande Ku.
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1 CHAPITRE I — INTRODUCTION AUX CIRCUITS DE
DEPHASAGE ET D’ATTENUATION

1.1 INTRODUCTION

1.1.1 Objectif

Ce chapitre a plusieurs objectifs. Dans un premier temps présenter les différentes notions
importantes pour comprendre le fonctionnement des cellules ainsi que donner les outils pour
pouvoir comparer les différentes solutions présentées par la suite. Dans un deuxiéme temps
I’objectif est d’établir un rapport sur 1I’état de 1’art des solutions MMIC intégrées en
technologies SiGe. La technologie retenue pour la réalisation et la fabrication des circuits au
cours de ces travaux de thése est une technologie 250 nm SiGe BiCMOS. Il est donc
important d’établir ’avancement des différentes réalisations dans ce domaine mais pas
seulement. Beaucoup de travaux, réalisés en technologie CMOS et en technologie GaAs,
seront ¢également présentés car les solutions développées dans ces technologies sont
compatibles avec le BICMOS et serviront de point de comparaison.

1.1.2  Contexte

Les antennes actives a formation de faisceaux utilisent des centaines de nceuds ou la phase
et I’amplitude doivent étre contrdlées de maniére précise pour chacun de ces nceuds. Les
contraintes fortes imposées par certaines applications et plus particulierement dans le milieu
du spatial nous poussent a étudier les différentes techniques de déphasage et d‘atténuation qui
peuvent étre utilisées dans le design de puces MMIC (Monolithic Microwave Integrated
Circuits). C’est ce que nous allons présenter dans ce premier chapitre.
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Figure 1.1. Architecture d'un systéme de controle d'antenne a balayage électronique

1.2 GENERALITES ET RAPPEL DES NOTIONS IMPORATANTES
1.2.1 Paramétres S

La matrice [S], aussi appelée matrice de répartition est un moyen permettant de
représenter le comportement linéaire d’un quadripdle dans le domaine des micro-ondes. La
connaissance des paramétres S permet de calculer la puissance, le gain et les pertes, le
coefficient de réflexion... La totalité des circuits que nous allons voir par la suite sont des
quadripdles donc nous présenterons ce cas uniquement.

a, —> Quadripdle «— a,

Figure 1.2. Ondes incidentes et ondes réfléchies appliquées a un quadripéle

Dans le quadripole présenté en figure 1.2, al et a2 représentent les ondes incidentes et
bl et b2 représentent les ondes réfléchies. On définit les différents ai et bi comme le rapport
de la tension de I’onde divisée par la racine carrée de I’'impédance caractéristique. On
caractérise dans un systéme en liant le rapport des ondes incidentes et réfléchies au travers des
différents paramétres d’une matrice S.
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s = [S11 512]

T 1s21 S22

Notre systéme est donc caractérisé par les 2 équations suivantes :

bl =al+*S11+ a2 *S12 (1)
b2 =al 521+ a2 *S22 (2)

Dans le cas ou le quadripdle est adapté en sortie (cas 2 =0 ), SI1 devient S11 =
bl/al et représente la réflexion en entrée et S21 = b2/al, devient le coefficient de
transmission de ’entrée vers la sortie. Dans le cas ou le systéme est adapté en entrée (al =
0), on retrouve S22 = b2/a2 qui représente la réflexion en sortic et S12 = b1l/a2 qui
représente le coefficient de transmission en inverse (sortie vers I’entrée).

Les parameétres S sont généralement exprimés en décibels (dB). Le rapport entre
grandeur naturelle et dB est rappelé dans I’équation suivante. Le rapport de multiplication est
20 car les parameétres S expriment des rapports de tension.

Side =20 X loglO(lsljl) (3)

1.2.2 Linéarite

La linéarité est un facteur trés important dans le développement d’un core-chip MMIC
et plus spécialement pour les applications spatiales. En effet, afin d’assurer un bon bilan de
liaison, les antennes satellites et celles des stations sol émettent des signaux a tres forte
puissance, la tenue en puissance est donc un facteur crucial lors de la conception des circuits.
La linéarité peut s’illustrer notamment par la mesure du point de compression a 1dB (P1dB).

Les circuits étudiés présentent des pertes fixes pour une fréquence donnée, il existe
donc une relation linéaire entre la puissance injectée dans le systéme et la puissance en sortie.
Cependant au-dela d’un certain niveau de puissance en entrée, on observe un phénoméne de
compression du gain, c’est-a-dire que le gain ne suit plus une loi linéaire et s’effondre (cf
Figure 1.3 [1]).
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Figure 1.3. Illustration du point de compression a 1dB (P1dB)

Sur la figure ci-dessus, nous pouvons voir que le point de compression a 1 dB se lit sur
I’abscisse au moment ou I’écart entre la réponse théorique et la réponse réelle est de 1 dB.
Lorsque 1’on augmente la puissance en entrée apres avoir atteint le régime de compression, la
réponse en sortie est non-linéaire et induit une distorsion du signal RF et des harmoniques.

11 est important de noter pour éviter la confusion, que nous relevons et comparons dans
les circuits étudiés, le P1dB en entrée (P1dB;,). On étudie le P1dB en sortie (lecture du P1dB
sur I’ordonnée) lorsque I’on travaille sur des circuits actifs d’amplification.

Un autre moyen de dimensionner la linéarité est 1’étude du point d’interception au
troisieme ordre (IP3). Lorsque le signal devient non-linéaire, ce dernier crée des harmoniques.
Ces harmoniques sont généralement situés a I’extérieur de la bande utile et peuvent donc étre
¢liminés par 1’utilisation d’un filtre. Mais il peut arriver que les signaux générés soient quand
méme dans la bande passante (appelés produits d’intermodulation) et qu’il n’y ait pas de
moyen de les ¢liminer. Il est donc crucial d’apporter un soin particulier a la linéarité lors de la
conception des circuits MMIC. Pour 1’étude 1I’IP3, on considére la courbe Pout = f(Pin)
pour le signal RF et le troisiéme harmonique (cf Figure 1.4).
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_—OIP3 P~ |

Compression

Fundamental
signal power

Power output (dBm)

~—__ Third-order
signal power

Power input (dBm)

Figure 1.4. Illustration de 1'IP3.

L’IP3 représente donc le point d’intersection théorique ou I’amplitude du signal de
distorsion (au troisiéme ordre) est égale a celle du signal d’entrée (en omettant la
compression).

Bien qu’il existe encore d’autres outils pour caractériser la linéarité (IM3...), le P1dB
et I’'IP3 suffiront pour établir I’état de 1’art des circuits MMIC étudiés et pour caractériser la
linéarité des circuits fabriqués durant les travaux de these.

1.2.3  Erreur de phase et d’amplitude

Afin de pouvoir vérifier la précision d’un circuit en termes de phase ou d’amplitude,
deux outils nous permettent d’évaluer cette précision : I’erreur de phase appelée RMS Phase
Error (pour Root Mean Square phase error) et I’erreur d’amplitude appelée RMS Amplitude
Error (pour Root Mean Square Amplitude Error).

L’étude de ces facteurs se divise en 3 cas distincts : I’erreur de phase d’un déphaseur N-
bits, I’erreur d’amplitude d’un déphaseur N-bits et I’erreur d’amplitude d’un atténuateur N-
bits.

L’erreur de phase pour un déphaseur sert a évaluer la variation entre les valeurs de
phase théoriques attendues pour chaque état (2*N états différents) et la valeur réelle mesurée.
Cette erreur est calculée en suivant un protocole bien défini. Le niveau de phase de 1’état de
référence est soustrait du niveau de phase de chaque autre état (I’état de référence affiche
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donc une avance de phase nulle sur toute la bande de fréquence. Une premiere erreur est
calculée en faisant la somme des carrés de chaque erreur et en divisant par le nombre d’états.
Cette erreur ne correspond pas a la véritable erreur de phase RMS car ce qui doit servir de
référence n’est pas I’état de référence du déphaseur. Ci-dessous les illustrations de ces
explications dans le cas d’un déphaseur 4 bits.

Fhase shifter phase response Phase shifter phase response
Raw relative phases Raw phase errars and average error
360 20
5 15
@ 270
g5 5 |
=
= = 5
- @
% 180 o SIS
£ o fr— —
= = 0
S 1% ! £ —
@ 3 5 e T
5 @ R RIS —
g &
= | - | —
o y -15
45 | -20 1
10 1058 1 15 12 10 105 1 15 12
Frequency (GHz) Ref state 45 state 90 state
et state =45 state 90 state 135 state =160 state 135 state 180 state 225 state
—275 state =270 state =315 state 270 state 315 state = = sAverage error

Figure 1.5. Réponse du déphaseur pour les 16 états et calcul de la premiére erreur

On vient donc ajouter cette premiere erreur a la phase de chacun des états afin de mieux
les répartir pour couvrir 360° de variation de phase en tout.

Phase shifter phase response Phase shifter phase response

Corrected phase states Corrected phase srrars
360 4 e e g 20
4 |
315 15 :
[
= 270 - |
g g, e |
5 |
& 180 § I —— =
= 5 W —
5 135 s |
8 8 & - L ——
E o0 E B |
@ w ___-.—l—"'--'
5 B :
B ik Z -0 i
] -15 |
-45 1 =20 1
10 10.5 11 1.5 12 10 105 1" HE 12
Fregquency (GHz) Frequency (GHz)
Rt stale =45 state 90 state 135 state =180 state ——fief state =45 state 90 state ~135 state =150 state
05 state m—O70 state m—315 state —225 state =270 state =315 state

Figure 1.6. Nouvelles valeurs de phase en changeant la référence de phase et calcul des nouvelles erreurs

Ces nouvelles erreurs calculées sont ensuite sommeées et divisées par le nombre d’états
pour obtenir la véritable erreur de phase.
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Pour le calcul de I’erreur d’amplitude d’un déphaseur, la procédure est plus simple. On
calcule la valeur moyenne du S;, que 1’on soustrait au S;, de chaque état du déphaseur. Les
valeurs sont donc centrées autour de 0. L’erreur correspond a la somme de ces valeurs divisée
par le nombre d’états.

Le calcul de I’erreur d’amplitude dans le cas d’un atténuateur est légerement différent
puisque seuls les états d’atténuation sont pris en compte (2"N-1 états dans le cas d’un
atténuateur N bits). La procédure suit les mémes étapes que précédemment a cette différence
pres.

1.3 CELLULES DE DEPHASAGE

1.3.1 Parametres caractéristiques d'un déphaseur

Un déphaseur est un systeme a deux ports dont le role est de modifier la phase d’un signal
RF (phase du S21) sans D’atténuer (idéalement). Ils possédent différentes caractéristiques
principales. Tout d’abord les pertes d’insertion (ou le gain dans certains cas). Dans le cas
idéal, un déphaseur doit présenter de faibles pertes d’insertion quel que soit 1’état de phase
dans lequel il se trouve. Méme s’il est possible de compenser ces pertes par I’ajout en amont
d’un étage d’amplification, les déphaseurs a faibles pertes (systémes passifs) arrivent a obtenir
de bonnes performances tout en ayant une consommation de puissance nulle ou quasi-nulle.
Une autre caractéristique importante est la capacité a assurer une amplitude égale pour tous
les états de fonctionnement du déphaseur. Certains systémes utilisant des déphaseurs comme
les antennes agiles a formations de faisceaux, ne doivent pas voir ’amplitude du signal RF
étre modifiée lorsque la phase change. Un autre aspect intéressant et important de ces
systémes est qu’ils sont réciproques. La platitude de la phase sur la bande de fréquence utile
constitue ¢galement un des facteurs les plus importants pour juger de la performance d’un
design.

Moins spécifiques aux déphaseurs que d’autres circuits, la largeur de la bande passante
ainsi que la linéarité sont aussi des paramétres trés importants selon les applications visées.

1.3.2  Les types de déphaseurs

Si les déphaseurs étaient mécaniques, les déphaseurs électroniques sont maintenant
utilisés. Les diodes PIN et les ferrites utilisées pour les premiers déphaseurs ont maintenant
été¢ remplacées par des diodes Schottky, des commutateurs MEMS et des transistors froids.
Ces transistors sont le plus souvent des MESFETs ou des HEMTs bien que 1’on puisse
¢galement trouver des HBTs ou des nano-MOSFETs.
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Les applications en hyperfréquences pour les déphaseurs sont trés nombreuses, et 1’une
des utilisations les plus importantes est au sein des systemes de formations de faisceaux pour
antennes agiles. La phase d’un grand nombre d’antennes doit étre controlée afin d’orienter le
faisceau ¢lectronique correctement. Une variation de phase totale de 360° est suffisante pour
assurer le bon fonctionnement des antennes actives a formation de faisceau.

Les circuits déphaseurs MMIC sont typiquement réalisés en technologie III-V type
Arsenure de Gallium (GaAs) [2][3] mais on trouve de plus en plus de circuits développés en
Silicium (Si) par exemple, qui viennent concurrencer les technologies GaAs. En effet depuis
la moiti¢ du siecle dernier, on retrouve de systeémes permettant de contrdler les faisceaux
¢lectroniques mais les technologies et les besoins ont beaucoup €volués depuis. Les différents
circuits intégrés nécessaires pour remplir toutes les fonctions RF (amplificateur Faible Bruit,
déphaseur, amplificateur a gain variable..) étaient implémentés traditionnellement en
technologie GaAs ou InP ce qui entrainait des circuits consommant beaucoup de surface et
relativement chers. L’émergence des technologies "low cost" en silicium permet de réaliser
toutes les fonctions sur la méme puce [4], [5] et de réduire la quantité de composants réalisés
en technologie GaAs.

Les déphaseurs MMIC utilisés sont de deux natures, soit numériques soit analogiques, en
fonction de I’élément de contréle de phase : commutateur ou réactance variable. Les types de
cellules de déphasage passives les plus récurrentes sont [6], [7]:

e Type lignes commutées [2], [8],

e Type réflexion [9], [10],

e Type lignes chargées [11], [12],

e Type cellules type filtre passe-haut, passe-bas [13],[14]
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Figure 1.7. Diagramme bloc des différents types de déphaseurs

Ils peuvent également étre classifiés en déphaseurs actifs et déphaseurs passifs. L’ intérét
de réaliser un déphaseur actif est de venir compenser les pertes RF du circuit mais le systéme
n’est alors plus réciproque. Or cette réciprocité permet de simplifier le systeme T/R complet
en diminuant le nombre de commutateurs pour guider le signal vers les déphaseurs.

1.3.3 Les déphaseurs numériques

Méme si ’on parle de déphaseurs numériques, il s’agit toujours de designs analogiques.
Ces systemes sont qualifiés de numériques car ils fonctionnent sur 2 états : OFF (pas de
déphasage) et ON (déphasage).

Les déphaseurs numériques permettent a la phase d’étre controlée par pas discrets pour
réaliser des déphasages allant de 0° a 360°. Ils sont généralement constitués de plusieurs
cellules élémentaires correspondantes a un déphasage fixé, mises en cascade. Le déphaseur
comprend alors plusieurs bits permettant d’obtenir le déphasage souhaité.

Exemple pour un déphaseur 5 bits :

@ = b0 *180° + b1 *90° + b2 * 45° + b3 * 22.5° + b4 * 11.25° 4)
Vout = Vin e % (5
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Figure 1.8. Illustration d'un déphaseur numérique 5 bits

avece bo, b], bz, b3, b4 = {0,1}

Un déphaseur 3 bits aurait un bit de poids faible (LSB) de 45°, et un de 6 bits aurait un
LSB de 5.625°.

Les déphaseurs numériques présentent différents avantages par rapport aux déphaseurs
analogiques. Ils ont généralement une meilleure immunité au bruit RF et peuvent présenter
une phase plate sur une bande de fréquence plus large. Enfin, ils conviennent mieux aux
applications nécessitant une forte linéarité.

Les systemes a formation de phase utilisent beaucoup de déphaseurs pour la réception
et la transmission du signal RF. Il devient donc évident de développer des systemes low-cost
les plus compacts possibles tout en conservant un niveau de performances en terme de gain
(ou de pertes), de linéarité et de consommation équivalent aux solutions déja existantes.

Dans les déphaseurs passifs numériques, la phase du signal est modifiée en modifiant
le chemin RF suivi par le signal. Dans cette méthode, la différence de la valeur de la phase
entre les deux états correspond au déphasage. Les deux états de fonctionnement correspondent
chacun a deux circuits différents, on peut donc réaliser le design de manicere a avoir des pertes
¢quivalentes entre 1’état de fonctionnement et I’état de référence [15].

1.3.4 Les déphaseurs analogiques

Dans les déphaseurs passifs analogiques, la phase du signal est modifiée en modifiant
les caractéristiques RF des composants du design. Dans cette méthode, on modifie
généralement la longueur électrique des lignes de transmission (et donc la phase) en
changeant leur capacitance, leur inductance ou les deux [11][16]. Ce type de déphaseur
produit les différents états de phase de manicre continue en jouant sur les valeurs de ces
composants. Ce fonctionnement est trés intéressant mais impose souvent des contraintes
importantes en termes de consommation DC et de précision au niveau des alimentations des
composants notamment [17].
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1.3.5 Cellules a déphasage intermédiaire

Les cellules de déphasage prévues des déphasages allant de 22.5° & 90° sont les plus
complexes a réaliser car le retard de phase n’est ni trop important ni trop faible. Il faut donc
analyser chaque solution et réussir a dégager les plus intéressantes en fonction du besoin. Aux
fréquences considérées (> 1GHz), le design de déphaseur utilisant uniquement des lignes de
transmission commutées aurait une surface sur puce trop importante, on utilise donc dans la
plupart des cas, des ¢léments localisés (capacités, bobines, résistances). Le recours a ces
composants permet de réaliser des blocs de déphasage compacts. Cependant les topologies
doivent étre choisies minutieusement afin de conserver des circuits compacts, avec un S11 et
des pertes d’insertion correctes [18].

Lors du design d’un déphaseur a plusieurs bits, comme la précision diminue quand le
nombre de bits augmente, il est important de développer des cellules de déphasage
¢lémentaires ayant I’imprécision au niveau de la phase la plus petite possible. Les cellules de
déphasage ont donc des topologies différentes chacune adaptée pour un déphasage précis.

Pour des déphasages moyens allant jusqu’a ¢ =90°, I’utilisation d’une cellule de type
passe haut ou passe bas convient parfaitement seule et permet une bonne adaptation dans la
bande de fréquence qui nous intéresse [2], [12]. Ces cellules de déphasage ¢lémentaires en T
ou en I, constituent le point de départ de beaucoup de travaux sur les déphaseurs auxquels
chaque contributeur a apporté sa modification.

@ =451 =] £ S4,] (6)

On calcule la valeur des ¢éléments localisés de manicre a avoir le déphasage voulu a
notre fréquence de travail. On retrouve Figure 1.9 les cellules passe-haut et passe-bas en
topologie IT et Figure 1.10 les mémes cellules mais cette fois en configuration T.

L Cc

(a) (b)

Figure 1.9. (a) Cellule type passe-bas en I
(b) Cellule type passe-haut en IT
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La valeur des ¢éléments localisés est déterminée par les relations suivantes pour les
cellulesen IT[19] :

@
Passe- Zo * sin tan |5 |
bas - ptorsinlel 0 1g] ™)
’ wWo wo * Zg
Passe- L= Zo ;C = ! . (8)
haut : W * tan |%| wo * Zo * sin ||

o.rr#v\ImLm_o o_ﬁ_‘gﬁ_o
c 1: L

(a) (b)

Figure 1.10. (a) Cellule type passe-bas en T
(b) Cellule type passe-haut en T

De méme pour les cellules en T, on obtient par le calcul :

Passe- Zy * tan |%| sin || )
bas : L= w ¢ = won % 7

0 0*Zo
Passe- I = Z—_O C = 1 (10)
haut : wo * sin |¢| wo * Zy * tan |%|

Un des avantages de 1’utilisation d’éléments localisés est la possibilité d’introduire une
avance de phase. Les cellules de type passe-bas sont donc des structures a retard de phase,
tandis que les cellules de type passe-haut sont des cellules a avance de phase [20].

Afin de pouvoir comprendre le fonctionnement des cellules de déphasage et les
circuits simplifiés pour chaque état de fonctionnement, nous devons nous pencher sur les
commutateurs. Ils seront dans la plupart des cas étudiés et réalisés en technologie CMOS (ou
BiCMOS).
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Body Drain Gate Source Body
o o
Substrate I i Substrate
Contact Cqgd =Cox | Cas Contact
Rsubcé n+ s éRsubc
Pt 3 |STI Cig Cis STI pt+
p VYVy Y

Figure 1.11. Vue en coupe d'un transistor CMOS

La Figure 1.12 présente les deux configurations les plus utilisées pour les commutateurs
CMOS ainsi que les modéeles de circuits équivalents correspondants (transistor NMOS) [19].
Une partie du chapitre suivant sera consacrée a leur étude et a leur amélioration pour détailler
tous les aspects de leur fonctionnement.

Cus
¥
R
C% o 4 ™ e
—
Rsuh
(a)
yé CJ <7 - J_ >.
°"VRV\"|—§' LR‘ Cal )"’ Lr ‘R "C 2;’ In
" Rsub<s - aq-|-
-
(b)

Figure 1.12. (a) Modéle équivalent d'un commutateur série
(b) Modéle équivalent d'un commutateur parallele

Les transistors CMOS sont utilisés comme commutateurs entre le drain et la source du
transistor. Le bulk est connecté au substrat (et a la masse) et la grille sert en polariser le
transistor en fonctionnement saturé/bloqué. Le commutateur peut étre placé soit en série,
auquel cas il doit étre le plus gros possible pour limiter les pertes d’insertion (en diminuant le
Ron), soit en paralléle, auquel cas il sera plus petit. Pour la Figure 1.12 (b), une inductance Ly
a été rajoutée en parallele afin de contrebalancer I’effet de la capacité C.q et de permettre si
besoin d’augmenter la taille du transistor. Les valeurs analytiques de ces différents ¢léments
sont :
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Ci+ 2w* * R, + CP

= 11
‘U 4xwrxR:,xCPH1 (ih
R, = br RGP 4 (12)
eq — wZ*Rszub*CjZ w*Cx*j
1
Lp=—
R wz*Ceq (13)

Les inductances en technologies MMIC sont des composants qui consomment
énormément de surface. Le filtre passe bas en IT est donc 1'une des solutions les plus
intéressantes du point de vue de la compacité. La cellule de déphasage compléte intégrant les
¢léments de commutation est présentée Figure 1.13.

L1
—

Ve
Rdc
Q2
71T
- [+

Figure 1.13. Cellule de déphasage $p<90°

Lorsque le transistor Q2 est passant et le transistor Q1 est bloqué, la cellule est dans
I’état de référence et le circuit devient une mise en parallele de L;, de C/2 et de la résistance
Ron du transistor (Figure 1.14 (a)). Dans 1’autre état de fonctionnement (transistor Q2 bloqué
et transistor Q1 est passant), la cellule devient une cellule passe bas en IT (Figure 1.14 (b)).
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L1 L1
appg! [ — ‘appg! o
Ron 1 J_ _|_
—+—AA o © ¢
C/2
|
B Ronz2

(a) (b)

Figure 1.14. Circuits simplifiés des états de référence (a) et de déphasage (b)

Les ¢léments localisés sont déterminés par les formules données en (7). Cette solution
constitue une excellente alternative pour des cellules de déphasage moyen en utilisant
seulement deux inductances (bonne compacité) et en utilisant des transistors froids comme
¢léments de commutation (consommation DC nulle).

D’autres topologies sont également utilisées pour réaliser ces circuits ¢lémentaires
mais du fait des contraintes de notre cahier des charges concernant la capacité d’intégration, la
faible consommation DC et la forte linéarité (et compatible avec notre technologie), nous
allons nous pencher essentiellement sur les solutions de type passe-haut/passe-bas. Nous
verrons par la suite que d’autres techniques peuvent venir améliorer ces topologies.

Nous trouvons ainsi, toujours basé sur le méme type de déphaseur une solution basée
sur des circuits passe-bas et passe-tout[18][21]. La figure suivante présente la topologie de la
cellule utilisée pour de bits de 45°, 22° et 11°.
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L1 L1

n

—

H

Ve
c
Q; Cy
N 5 1
L L1 (b
Q Ca
Voc_lvv\,_zl 1 L2
Rdc -1
—
(a)

Ve Qs L2 [
A—] | L
Rdc

a (c)

Figure 1.15. Cellule de déphasage passe-bas/passe-tout
(a) Topologie de la cellule
(b) modéle simplifié de I’état ‘OFF’ (référence)
(¢) modéle simplifié de I’état ‘ON’ (déphasage)

Cette cellule présente un fonctionnement similaire a la topologie précédente, a la
différence que cette fois-ci trois commutateurs sont utilisés ainsi que trois inductances. Dans
I’état ‘OFF’, les transistors Q; et Q, sont bloqués et Q3 est passant. On se retrouve alors dans
le cas présenté Figure 1.15 (b), avec C; étant la somme de la capacité C, et la capacité Cyidu
transistor Q2. Dans 1’état ‘ON’, 1’état des transistors est inversé et 1’on se retrouve avec le
circuit présenté en Figure 1.15 (c) ou C, est la somme des capacités C,, Cy, et de la capacité
Cofr du transistor Q3. Les éléments localisés sont calculés a partir des formules suivantes [22]:

_Zo*tan |%| Cco— sin ||

- 2 .C = (14)
1 Wy 1 wo*ZO
2 * tan |%| 1 (15)
CZ =, L» :—2
wo * Zy Cy * wg

Dans le design original de ce type de cellule, on trouvait seulement deux transistors
(Qiet Q3), et la cellule présentait des problémes de fonctionnement pour des déphasages
proches de p=90°. Les inductances L1 et L2 entraient en résonnance avec la capacité C, et
perturbaient la phase. Une correction de ce probléme a donc été réalisée par [21] et consiste
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en I’ajout d’un autre transistor. Les résultats publiés montrent la validité de ce type de design
pour des déphasages <90°.

De nombreuses autres solutions pour des cellules de déphasage ont été étudiées : des
exemples de déphaseurs analogiques réalisés a 1’aide de lignes chargées [23], ou de
commutateurs différentiels [19] par exemple ont été réalisés. Des solutions originales basées
sur des transistors bipolaires ont également été développées [24], [25]. L’intérét des
transistors bipolaires est la grande linéarité qu’ils donnent aux déphaseurs congus. La
premiere structure [24] est un systeme d’émission/réception en bande X classique. La
consommation de ce déphaseur 5 bits est de 248 mW ; il présente aussi des pertes d’insertion
trop importantes de I’ordre de 16 dB. Malheureusement toutes ces différentes solutions
malgré leurs performances ne correspondent pas aux contraintes imposées par notre projet
(compacité, consommation...)

Les autres solutions du type déphaseur variable en réflexion [26], restent une
alternative viable aux déphaseurs numériques. Cependant le fait que les transistors
fonctionnent comme varactors nécessite que le contrdle en tension soit trés bien maitrisé. Un
de leur plus grand atout est qu’une seule cellule de déphasage peut étre suffisante alors qu’il
faut plusieurs bits pour un numérique. Cependant un inconvénient se présente pour ces
structures et vient de leur imprécision pour des petits déphasages.

Output
l(yaﬂatire _CoEk:r 76KQ

G

Cy

-.___
- ——
I

Input

Substrate:
£=119,0=10S/m

I Metal 6 (2.34 ym)
I Metal 5/4 (1.91 uym)
777 Metal 1 (Gnd)

Figure 1.16. Exemple de déphaseur type RTPS (Reflective Type Phase Shifter)

Finalement, il convient de mentionner les solutions MEMS. Les avancées de ces
derniéres années ont permis de les rendre vraiment fiables et de les intégrer dans toutes les
structures HF. Ces derniers apportent de nombreux avantages aussi bien sur le plan de la
consommation que sur le plan des performances[27].
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Leurs meilleurs atouts sont de pouvoir commuter facilement, leur taille, leur faible
consommation de puissance, leur faible colt ainsi que leur linéarité. Cependant ils présentent
un défaut de robustesse par rapport aux standards du spatial qui pourrait les rendre
impossibles a intégrer dans des circuits destinés a étre embarqués sur satellite. Des travaux sur
les déphaseurs MEMS dressent un bilan de 1’intégration des MEMS dans ces systemes [28].
Beaucoup de structures utilisant des MEMS présentent des résultats trés intéressant en matiere
de pertes d’insertion.

Cependant, les MEMS disponibles dans la technologie que nous avons utilisée durant
la réalisation des travaux de these, ne sont pas désignés pour étre utilisés a nos fréquences
d’intérét mais pour des fréquences beaucoup plus hautes.

1.3.6 Cellules a fort déphasage

Les cellules a fort déphasage sont les cellules dont le déphasage est supérieur a 90°.
Pour les déphaseurs numériques cela correspond souvent aux cellules 180° (parfois 90°
¢galement) [22]. La topologie la plus classique pour réaliser ces circuits est 'utilisation de
circuits passe-haut et passe-bas [6]. Chacun des deux filtres a la méme réponse en phase
(méme pente de £S;;) mais déphasée de m. En commutant d’un filtre a 1’autre, il est donc
possible d’obtenir 180° de déphasage sur une bande de fréquence trés large. Il s’agit de
circuits d’ordre 3 dans beaucoup de cas mais les pertes engendrées par ces designs sont tres
importantes. Des filtres d’ordre 5 peuvent donc étre utilisés pour diminuer ces pertes
d’insertion et assurer une platitude de phase sur une bande de fréquences plus large [18][29].
La capacité¢ d’intégration est diminuée pour atteindre ces performances (utilisation de
nombreuses inductances).

Rdc Rdc
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Une autre solution toute simple consiste a mettre en série deux déphaseurs plus faibles
afin de réaliser la déphasage voulu [19]. Les autres solutions basées sur des cellules de
déphasages analogiques permettent de réaliser les fonctions voulues mais ne peuvent pas
toujours respecter toutes les contraintes du cahier des charges.

1.3.7 Cellules a faible déphasage

Comme mentionné précédemment, les déphaseurs servent notamment dans les circuits
de controle des antennes a balayage ¢lectronique. Dans la plupart des cas, des déphaseurs 4
bits (déphasage par pas de 22°) ou des déphaseurs 5 bits (déphasage par pas de 11°) suffisent
a réaliser la fonction RF voulue. La précision des circuits n’étant pas toujours parfaite au
niveau de la phase, il devient inintéressant de développer des circuits possédant plus de bits
lorsque D’erreur de phase RMS est supérieure au déphasage que doit induire un bit
supplémentaire. Cependant dans certains cas cette précision du niveau de déphasage est
réellement nécessaire : des cellules a trés faible déphasage sont donc ajoutées au systéme. Les
topologies classiques utilisant des ¢léments localisés ne conviennent pas pour des faibles
déphasages car la valeur des capacités diminue trop pour qu’elles soient implémentées et la
valeur des inductances augmente énormément (et donc requiert plus de surface sur la puce).

Les solutions sont en principe relativement simples pour des petits déphasages. Il peut
s’agir des simples capacités ou bobines [30] [31], de déphaseurs a lignes commutées ou a

lignes chargées [32].
Ve
Rd% Rdc
mﬁrlvj_g

Figure 1.18. Topologies de cellules a faible déphasage
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B
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1.4 CELLULES D’ATTENUATION

1.4.1 Cellules a atténuation moyenne

Un atténuateur est un systéeme permettant de modifier I’amplitude du signal sans
affecter la phase. Un atténuateur numérique, tout comme le déphaseur, consiste a la mise en
cascade de plusieurs bits de poids différents. Chaque bit est donc (ou non) activé pour ajouter
(ou non) Datténuation voulue a I’amplitude du signal. L’atténuation minimale (état de
référence) est atteinte lorsque tous les bits sont désactivés. Le bit de poids détermine la
dynamique globale de I’atténuateur (2x 1’atténuation du MSB). Pour les bits d’atténuation
jusqu’a 8dB des atténuateurs en IT ou en T conviennent parfaitement [31] [33][34].

Ve Ve

(b)

Figure 1.19. (a) Atténuateur en T
(b) Atténuateur en I1

Il s’agit de ponts de résistances déterminés par les formules suivantes :

R 4
PonTt en Ry = Zy;R, = A—l;R3 = R, * [1020 — 1] (16)
1020 — 1
A A
Pont en 1020 + 1 Z, | 1020 —1
o Ri=Zox| —g—|iRe=5*—=— (17)
1020 — 1 1020

L’atténuateur en I1 constitue ici une solution plus intéressante car les FETs utilisés sont
plus petits et procurent des pertes d’insertion moins importantes [33].
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Les atténuateurs variables sont aussi une piste treés intéressante, ils permettent d’obtenir
une dynamique importante tout en ayant un contrdle précis de Iamplitude du signal.
Cependant, il s’agit généralement de systemes actifs consommant de 1’énergie, or nous
cherchons a développer des solutions ne consommant pas d’énergie DC afin de tester la
technologie sur laquelle nous travaillons en termes de pertes RF.

1.4.2 Cellules a faible atténuation

Tout comme les cellules d’atténuation précédentes, lorsque nous devons induire une
faible atténuation, la solution la plus simple est d’induire des pertes en utilisant une résistance.
L’exemple le plus récurrent et le plus efficace pour réaliser de faibles variations de
I’amplitude (<2dB) consiste a mettre en paralléle une résistance et un commutateur que I’on
active pour atténuer [33]. Il est possible (nous le verrons dans les chapitres suivants) de venir
ajouter une petite capacité en parallele afin de redresser I’atténuation et de conserver une
valeur quasi-constante sur une bande de fréquence plus large.

(a) (b)

Figure 1.20. (a) Cellule d’atténuation faible sans capacité
(b) Cellule d’atténuation faible avec capacité

1.5 ASSEMBLAGE ET CORECHIP

Une fois ces cellules élémentaires réalisées, les circuits sont assemblés afin de réaliser
un systéme plus complet et de réaliser la fonction RF visée. On se retrouve donc avec des
déphaseurs et des atténuateurs a plusieurs bits au sein du méme core-chip. Ces core-chips
auront, dans la majorit¢ des cas, le role d’alimenter un réseau d’antenne a balayage
¢lectronique. Afin d’obtenir des performances globales compétitives, il est nécessaire d’avoir
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de trés bonnes performances sur les circuits ¢lémentaires. Encore une fois, dans un souci de
sélection vis-a-vis des objectifs de ces travaux de thése, nous allons nous concentrer sur les
core-chips entierement passifs (FETs utilisés en transistors froids seulement et pas
d’amplification [35]). En effet, I’ajout en cascade de circuits passifs comme ceux présentés
dans les parties précédentes induit souvent des pertes d’insertion trés importantes. Il arrive
donc qu'un LNA ou qu’un VGA soit ajouté pour venir compenser ces pertes mais cet ajout
fait exploser la consommation DC qui pouvait étre nulle jusque 1a [36], [37].

45*Block Transmit &

§ Receive Amp.
§-bit Block
Phase Shifter

1

« 5it
Attenuater

Figure 1.21. Photographie de deux core-chips 5 bits [38] (a gauche) et 6 bits [18] (a droite)

Nous avons pu le voir, les déphaseurs constituent un élément crucial dans
I’architecture des systemes a formation de faisceau. Ils consomment également la plus grande
surface sur la puce a cause des inductances utilisées. Notre attention est donc centrée sur les
performances des déphaseurs multi-bits dont les caractéristiques définissent les performances
globales du core-chip. Ci-dessous un tableau récapitulatif de I’état de I’art des déphaseurs
passifs.
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Déphaseurs multi-bits Core-chip
Référence [39] [18] [22] [29] [38] [40]
0.25um 0.25um 0.25um
Technologie 0G4a irsn ()Cllv%rsn Ocﬁgrsn SiGe SiGe SiGe
BiCMOS BiCMOS BiCMOS

Fréquence

2-4 2.5-3 9-15 8-12 - -
(GHz) 13-15 8-12
Résolution

. 4 4 5 4

(bits) > >
S21 (dB) -4£0.8 2£1.5 -15 -12 +15 +15
S11 (dB) <-10 <-8 <8 <-10 -8
P1dB

NC +12 NC NC + +
(dBm) 20 12
Erreur

3 2 12 2 2-
de phase (°) 3 6
Conso
0 60 0 0

DC (mW) NC 135
Surface 2.4x1.1 2.6x1.6 3.1x1.4 NC 2.4x1.6 3.9x4.1
(mm?)

TABLEAU 1. TABLE RECAPITULATIVE DE L'ETAT DE L'ART

La derniére publication du tableau [29] est particuliérement intéressante car les circuits
présentés sont réalisés dans la méme technologie que celle que nous avons retenue pour les
travaux que nous allons présenter. Cela permettra de pouvoir bien comparer 1’avancement de
nos travaux par rapport a 1’état de I’art. Nous remarquons que lorsque la fréquence de
fonctionnement des déphaseurs augmente, les pertes d’insertion explosent et passent de 5-6
dB a4 12-15 dB en bande Ku.
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2 CHAPITRE II - EVALUATION DU DK SGB25V ET
CONCEPTION DES ELEMENTS PASSIFS

2.1 INTRODUCTION

Comme cela a été spécifi¢ auparavant, la technologie retenue pour réaliser les circuits
est la technologie SiGe BiCMOS en 250 um de la fonderie IHP microelectronics. Tout le
développement des circuits de la réalisation des mode¢les et des simulations aux masques sera
fait a partir de la description de la technologie et des Design Kits (DK) fournis. Nos travaux
¢tant exclusivement réalisés pour des applications spatiales le DK IHP choisi pour la
conception des puces est le DK SGB25V car il s’agit du DK en passe d’étre autorisé pour le
milieu spatial. Comme nous 1’avons présenté dans I’introduction et au cours du chapitre I, les
systemes développés pour ce milieu doivent répondre a un trés grand nombre de critéres et de
contraintes imposés par I’industrie. Toute opération de maintenance étant impossible dans
I’espace, les technologies doivent donc répondre a des critéres de robustesse trés importants et
prouver leur capacité a rester opérationnelles pendant des périodes allant de 5 a 15 ans (durée
de vie d’une mission satellite).

L’intérét de cette technologie BiCMOS est sa capacit¢ a intégrer des fonctions
analogiques mais également des fonctions numériques au sein d’une méme puce. Par rapport
aux autres technologies concurrentes utilisées de maniére classique pour les mémes
applications (GaAs ou Indium-Phosphide InP), les technologies (Bi)CMOS présentent
potentiellement une consommation DC beaucoup plus faible, une forte capacité d’intégration
et une grande capacité a étre produites en masse et a faible colt pour des performances RF
quasi-identiques.

Le choix entre BICMOS et CMOS repose ici sur la possibilit¢ de recourir aux
transistors bipolaires (pour des circuits d’amplification principalement) si besoin. Les travaux
publiés dans la littérature montrent qu’il est possible d’atteindre des niveaux de performances
satisfaisants avec les deux technologies et comparables a ce que 1’on peut trouver dans
d’autres technologies plus classiques [40][41].

La bande d’application visée pour nos systemes est la bande [10.7 GHz-14.5 GHz]. La
fréquence de coupure des transistors présents dans le DK utilisé est autour des 100 GHz, ce
qui est largement au-dessus de notre bande d’intérét [42]. Le design de circuits en bande Ku
ne pose donc pas de probléme. La méme technologie en 130 nm est également, depuis peu,
étudiée par I’ESA mais n’est pas nécessaire. Elle viendrait rajouter encore des contraintes de
design (cf. contraintes des masques).
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Ce chapitre va donc tout d’abord présenter et étudier la technologie choisie pour la
réalisation des travaux. La description de la technologie et des composants fournis par le
Design Kit sera détaillée dans la premicre partie. Les composants développés et créés au cours
de la thése seront présentés ensuite (lignes de transmission, inductances, capacités).

2.2 DESCRIPTION DE LA TECHNOLOGIE SGB25V

Afin de respecter la confidentialit¢ imposée par le NDA (Non Disclosure Agreement)
conclue avec IHP Microelectronics, toutes les informations détaillées ne seront pas données.
Le design kit ainsi que toutes les informations complémentaires peuvent €tre obtenus aupres
de IHP Microélectronics.

2.2.1 Description de la technologie

Le process BiCMOS développé par la fonderie est présenté dans une version
simplifiée sur la figure ci-dessous. Cette technologie n’est pas la plus récente de la fonderie
mais est en cours de qualification pour des applications spatiales et permet de réaliser des
puces a faible cotit. La technologie compte 5 niveaux de métallisation en aluminium dont
deux plus épais pour réaliser notamment les lignes de transmission (cf Figure 2.1). On
retrouve donc les deux niveaux supérieurs appelés Top Métal 2 (TM2) et Top Métal 1 (TM1)
d’épaisseurs respectives de 3um et 2um. Les niveaux directement en dessous sont les couches
Meétal 3 (M3), Métal 2 (M2) et Métal 1 (M1), toutes d’une épaisseur d’environ 1pum. Entre
chaque couche métallique se trouve du dioxyde de silicium (SiO2) d’une permittivité de 4,1.
La hauteur totale de cet empilement est Iégerement supérieure a 15um, ce qui peut rendre
difficile le design de composants passifs (cf. section 2.3).
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Passivation

Top Metal 2

Via

Top Metal 1

Metal 3

Metal 2

Metal 1

Figure 2.1. Empilement de la technologie 0.25pm de IHP

Des vias en Tungsténe assurent la continuité électrique entre les différents niveaux de
métallisation. Les pads de contact sont réalisés en aluminium également et I’empilement est
recouvert par une couche de passivation pour protéger les puces de I’oxydation. Le substrat en
silicium (SI Bulk) situé¢ sous cet empilement, présente une permittivité &, = 11.9, une
conductivit¢ o = 50 Q.cm pour une hauteur totale de 750pum (réduite < 300pm apres
amincissement).

2.2.2 Présentation des transistors MOS

2.2.2.1 Principe

Le design kit utilisé pour réaliser ces travaux de thése propose deux modeles des
transistors MOSFETs (Metal Oxyde Semicondutor Field Effect Transistor): un NMOS et un
PMOS. Ces deux transistors seront donc la base de tous les circuits réalisés par la suite. Ces
transistors sont basés sur I’effet de champ. Lorsque la tension de grille est supérieure a la
tension de seuil (V> V1y), on observe une accumulation de charge a ’interface SiO2 et
I’apparition d’un canal. La grille controle la densité des porteurs dans le canal du transistor et
donc le courant électrique. Le canal relie deux zones a fort dopage entre lesquelles on
applique une tension qui permet ou non de faire passer le courant. La représentation
schématique de ces composants est donnée en Figure 2.2 [43].
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D D D
nMOS G G=0 J OFF G=1 | ON
|
S S S
s S S
pMOS G G=0 J ON G=1 J OFF
[
D D D

Figure 2.2. Représentation schématique des transistors MOS : NMOS, PMOS

Les ports G, S, D et B représentent respectivement la grille du transistor, la source, le
drain et le bulk (ou body). Par la suite nous consideérerons uniquement les transistors NMOS
puisque les PMOS ne seront pas utilisés dans les designs. Pour les transistors de type n, le
potentiel appliqué sur la grille doit étre positif pour réaliser un canal de conduction
d’¢électrons.

Les parametres principaux concernant nos deux types de transistors sont résumés dans
le tableau suivant [42] :

SGB 25V

Tension 25V

d’alimentation
Vg (tension de 06V
seuil)

nMOS Tour @VG=2.5V 540 pA/um
Lorr 3 pA/um
Vg (tension de -0.6 V
seuil)

pMOS lout -230 pA/um
Lorr -10 pA/um

TABLEAU 2. CARACTERISTIQUES DES TRANSISTORS DU DK SGB25V

2.2.2.2 Structure
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La figure suivante permet d’illustrer la structure d’un transistor NMOS en technologie
CMOS [44]. On peut visualiser sur ce schéma les différents paramétres permettant le
fonctionnement du composant. On remarque ainsi a gauche de la grille la source et a droite, le
drain. Les ¢électrons sont drainés lorsque la tension Vpg est positive. Le courant circule donc
dans la direction drain/source. Le schéma est accompagné d’une vue masque issue du design
kit qui montre la correspondance avec le masque.

Espaceur

Siliciure

X

latéral [ e aH
Sio, | i ! 5—%;

| 0SAL-H- 4R0SAL |
Substrat Si (caisson P), concentration des impuretés N

L Lant

vl :
"

Figure 2.3. Représentation d'un transistor NMOS et vue masque

2.2.2.3 Simulations des modeles du Design Kit

Bien que la technologie soit décrite sous I’appellation BiICMOS 250 nm, la longueur
des doigts de grille des transistors est au minimum de 240 nm. Une augmentation de cette
largeur a 280 nm permet la conception de designs plus robustes. Comme cela a été¢ présenté
dans le chapitre précédent, les transistors seront utilisés dans nos designs comme des éléments
froids uniquement comme des interrupteurs. La Figure 2.5 présente le comportement
(parametres S) d’un transistor NMOS, utilis€ comme commutateur en régime de
fonctionnement saturé/bloqué. Le transistor se comporte comme un interrupteur entre la
source et le drain tandis que le bulk est directement reli¢ a la masse (cf Figure 2.4). Les autres
paramétres  sont  fixés a  ng (nbdedoigts de grille) = 10; W = 100 um; L =
280nm @12.5GHz.
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Ve
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Figure 2.4. Schématique d'un transistor NMOS en fonctionnement commatateur controlé par la grille
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Figure 2.5. Simulations des paramétres S d'un commutateur NMOS en série

Cette figure met en évidence les différents régimes de fonctionnement de notre transistor
lorsque la commande de grille varie. La tension de seuil apparait clairement et est de 0.6V
comme mentionn¢ dans le TABLEAU 5. La partie gauche du graphe (Vs=0) correspond a 1’état
bloqué du transistor. Vgg est inférieur a la tension de seuil, il n’y donc pas d’apparition du canal
et le transistor ne conduit pas de courant. La partie centrale (Vg < Vg < 2.5V) correspond au
régime linéaire. Finalement la partie droite du graphe (VG < 2.5V) correspond au régime saturé.
Vgs>Vrh et Vps>Vpssa, 0n observe un pincement du canal c6té drain et le courant ne varie plus

avec Vps.

Ce modele de transistor est celui qui va étre utilisé pour chaque run. Il est donc tres
important de s’assurer de la bonne modélisation du comportement du transistor. Des
transistors seuls ont été implémentés sur les puces au cours des différents runs. Ils nous
serviront a établir des modeles de rétro-simulation lorsqu’il y aura des écarts entre simulations
et résultats de mesure. Le méme transistor en configuration série (cf Figure 2.4) a été simulé
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sous CADENCE et ADS et mesuré en salle de caractérisation apres fabrication pour
comparaison.

I =&=—Tr 90pum Simulations

Transmission (dB)
=

Tension de grille VG (V)

Figure 2.6. Comparaison simu/mesure de la réponse en transmission du transistor

Cette comparaison entre les simulations et les mesures montre un écart entre le modele
et la réalité. La réponse du transistor a été mesurée sur une puce avec le transistor seul. Une
calibration TRL a permis de venir mesurer les parametres S directement a 1’entrée et a la
sortie du transistor. On note une différence de 0.5dB lorsque le transistor est saturé (VG>2V).
On reléve également une différence importante lorsque le transistor est bloqué. Une
transmission a seulement -10dB n’est pas suffisamment bloquante et pourra expliquer des
¢carts simulations/mesures sur des circuits plus complexes.

En considérant ’utilisation faite des transistors dans les designs qui nous intéressent, il
n’est pas pertinent de rappeler le modele équivalent petit signal d’un transistor MOS. En
revanche, la modélisation d’un transistor en configuration commutater est intéressante (cf
Figure 2.7) [45]. Ce mode¢le correspond a la configuration présentée Figure 2.4 avec le bulk
connecté au substrat et au plan de masse, et le contrdle assuré par la grille. On remarque la
modélisation de la diode entre la source et le drain, et le substrat (Figure 2.7 (a)). La Figure
2.7 (b) présente un modele petit signal de 1’état ‘ON’ du transistor [46][47]. Aux fréquences
basses, le transistor peut étre modélisé uniquement par la résistance Ron qui va déterminer les
pertes d’insertion. Lorsque la fréquence de travail augmente, les petites capacités parasites
vont induire un couplage capacitif qui va augmenter encore les pertes d’insertion. La valeur
de la résistance Roy est directement liée a la taille du transistor. La Figure 2.7 (¢) correspond
au modele équivalent de 1’¢état ‘OFF’ [46][47]. Dans ce cas-la et pour les fréquences assez
hautes, le transistor peut se modéliser uniquement par la capacit¢ Copr. L’isolation du
transistor est directement liée a cette grandeur.
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(b) (©)

Figure 2.7. Modélisation d'un transistor nMOS
(a) vue en coupe du transistor
(b) modéle équivalent de I’état ‘ON’
(¢) modéle équivalent de I’état ‘OFF’

Nous verrons dans le chapitre suivant les pistes pour améliorer les performances du
transistor en utilisant différentes techniques telles que le substrat flottant.

2.2.3 Capacités

Pour la conception de circuits MMIC RF en bande Ku, I’utilisation de capacités est
indispensable. Ces composants RF peuvent avoir un gros impact sur le fonctionnement d’un
circuit en particulier. Il faut donc veiller a ce que ces derniers présentent un facteur de qualité
important et une excellente linéarité. Les capacités MIM (Metal-Insulator-Metal) ou MOM
(Metal-Oxyde-Metal) sont donc les solutions les plus couramment utilisées pour des
applications MMIC en bande Ku. Les capacités MIM sont constituées de deux plaques
métalliques séparées par une couche de diélectrique. Les capacités MOM par contre sont
simples de fabrication et n’ont pas besoin de ce diélectrique particulier. Cependant les
premieres présentent une capacité par unité de surface plus importante et sont généralement

\

plus fiables. Leur fonctionnement est celui d’un condensateur a plaques classique ou la
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capacitance est directement liée a la surface des plaques et a la distance qui les sépare. Cette
relation est donnée par 1’équation suivante :

A
C = Erfoa (18)

avec &, la permittivité du diélectrique, 4 la surface des plaques et d la distance les séparant (le
champ de fuite n’est pas pris en compte par cette relation).

M FeeD LINE (M3)
@ VIA

[ Top PLATE (MIM LAYER)

BoTTOoM PLATE (M2)

(a) (b)

Figure 2.8. (a) Vue de dessus d'une capacité MIM et (b) vue en coupe

Le DK met a notre disposition un modele de capacité MIM similaire a celui présenté
en Figure 2.8. On remarque que les niveaux de métallisation utilisés sont les niveaux Metal3
et Metal2 ainsi qu’une couche intermédiaire supplémentaire. En effet pour des applications
RF, les condensateurs doivent pouvoir aller de quelques fentoFarad (fF) pour des éléments de
designs a plusieurs nanoFarad (nF) pour des capacités de découplage. Il faut donc avoir des
composants présentant une grande capacitance par unité de surface. La distance entre deux
couches métalliques successives dans la technologie 0.25um de IHP est trop importante pour
permettre de type de performance. La solution est donc de recourir a une couche intermédiaire
située entre les niveaux métalliques. Le modéle donné par le design kit permet donc d’obtenir
une capacitance de 1.0 fF/pm?.

2.2.4 Résistances

Les résistances utilisées dans les technologies silicium ont plusieurs fonctions. Elles
peuvent étre implémentées comme des ¢léments de design d’un circuit (atténuateur type I1) ou
pour réaliser un découplage RF/DC. Les résistances sont donc fabriquées via des bandes de
Polysilicium. Des contacts situés sur le dernier niveau de métallisation permettent de rejoindre
des zones dopées particulieres réservées a la conception de résistances.
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[ CONTACT (M1)

[ VIA TUNGSTENE

[7] PoLysILICIUM (POLY LAYER)
[1] SUBSTRAT (SI)

] Diélectrique (SiO,)

Figure 2.9. Structure d'une résistance CMOS

Différents modeles de résistances sont proposés par le design kit en fonction du
besoin. Des résistances dopées N sont utilisées pour les résistances de faible valeur. Pour des
résistances de valeur légérement supérieure, il sera possible de recourir a des résistances
dopées P'. Finalement les résistances qui serviront pour I’alimentation DC des transistors
(typiquement plusieurs kQ), un dernier modele a été implémenté. Les performances de ces
différents composants sont résumées dans la Table 2.

SGB 25V
N Polysresistor 210Q/o
P" Polysresistor 310Q/o
High Polysresistor 2000Q/o

TABLEAU 3. CARACTERISTIQUES DES RESISTANCES DU DK SGB25V

2.3 ETUDE SUR LES ELEMENTS PASSIFS

Les modéeles de composants disponibles dans le design kit permettent d’avoir accés a la
quasi-intégralité des composants nécessaires au développement des fonctions RF que nous
souhaitons réaliser. Cependant certains éléments ont été étudiés et redéveloppés pour
différentes raisons. Un nouveau modele de capacité a été simulé afin de compléter la gamme
des valeurs a notre disposition. Les inductances ont également fait 1’objet d’une étude
compléte qui a été conclue par des mesures sous pointes des puces fabriquées. Des bobines
spirales seules ont été implémentées sur le masque pour vérifier la validité du modéle (tout
comme les lignes de transmission).

2.3.1 Outils de conception et de simulation

Les composants développés au cours de ces travaux de thése ont été¢ congus et simulés
a I’aide de divers outils de modélisation et de simulation.
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ASITIC.

ASITIC (Analysis and Simulation of spiral Inductors and Transformers for ICs) est un
moyen de simulation et de dimensionnement des inductances [48]. Cet outil permet de
calculer la taille, le facteur de qualit¢ ainsi que la fréquence de résonnance propre d’une
inductance spirale. Le métal est modélisé par une approche PEEC (Partial Element Equivalent
Circuits) ou il est discrétisé¢ dans toutes les dimensions. Méme si la résolution est trés rapide,
certains parametres sont cependant mal pris en compte tels que I’inductance et la résistance du
plan de masse. Les courants de Foucault sont également mal pris en compte et on obtient donc
des valeurs pour L et Q l1égerement surestimées.

ADS/MOMENTUM

MOMENTUM est I’outil de simulation électromagnétique d’ADS qui utilise la
méthode des moments pour calculer tous les paramétres demandés. Plusieurs études ont été
effectuées avec ce logiciel. Il est important de réaliser un maillage correct afin de bien
mesurer la variation du champ électromagnétique aux endroits critiques. Il est trés important
de prendre en compte les courants de bord afin d’évaluer au mieux les inductances ou les
capacités. Le logiciel n’est cependant pas un réel outil de simulations 3D. Les éléments sont
modélisés en 2D puis la hauteur est restituée par calcul analytique. Il s’agit d’un logiciel
plutot 2.5D.

HFSS

HFSS est un outil de simulation utilisant la méthode des ¢léments finis. Il utilise un
maillage tétraédrique permettant de mailler a I’intérieur méme des matériaux. La modélisation
est une vraie modélisation 3D permettant de prendre en compte tous les aspects physiques des
systetmes simulés. Chaque passe redéfinit et affine le maillage aux endroits ou le champ
¢lectromagnétique subit les plus grandes variations. Le maillage pouvant étre trés lourd
(plusieurs dizaines de milliers de mailles), le temps de calcul est démultipli¢ lorsque les
critéres de simulations sont trop critiques. Il reste le meilleur outil de simulation pour les
systemes HF étudiés ici.

2.3.2 Etude des éléments capacitifs

2.3.2.1 Modele de la capacite MIM

Les capacités MIM (Metal-Insulator-Metal) sont des composants extrémement
fréquents dans les designs de circuits HF que 1’on retrouve dans les filtres, les amplificateurs
de puissance, les amplificateurs faible bruit, les déphaseurs...[49][50]. Bien qu’un mod¢le de
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capacit¢ MIM nous soit déja proposé, un nouveau modele de condensateur MIM a besoin
d’étre étudié. Certaines valeurs de capacités nécessaires dans le design de déphaseur LSB ne
peuvent étre réalisées (pour des valeurs <30fF par exemple). Le développement de ce
composant a été réalisé via le logiciel de simulation électromagnétique 3D HFSS. Le modéle
de capacité est ici plus simple que celui du DK et correspond au schéma présenté en Figure
2.10 [51].

Port] De-embedded Port2 De-embedded
1 Aw-Bridge :
| '
{Feed Liney, Top Plate ViaContact ¢ Feed Line

Ground Plate

Figure 2.10 Modéle de capacité MIM

Les parameétres de la capacité sont directement extraits des parametres S obtenus par la
simulation HFSS via les matrices de parametres Y et Z [51],[52].

1

C=—o"
1 (19)

—Im (E) w

Im(Yy,)
=— 20
¢ Re(Y11) 20)
Y,(1-S 1+S AYER)

Y, o 1) (1 + 522) + 512571 @1

(1 + S+ Sy3) — S12551

avec w la fréquence angulaire en rad/s et Y;; ’admittance en entrée calculée apres
extraction des parametres S.

La plaque supérieure se situe sur le niveau de métallisation supérieur (TM2) tandis que
I’autre plaque va se situer successivement sur les autres niveaux de métallisation (TM1, M3,
M2). L’augmentation de la distance entre les plaques permet de diminuer la capacitance par
unité de surface. Cela va permettre la création de composants a tres faible valeur pour des
designs ou des valeurs trés faibles seront nécessaires. Les parameétres sont extraits apres
deembedding afin de ne conserver que les performances du composant seul (cf. Figure 2.11.).
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Figure 2.11. Modele de capacité MIM sous HFSS

2.3.2.2 Resultats de simulations et conclusion

Dans le premier cas, les deux plaques sont situées sur les niveaux TM2 et TM1.

U capa_mm_im1 &,

m1 9.8776 8.9196

m2 15.2041 8.8922| T o— e
| Setupl : Sweep
ZUUUU ] | w_mlF:n='20um'
175.00 i -
el -~ 168.7961 Setupl : Sweep|
E 4565612 w_mim="30um’
150.00 — CiR
3 140,015} Setupi : Sweep
w 125.00 i w_mim="40um’
= a — C_{F
| | | 5
E ; Setupl : Sweep
©'100.00 s vi_rrfn;;'SOUm'
75.00 —— Setupi :ssoweep
_ |, w_mim='60um’
50.00 1SR — C_fF
~- 382975} Setup : Sweep
2500 ~ 26,6995 | w_mim='70um"' |,
E T I ]
0.00 - : ; ——— ; ; |
5.00 7.50 10.00 12.50 15.00 17.50 20.00

Freq [GHz]
112.5000

Figure 2.12. Capacité en fonction de la fréquence

La figure précédente présente les résultats de simulations de la capacité pour
différentes surfaces de plaques (variation du parametre W_MIM).

Largeur de la plaque Plaque inférieure sur Plaque inférieure sur
T™1 M3

20x 20 umz CMIM =9 {F CMIM =78 fF

60 x 60 um? Cunv= 54 fF Cumv =31 fF

100 x 100 umz CMIM:157fF CMIM:77fF

TABLEAU 4. CARACTERISTIQUES DES CAPACITES MIM SIMULEES SOUS HFSS
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La valeur des capacités est également proportionnelle a la surface utilisée. On
remarque que plus les plaques sont proches et plus le ratio fF/um? est important. On obtient
donc les résultats les plus intéressants lorsque les niveaux de métallisation concernés sont les
niveaux TM2 et TM1. La capacitance est de 1’ordre de 0.2fF/um? lorsque I’on consideére le cas
avec les plaques situées respectivement sur les niveaux de métallisation TM2 et TM1. Cela
permettra, avec le modele du design kit, de réaliser toutes les valeurs de capacité nécessaires a
la conception de circuits déphaseurs et atténuateurs.

2.3.3 Etude des éléments inductifs

2.3.3.1 Principe

Les inductances constituent les éléments passifs les plus critiques et les plus sensibles
dans la conception de systémes HF. Ces composants peuvent étre réalisés de diverses
maniéres mais les contraintes imposées par le développement de circuits RFIC (Radio
Frequency Integrated Circuits) font que les circuits sont de taille inférieure a la longueur
d’onde et que les ¢léments passifs sont réalisés via des €éléments localisés. Historiquement, les
inductances (et les transformateurs) sont les derniers éléments a avoir été intégrés en
technologie silicium [53]. La technologie sur laquelle ces composants sont implémentés doit
présenter des métaux avec une excellente conductivité ainsi qu’une couche épaisse de
diélectrique.

Bien que les designs kits mettent des modéles d’inductances a notre disposition, ces
derniers ne sont prévus pour des utilisations a notre bande de fréquence. Une étude compléte
sur la réalisation d’inductance HF a donc été conduite. Les modeles d’inductances les plus
classiques sont les suivants :

e Spirale rectangulaire (Figure 2.13 (a)),
e Spirale symétrique (Figure 2.13 (b)),
e Spirale multicouche shuntée (Figure 2.13 (c))

()

Figure 2.13. Modéles d'inductances utilisés dans les circuits HF
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Le modele retenu pour la conception des circuits présenté dans ces travaux de these est
celui d’une inductance spirale (le plus commun dans les designs HF). Tout ayant été réalisé
depuis la conception, jusqu’a la validation du modele de simulation par la mesure, chaque
¢tape sera présentée en détail pour décrire le processus de réalisation du composant.

Les principaux parametres qui vont caractériser une inductance sont :

e la valeur de I’'inductance elle-méme L,
e e facteur de qualité Q,
e la fréquence de résonnance propre SRF (Self Resonance Frequency)

Les modé¢les équivalents permettant de représenter le comportement d’une inductance
en fonction de la fréquence intégrent également des éléments parasites. Ces éléments parasites
(résistances et capacitances) viennent détériorer les performances du composant lorsque la
fréquence augmente. Ils seront étudiés plus en détail dans la partie consacrée aux modeles
équivalents.

L’inductance L correspond a sa capacité a induire ou stocker le champ magnétique.
Elle représente le ratio entre le champ magnétique et le courant électrique circulant dans la
bobine. Les inductances spirale classiques peuvent étre décomposées comme une succession
de brins métalliques interagissant tous entre eux. L’équation de Greenhouse permet de
modéliser ces interactions et de calculer de maniéere effective I’impact de chaque segment de
I’inductance.

n n
L=ZLj+ZMij (22)
7 0]

Lj et Mij représentent respectivement 1’inductance d’un segment de la spirale
rectangulaire et 1’inductance mutuelle entre deux segments. L’inductance résultante de deux
segments perpendiculaires est nulle. Lorsque le courant va dans la méme direction
I’inductance mutuelle est positive et lorsque le courant va dans des directions opposées cette
inductance est négative. L’intérét de réaliser des composants ou le courant circule dans le
méme sens est évident. Cela permet de maximiser I’inductance par surface et de minimiser le
volume et le prix. La Figure 2.14 illustre comment 1’inductance mutuelle est prise en compte
en fonction du sens de propagation du courant.

-54 -



2.3- ETUDE des ¢léments inductifs
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Figure 2.14. Inductance mutuelle pour une bobine spirale en fonction du sens du courant

Le facteur de qualité correspond a I’efficacité d’une inductance a stocker 1’énergie. Un
faible facteur de qualité décrit un composant a fortes pertes tandis qu’un facteur de qualité
infini correspond a un composant idéal. Les origines de ces pertes sont diverses. On peut
recenser tout d’abord les pertes conductrices qui sont directement liées a la conductivité du
métal qui constitue les spires mais aussi les pertes par courant de Foucault et les pertes
diélectriques. Ces différentes pertes varient en fonction de la fréquence et conduisent a des
courbes de facteur de qualité ayant 1’allure suivante :

e —

oy lchN©]

Facteur de Qualité O

=
Cd

Fréquence

Figure 2.15. Allure du facteur de qualité d'une inductance en fonction de la fréquence

Dans la figure précédente nous retrouvons trois zones distinctes de 1’évolution du
facteur de qualité en fonction de la fréquence. Lorsque la fréquence est faible les seules pertes
qui contribuent a la détérioration des performances du composant sont les pertes métalliques
(zone 1 a gauche). Ces pertes diminuent lorsque la fréquence augmente jusqu’a ce que le
facteur de qualité atteigne un maximum (zone 2 dans le rectangle rouge). Viennent ensuite
s’ajouter les pertes dues au substrat qui augmentent avec la fréquence (zone 3 a droite de la
courbe). Le design doit étre réalisé de maniere a ce que le facteur de qualité soit maximal dans
la bande de fréquence de travail.

La valeur de ce facteur de qualité est obtenue de manicre analytique apres extraction
des parameétres S. Les équations suivantes permettent 1’évaluation du facteur de qualité et de
l‘inductance effective du composant [53].
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-1

effzfm [(21) ] (23)
_Im(—Yn)

¢ = Re(riy) 4

2.3.3.2 Modéle et simulation

Le design d’inductance spirale a été largement étudié pour les systémes HF [54] [55].
Des régles de conception ont pu étre développées [56][57]. Les différents travaux cités
précédemment ainsi que I’expérience acquise lors de travaux antérieurs au sein du laboratoire
[58] ont permis de développer des modeles de simulations fiables pour les inductances
spirales.

Le mode¢le d’inductance consiste en une spirale située sur les niveaux de métallisation
supérieurs (TM1 et TM2). Ces niveaux présentent deux avantages majeurs : ce sont les plus
¢loignés du substrat silicium donc idéaux pour diminuer les pertes liées au substrat et ils ont
une bonne conductivité tout en étant épais (réduction des pertes conductrices).

Différents parametres géométriques sont pris en compte lors de la réalisation du
modele. La largeur de la piste est modélisée par le paramétre W, I’espacement entre les
différentes spires par s, le nombre de spires N et finalement la taille de 1’inductance par L
(Figure 2.16). Dans cet exemple, la bobine est constituée de 2 spires, le chemin d’acceés est sur
le niveau de métallisation supérieur TM2. Le niveau TM1 est accessible avec des vias et
permet de passer sous I’inductance.

Espacement s
(spacing)

# Top METAL 2

M Top METAL 1

Largeur de ol B HO ] VIATUNGSTENE
piste W (Width)

—

Longueur L

Figure 2.16. Illustration des parametres géométriques pour une inductance a 2 spires.

Les différents modeles ont été simulés par le biais de plusieurs outils numériques.
Chacun présente ces avantages mais le but final est d’avoir la meilleure représentation
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possible du comportement du composant en fonction de la fréquence. Les origines des pertes
ont été énumérées précédemment mais d’autres phénomenes doivent étre pris en compte
comme I’effet de peau. L’effet de peau ou effet pelliculaire est un phénomeéne
¢lectromagnétique qui fait que le courant a tendance a ne circuler qu'en surface des
conducteurs lorsque la fréquence augmente. Ce phénomene d'origine électromagnétique existe
pour tous les conducteurs parcourus par des courants alternatifs. Il provoque la décroissance
de la densité de courant a mesure que l'on s'éloigne de la périphérie du conducteur. Le champ
¢lectromagnétique varie donc énormément aux bords du conducteur et aux endroits ou il fait
des détours. Le fait de travailler en bande Ku permet quand méme de relacher un peu les
contraintes de maillage des modeles de simulation par rapport a des designs a plus haute
fréquence [54][58].

Jsurf[a_per_m]

2. 4916e+E4
2. 336@e+0Y4
2.18@5%e+E4
2.B24Ee+OY4
1.865%e+@4
1.7132e+04
L 1.5576e+@Y4

1.4819e+84
1.2462ze+@4
1.89@5e+84
9. 3453+83

7.7915e+683

3.1211=+83
1.56436+83
7. 464Ge+E0

Figure 2.17. Courant de surface sur une inductance spirale sous HFSS

L’épaisseur de peau est calculée grace a I’équation :

5= |[— (1)
UOW

Avec o la fréquence angulaire en rad.s”, o la conductivité du métal et p qui représente
la perméabilité du vide (47.107 kg'm-A-s?). Pour des fréquences de travail en bande Ku
(entre 10.7GHz et 14.5GHz), 1’épaisseur de peau obtenue est de 8,256y, = 0.8um. Cette
valeur est a mettre en comparaison avec I’épaisseur du métal conducteur (3um pour TM2,
2um pour TM1). La proximité des différentes spires créant des inductances mutuelles
contraint encore les modeles de simulation en vue d’obtenir des résultats proches de la réalité.

Les modeles de simulations doivent permettre de représenter tous ces phénomeénes.
ASITIC repose sur la méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuits). La plupart des
phénomenes précédents sont pris en compte dans les simulations. La rapidité d’exécution de
ce logiciel en fait un outil excellent pour pré-dimensionner les inductances. Pour les
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simulations via MOMENTUM, le maillage doit étre spécifié et rajouter pour bien mesurer les
variations de champ aux endroits critiques.

No edge mesh Auto-determined edge mesh Determined edge mesh
(Edge width=2 pm) (Edge width=5 um)

Figure 2.18. Illustration du maillage aux bords du conducteur sous MOMENTUM

Comme mentionné¢ dans la section 2.3.1, HFSS permet I’intégration de maille a
I’intérieur du métal et chaque passe surmaille les endroits ou le champ électromagnétique
varie beaucoup.

2.3.3.3 Résultats de simulations et ajout d 'un anneau

Trois types de design ont été étudiés dans cette partie. Un modele avec I’inductance
située directement au-dessus du substrat, un avec 1’inductance placée au-dessus d’un plan de
masse plein et un dernier avec une ouverture dans le plan de masse pratiquée sous
I’inductance spirale.

L’ajout d’un plan de masse avec ouverture présente plusieurs avantages par rapport
aux autres designs. Le premier concerne le découplage avec les autres composants de la puce.
L’ouverture dans le plan de masse permet également aux lignes de champ de passer et de ne
pas étre affectées par la proximité du métal qui viendrait diminuer la valeur de 1’inductance.
Les courants de retour passent ainsi plus loin de 1’inductance (impact direct sur 1’inductance
et le facteur de qualité).
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Figure 2.19. Illustration des courants de retour pour inductance avec ouverture dans le plan de masse[S8]

L’ajout d’un plan de masse dans les modeles des simulations conduit a la prise
en compte pour la bobine, d’une inductance L, du plan de masse et d’une partie résistive R
supplémentaires. Cet anneau est bien représenté sous HFSS ou son influence rentre en compte
dans le calcul de la valeur d’inductance et du facteur de qualité. ASITIC par contre ne pourra
pas completement intégrer 1’effet d’un plan de masse dans ces calculs ce qui conduit a des
valeurs de L et Q surestimées. Il faut noter que plus I’ouverture est grande, moins le champ
est perturbé par le plan de masse et on obtient une valeur d’inductance et un facteur de qualité
meilleurs. Le design présentant une ouverture dans le plan de masse est trés intéressant au
niveau de la surface qu’il occupe par rapport a une inductance ayant un plan de masse plein.

600

500 r % ‘ ‘ ‘
T
o 400 et Indl saNs pdm ASITIC
[J]
Q
g 300 e |nd pdm ouvert HFSS
5 SCC S CCs8soC S soo8cooog| — - ndpdmplein HFSS
'g 200 e «@ = |nd pdm plein MOMEMTUM
- === [nd sans pdm MOMEMTUM

100

0
10 11 12 13 14 15

Fréquence (GHZ)

Figure 2.20. Comparaison des valeurs d'inductances simulées selon différents cas
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Figure 2.21. Comparaison des facteurs de qualités simulés selon différents cas

Les figures précédentes présentent les résultats de simulations d’une inductance ayant
les caractéristiques suivantes : L = 125um, W=15um, § = Sum et N=2. Conformément a ce
qui est attendu on remarque I’influence négative d’un plan de masse plein sur I’inductance et
le facteur de qualité. Les résultats de simulation HFSS et MOMENTUM sont comparables
pour les valeurs d’inductances. ASITIC présente des performances surestimées par rapport
aux autres outils de simulations.

On se retrouve donc avec trois types de designs : sans plan de masse, plan de masse
plein et plan de masse avec ouverture. Le premier design est la solution la plus compacte. Le
second présente une inductance réduite et le champ H est modifié par la présence de la masse.
Un autre effet néfaste est la baisse de la fréquence de résonnance (due a la capacité induite par
la masse). Le dernier design est intéressant d’un point de vue de D’intégration. S’il est
nécessaire d’avoir un plan de masse sous 1’inductance cette derniére solution est le meilleur
compromis entre pertes et intégration.

2.3.3.4 Modele de circuit équivalent

Les simulations des circuits ¢tudiées par la suite se situent dans deux domaines
distincts : le domaine temporel et le domaine fréquentiel. Pour les simulations dans le
domaine fréquentiel, les inductances peuvent étre modélisées par des ‘boites noires’ de
parametres S (issus des simulations HFSS par exemple). Ces boites noires permettront
d’obtenir un comportement des inductances dans les circuits le plus fidéle possible. Pour le
domaine temporel, cette solution peut induire des problémes de convergence et faire échouer
les simulations si I’étude se fait sur une bande de fréquence légerement différente de celle des
simulations de I’inductance.
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Pour résoudre ce probleme, un modele équivalent petit signal de 1’inductance est
ajouté a la place de la boite noire et permet la bonne conduite des simulations. Deux modéles
de circuits équivalents se dégagent : le modele en simple-n et le modéle en double-n. Ces
modeles correspondent a des circuits a éléments localisés. Le premier est celui comportant le
moins d’¢léments. Pour des inductances spirales simples, tous les €éléments peuvent étre
calculés directement a partir des informations technologiques fournies par la fonderie
[59][53].

Figure 2.22. Modéle équivalent simple-w pour une inductance spirale [59]

Le mode¢le simple & présente cependant certaines limitations. Dans le cas ou I’un des
ports de I’inductance est reli¢ a la masse ou a une alimentation, la modélisation de la
capacitance n’est pas correcte. Il devient également moins fiable lorsque la fréquence
augmente. Le modele double m est donc préférable. Ces parametres peuvent étre calculés
directement a partir du modéle simple 7w [60].

2.3.3.5 Resultats de mesures

Un modéle d’inductance seule a été implémenté sur le premier run réalisé en fonderie.
Cette structure a pour but de valider le modele de simulation et d’apporter des certitudes pour
la suite des travaux. Les inductances constituent un élément clé¢ des circuits déphaseurs
MMIC. 11 est donc vital de confirmer le travail de modélisation par des résultats
expérimentaux. Les mesures ont ét¢ effectuées avec une station sous pointes aprés une
calibration SOLT (Short/Open/Load/Trough) sur plusieurs échantillons.
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Figure 2.23. Inductance présente sur la puce

Les mesures ont ¢été effectuées sur plusieurs puces pour vérifier qu’il n’y a pas de

dispersion technologique lors de la fabrication. La valeur attendue pour I’inductance mesurée
ci-dessous est 1.030 nH sur la bande de fréquence [5 GHz ; 20GHz]. On obtient donc un écart
de 6% entre les simulations et les mesures.
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Figure 2.24. Mesure des valeurs d'inductances

La valeur montante de L lorsque la fréquence diminue peut s’expliquer par I’impact
des fréquences mutuelles en basse fréquence. On remarque tout de méme que les valeurs de
chaque échantillon sont trés proches a I’exception d’un seul échantillon (erreur peut-étre due a

la pose des pointes).
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2.3.4 Lignes de transmission

Les lignes de transmission auront deux rdles principaux dans ces travaux de these. Le
premier est d’assurer la connexion entre les composants lorsque ces derniers ne sont pas
proches géométriquement. Le second est de servir pour des cellules de déphasage a lignes
commutées.

Le design de ces lignes s’est porté sur des lignes micro-rubans. Elles permettent d’avoir
des structures plus compactes que celles utilisant des lignes coplanaires. La ligne est un ruban
métallique conduisant le signal situé au-dessus d’un plan de masse plein. Trois parameétres
permettent de dimensionner la ligne : la largeur du ruban W (Width), I’épaisseur du ruban T
(Thickness). La structure est décrite dans la figure suivante.

Signal

Diélectrique

Plan de Masse

Figure 2.25. Ligne micro-ruban

Les différents niveaux de métallisation sont utilisés pour réaliser la ligne. La ligne
porteuse du signal est située sur le niveau TM2. Il s’agit du niveau supérieur qui est aussi le
plus épais. Il est designé pour cette application précisément. Le niveau M1 (le plus bas) est
utilisé¢ pour faire le plan de masse. Le plan de masse n’est pas infini a cause des contraintes
imposées par la technologie en termes de taux de remplissage des niveaux de métallisation.
Les lignes ont ét¢ dimensionnées a 50Q a I’aide de 1’outil ADS. Le chapitre suivant étant
consacré entierement aux lignes de transmission, ce sujet sera abordé plus en détail.
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3 CHAPITRE III - LIGNES DE TRANSMISSION A ONDES
LENTES

3.1 INTRODUCTION

L’objectif de ce chapitre est de présenter 1’é¢tude de lignes de transmission a faibles
pertes basées sur la technique des lignes a ondes lentes (Slow Wave Lines SWL). Ces lignes
de transmission ont pour but d’optimiser les performances des circuits CMOS et permettent
de rendre les structures plus compactes (elles permettent de diminuer la longueur physique
des lignes de transmission) [61][62]. Les technologies CMOS et BICMOS ¢étant de plus en
plus utilisées pour la réalisation de circuits HF, elles deviennent des candidates tres
intéressantes pour les systémes de controle des antennes a formation de faisceaux développés
pour le milieu spatial (Beamforming Antenna Control Systems BACS). Les lignes de
transmission dans les BACS sont principalement utilisées pour la réalisation des déphaseurs
(ou elles consomment énormément de surface (avec les inductances). Ce type de topologie
pourrait donc permettre de diminuer la taille des circuits MMIC et remplacer les lignes qui
assurent I’interconnexion des composants ou qui agissent comme des lignes a retard [63][64].

Leur principe de fonctionnement sera donc présenté en premier suivi de la recherche
d’un mode¢le électrique équivalent et de 1’établissement d’un modele de simulation pouvant
retranscrire le comportement des lignes. Les derniéres parties exposeront les résultats de
simulations et de mesures ainsi que le développement d’un nouveau type de lignes a
méandres.

3.2 PRESENTATION DES LIGNES DE TRANSMISSION A ONDES LENTES

A hautes fréquences (>GHz), les lignes de transmission méme si elles ne possédent pas
de rdle crucial dans une fonction HF ont un impact non négligeable sur les performances du
circuit. Le fait d’avoir une technologie avec un substrat silicium implique des pertes
d’insertion importantes lorsque la fréquence augmente. Cela est di au faible facteur de qualité
des lignes de transmission. De plus les circuits composant les systémes de controle des
antennes a formation de faisceaux sont majoritairement réalisés a I’aide d’¢éléments localisés
qui présentent également de mauvais facteurs de qualité lorsqu’ils sont intégrés en
technologie CMOS. Deux choses motivent donc le développement des lignes de propagation
performantes : I’amélioration des pertes d’insertion et de la capacité d’intégration des circuits.
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3.2.1 Parametres caractéristiques

Afin de pouvoir définir 1’état de 1’art par la suite et de pouvoir comparer les différentes
topologies certaines notions doivent d’abord étre définies. Les lignes a ondes lentes sont avant
tout des lignes de transmission et peuvent donc étre caractérisées par les mémes parametres
que ces dernieres.

Un trongon de ligne élémentaire peut étre modélisé par quatre parametres. Deux
concernent le conducteur : la résistance linéique R définie en Q.m™ (correspond aux pertes

résistives) et Iinductance linéique L en H.m™'. Les deux autres correspondent a ’influence du
diélectrique : la capacité linéique C en F m™ (correspond au couplage entre les conducteurs) et
finalement la conductance linéique G en S m™ (pertes diélectriques). La figure suivante
présente la modélisation d’un trongon de ligne de transmission avec les paramétres RLCG qui
viennent d’étre décrits.

R L

—AM—M :

Figure 3.1. Modéle RLCG d'une ligne de transmission

Une ligne de transmission est ¢galement caractérisée par son impédance
caractéristique Z. et par la constante de propagation y. L’impédance est exprimée par la

relation :
R+ L
B (25)
G+jCw
La constance de propagation est une grandeur complexe définie par
¥y = a+jf =R +jLw)(G + jCw) (26)
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Avec R, L, C et G comme définis ci-dessus. a et B constituent respectivement la

constante d’atténuation exprimée en Np.m™ (1 Neper = 8.688 dB) et la constante de phase en
-1
rad.m".

Dans le cas de lignes a faibles pertes R et G sont négligées et 1’expression de
I’impédance caractéristique peut étre réduite a

- |z 2
Z, c (27)

Le facteur de qualit¢ Q correspond aux pertes de la ligne en fonction de la longueur
¢lectrique de la ligne [65]. En effet la constante d’atténuation o permet d’exprimer les pertes
d’une ligne de transmission en fonction de sa longueur physique. Cependant comme cela va
étre présenté, des techniques permettent d’augmenter le retard de phase induit par une ligne de
propagation sans modifier sa longueur physique. Pour la plupart des utilisations des lignes de
transmission, la seule référence importante est la longueur de ligne électrique (lignes quart
d’ondes, demi-ondes, filtres, déphaseurs ...). Il n’est donc pas pertinent de considérer les
pertes par une unité de longueur pour comparer deux modeles de lignes ayant une topologie
différente. On se référe plutot au facteur de qualité défini comme suit :

_ B _Trmr ey (28)

2a a * Cg

Q

3.2.2 Lignes de transmission ‘classiques’

Nous allons dans cette partie considérer seulement deux types de lignes de
transmission : les lignes coplanaires et les lignes micro-rubans. La ligne la plus simple est la
ligne micro-ruban. Il s’agit d’un ruban métallique de largeur W (Width) situé au-dessus d’un
plan de masse plein. Les deux éléments sont séparés par une couche de substrat de hauteur H.
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W
{7 Signal
Diélectrique
N
Hv < Plan de Masse

Figure 3.2. Schéma d'une ligne micro-ruban

A Dintérieur d’une ligne micro-ruban, les lignes de champ électromagnétique sont
essentiellement concentrées dans le substrat situé entre la ligne conductrice et le plan de
masse. Une partie des ondes se retrouve aussi dans 1’air libre au-dessus de la ligne. Le mode
fondamental n’est donc pas mode TEM pur mais un mode hybride. La vitesse de phase des
composantes du champ ¢électromagnétique est différente dans le diélectrique et dans 1’air. Il
s’agit d’un mode quasi-TEM. Cette structure a I’avantage d’étre trés compacte et le plan de
masse réalise un blindage naturel qui empéche le champ électromagnétique de pénétrer dans
le substrat silicium situé en dessous (pour les technologies Bi/CMOS)

E
--=-H
7/ Y
b A Y I
‘}Z:.: - l

RO T T R R R A T N R R N T R A RS

Figure 3.3. Représentation des lignes de champ pour une ligne micro-ruban

La ligne coplanaire est une topologie de ligne de transmission qui est devenue
incontournable dans beaucoup de designs de circuits intégrés. Wen a développé cette ligne en
1969 [66] afin de proposer une alternative aux lignes micro-rubans (présentée par Grieg en
1952 [67]). Elle est composée de trois rubans métalliques placés a la méme hauteur. Le signal
est conduit par la ligne centrale de largeur W et le plan de masse est constitué¢ par les deux
autres rubans placés a égale distance de chaque coté de la ligne conductrice. La distance
séparant le plan de masse de signal s’appelle la largeur de fente coplanaire (Gap). Ce
parametre permet de réaliser des designs trés variés en venant modifier directement
I’impédance de la ligne.
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Figure 3.4. Schéma d'une ligne coplanaire

Le process de fabrication est simplifié car les lignes sont situées sur le méme plan. La
possibilité de jouer sur plusieurs paramétres lors de la conception de la ligne permet d’avoir
plus de souplesse qu’une ligne micro-ruban. La proximité de rubans situés a la méme hauteur
assure aussi un blindage par rapport aux structures proches. La topologie présente tout de
méme un défaut, son encombrement.

De par leur simplicité¢ les lignes micro-rubans sont les plus utilisées dans les
technologies HF. Toutefois le développement de technologies de plus en plus petites (CMOS
65 nm, CMOS 22nm...) a pour conséquence de réduire la taille du BEOL (Back End Of
Line). Cette réduction a un impact négatif pour la conception de lignes de transmission micro-
rubans a hautes performances. En effet, le plan de masse situ¢ sous la ligne assure un blindage
et limite les pertes liées au substrat. Cependant afin de conserver une impédance
caractéristique ¢élevée il convient de diminuer la largeur du ruban conducteur et donc
d’augmenter les pertes conductrices. Méme si les lignes coplanaires (aussi appelées Coplanar
Waveguide CPW) permettent d’éviter ce probléme, nous restons intéressés par les lignes
Micro-Strip (MS) et leur forte capacité d’intégration, cruciale pour des applications spatiales.

Afin de compacifier les structures et de réduire les pertes d’insertion induites par les
lignes de transmission, de nombreux travaux ont été effectués sur 1’utilisation du phénomene
d’ondes lentes. Cette technique consiste a modifier la vitesse de phase v, de la ligne (et donc
la longueur d’onde aussi) en modifiant sa géométrie. La relation entre les deux grandeurs est
rappelée par la relation suivante :

Co

Vp=———== Ag*f 29
¢ 1/£reff 9 ( )

La modification (augmentation) de la permittivité effective de la ligne de transmission
permet de réduire la valeur de la vitesse de phase et d’augmenter la longueur électrique de la
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ligne. L’ajout d’éléments distribués ou localisés permet cette modification de €. Cette
technique permet de réduire potentiellement la longueur physique des lignes de propagation.
Nous utiliserons le facteur d’ondes lentes ou facteur de miniaturisation SWF (Slow Wave
Factor) pour quantifier ce potentiel. Il s’agit du rapport des longueurs électriques d’une ligne
a ondes lentes et d’une ligne classique (pour une longueur physique donnée).

3.2.3 Lignes de transmission a ondes lentes

Dans le cas de I’utilisation et de la mise en place du phénoméne d’ondes lentes, deux
philosophies sont possibles. Soit la technologie est modifiée et des matériaux a trés forte
permittivité sont utilisés afin de réduire directement la vitesse de phase [68]. Soit des ¢léments
distribués (ou localisés) sont implémentés tout au long de la ligne pour modifier
artificiellement la vitesse de phase.

La premicre technique trés intéressante permet une réduction des pertes tres
importante mais elle n’est malheureusement pas compatible avec notre process technologique.
Notre attention sera donc essentiellement portée sur la seconde méthode. Dés la fin des années
70, des lignes coplanaires sont chargées avec des capacités intégrées qui permettent de réduire
la taille de la structure [69]. Des ouvertures dans le plan de masse des lignes micro-rubans
sont aussi effectuées (lignes DGS Defected Ground Structure) et permettent d’obtenir des
résultats similaires. Ces ouvertures sont aussi possibles pour les lignes coplanaires [70].Ces
fentes viennent ainsi modifier I’inductance lin€¢ique et la capacité¢ liné¢ique de la ligne et
induisent un effet d’ondes lentes. Les topologies fonctionnent de maniére duale, pour les
lignes micro-rubans, I’inductance linéique varie énormément alors que la capacitance reste
quasi-inchangée. L’inverse se produit pour les lignes coplanaires, c’est la capacité linéique
qui sera fortement impactée.

Ces premiers travaux sur la modification de ’inductance et de la capacité liné¢ique ont
conduit au développement de nouvelles techniques pour diminuer la vitesse de 1’onde. La plus
intéressante est celle des lignes a ondes lentes distribuées. Les lignes sont donc chargées par
des ¢léments distribués le long de la ligne. Ces ¢léments sont des barreaux flottants appelés
‘barreaux’ situés sous la ligne de signal et orientés de fagcon orthogonale par rapport au sens
de propagation. Dans le cas d’une ligne micro-ruban des ouvertures sont pratiquées a
intervalles réguliers dans le plan de masse situé sous la ligne [63]. L’espacement entre les
fentes est trés faible en comparaison de la longueur d’onde et la charge peut donc bien étre
considérée comme distribuée. Pour les lignes coplanaires des rubans sont situés de la méme
maniere sous la ligne de propagation et les rubans de masse [71]. Ces topologies sont
référencées sous 1’appellation S-CPW (Slow-wave Coplanar Waveguide) pour les lignes
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coplanaires et S-MSL (Shielded Micro-Strip Lines) pour les lignes micro-rubans. La Figure
3.5 permet d’illustrer les topologies dans les deux cas.

Signaline +—~.~ 1 > =
Greund plane ’ ,;é{ //.J"’ 7
| Si0, |1um /\g e -
0.64 pm y : Ty g 4 " D
- "’é E S
0.925 pm /'"{‘==—J //:/,/4//// ~
1 pm — C—1~=~
0.64 pm L = > /./
0.282 ym 0.918 pm Low-resistive substrate = >
Lov P
x* Sibcon Substrate >
(a) (b)

Figure 3.5. Schéma de topologies a ondes lentes pour lignes
(a) coplanaires
(b) micro-rubans

Ces barreaux flottants agissent comme un filtre au niveau du champ
¢lectromagnétique. Espacés correctement, les rubans bloquent le champ électrique tout en
laissant passer les lignes de champ magnétique. Dans le cas des lignes a ondes lentes
coplanaires, le champ électrique étant capté par les barreaux, le chemin des lignes de champ
¢lectrique est raccourci et la capacité linéique C augmente. Le champ magnétique, lui, n’est
modifié que dans le cas ou I’épaisseur de peau est plus faible que I’épaisseur des barreaux.
Méme dans ces conditions le champ magnétique reste quasi-constant et ne modifie donc pas
I’inductance L. Le phénomeéne inverse se produit pour I’inductance et la capacitance linéique
pour le cas des lignes a ondes lentes micro-rubans. Ces deux parametres affectent directement
la vitesse de phase :

Co 1
Vg = =— 30
* " Ve VIC (30)

3.2.4 Etatde l’art

Les phénomenes de lignes a ondes lentes sont d’abord mis en évidence pour des lignes
de propagation micro-rubans [72]. L’expérience présentait plusieurs lignes micro-rubans de
largeur différentes sur un empilement Si/SiO2 ou la conductivité variait d’un échantillon a un
autre (Figure 3.6). Ces travaux ont permis de révéler un mode de propagation a ondes lentes.
Lorsque les conditions étaient réunies le silicium se comportait comme un semi-conducteur et
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le mode se propageant dans la structure présentait de faibles pertes et une faible vitesse de
phase. Le méme phénomene est relevé plus tard toujours par Hasegawa pour des lignes
coplanaires [73].

stnp conductor

b, SiOa
r‘%* Si
b b, metallized back

5, =10000 A, b,=200~ 250pm
a =70, 160, 600,1500um (approximate values)
P (wafer resistivity) =10~10" ohmcm

Figure 3.6. Structure de la ligne MS de Hasegawa

Comme mentionné dans la section précédente le champ magnétique n’est pas affecté
alors que le champ ¢électrique est bloqué. Pour les lignes a ondes lentes coplanaires, ce
phénomene fait augmenter la capacité linéique mais n’affecte pas 1’inductance. L’expression
de la vitesse de phase dans I’équation precédente traduit bien la diminution de vy et le
ralentissement de 1’onde lorsque ce phénoméne apparait. Des pertes trés importantes et une
faible impédance caractéristique viennent toutefois compenser la capacit¢ de miniaturisation
de la ligne.

Des tests d’implémentation de la technique ont été réalisés sur substrat GaAs. Les lignes
coplanaires sont alors chargées par des conducteurs de manicre périodique. Le facteur de
miniaturisation est de 1’ordre de 6 mais comme pour les lignes micro-rubans les pertes sont
trop importantes dés que la fréquence dépasse quelques GHz [74].
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Figure 3.7. Structure CWP a ondes lentes en technologie GaAs[75]

Ces fortes pertes sont essentiellement dues aux courants de Foucault induits par des
rubans trop larges. Les technologies contemporaines étaient plus limitées et ne permettaient
pas de jouer sur toutes les dimensions des composants. Le potentiel de miniaturisation pour
les technologies GaAs n’étant pas suffisamment intéressant lorsque 1’on considére le niveau
de perte, les lignes a ondes lentes n’ont jamais eu de réelles applications.

\

Les premicres implémentations de lignes a ondes lentes en technologie CMOS
remontent a la fin du XX siécle. L’arrivée de technologies plus précises a permis de
développer de nouvelles structures et de mieux cerner les phénomenes physiques. Ces travaux
ont permis la mise en évidence de I'impact des barreaux flottants sur la capacité et
I’inductance des lignes de transmission et sur leur longueur électrique. Les rubans étaient
réalisés avec du silicium fortement dopé. Les boucliers permettaient de réduire les pertes
d’insertion par un facteur 5 par rapport a la ligne classique (@10GHz) [76]. Cependant les
pertes par courant de Foucault augmentent fortement avec la fréquence et les pertes des deux
structures deviennent équivalentes.

Au cours de la derniére décennie, les travaux dans ce domaine ont connu une grosse
avancée (grace a Cheung & al.)[77]. Le principe des lignes reste le méme mais les barreaux
flottants ne sont plus implémentés avec du silicium dopé mais en utilisant les niveaux de
métallisation disponibles dans la technologie (cuivre ou aluminium)[78]. Les barreaux sont
dimensionnés pour étre les plus petits possibles et limiter les pertes par courant de Foucault.
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Figure 3.8. Process utilisés pour les lignes a ondes et photographies des réalisations (ligne 500pum)

La permittivité effective de certaines topologies de lignes est trés élevée (6 fois
supérieure par rapport a une ligne micro-ruban ‘classique’), les pertes sont tres faibles et le
facteur de qualité est important lorsqu’il est comparé a des lignes classiques. Ces résultats
correspondent a des circuits implémentés dans un process BiCMOS 0.18um. Suite a ces
travaux des lignes performantes ont pu étre réalisées. Des facteurs de miniaturisation d’ordre
2-3 peuvent étre obtenus sans dégrader la constante d’atténuation de la ligne. Cela se traduit
par un facteur de qualité supérieur a celui des lignes classiques [71][63]. Les lignes a ondes
lentes micro-ruban (Figure 3.5) présentent elles aussi quelques variations d’une topologie a
une autre pour améliorer le facteur de qualité et diminuer les pertes. La connexion des rubans
a un plan de masse plein sur les extrémités est efficace pour les basses fréquences mais induit
des pertes importantes au-dessus de 60 GHz.

Les lignes a ondes lentes ont été quelque peu utilisées pour des applications HF : LNA
[79], filtre [80], T/R switch [64]... Ces applications sont intéressantes mais laissent entrevoir
que les Slow Wave Lines ont encore énormément de potentiel.

Les lignes a ondes lentes sont plutdt ‘appropriées’ pour des applications a trés hautes
fréquences (>60GHz) car les facteurs de qualités des lignes classiques sont trés mauvais a ces
fréquences. Cependant, méme pour des fréquences en bande Ku, les lignes de transmission a
ondes lentes sont tres intéressantes. Ces topologies nous permettraient de réduire la surface
occupée par les circuits. Comme cela a été présenté, les lignes a ondes lentes coplanaires sont
les plus utilisés. Néanmoins les lignes a ondes lentes micro-ruban méme en étant moins
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performantes permettent d’obtenir des structures trés compactes. Il n’y a pas besoin d’un
espace important entre le ruban de signal et les rubans de masse. Cet aspect est primordial
pour des applications spatiales ou la forte capacité d’intégration est une des contraintes
principales. Notre étude sera donc portée sur le développement de lignes micro-rubans a
ondes lentes plutot que sur des lignes coplanaires.

3.3 REGLES DE CONCEPTION POUR LES LIGNES A ONDES LENTES

Cette section va traiter des modéles de lignes de transmission a ondes lentes
développées pendant les travaux de these, de la mise en place d’un modéle de simulation.
L’influence de chaque parametre géométrique sera également présentée.

3.3.1 Modeles développés

Deux modeles de lignes a ondes lentes MS ont été étudiés durant ces travaux de these.
Pour rappel la technologie est constitué¢e de 5 niveaux de métallisation allant de Metal 1 a Top
Metal 2. Les deux couches supérieures sont plus épaisses et sont utiles pour la réalisation des
inductances et des lignes de transmission. La hauteur totale de diélectrique est d’environ
15um. La couche supérieure TM2 est situ¢ 3 um au-dessus de la couche TM1, elle-méme 1
pm au dessus de la couche M3. La technologie SiGe 250nm de IHP n’est pas la plus
intéressante pour la réalisation de lignes a ondes lentes. En effet la conductivité des métaux
par rapport a d’autres technologies CMOS est trés mauvaise et la distance importante entre les
niveaux de métallisation est un facteur négatif pour I’implémentation de lignes a ondes lentes
efficaces[81].

Les lignes se rapprochent du design classique des lignes a ondes lentes micro-ruban
mais une des deux présente une particularité : les boucliers flottants sont présents sur deux
niveaux de métallisation au lieu d’un seul. Cette manceuvre a pour but d’empécher le champ
¢lectrique de pénétrer a I’intérieur du substrat de maniere encore plus effective (Figure 3.12).
Cela devrait permettre de réduire les pertes de la ligne[63]. Dans les deux cas, la ligne
conductrice est placée sur le niveau de métallisation supérieur TM2. Le plan de masse et les
barreaux flottants sont situés sur le niveau de métallisation le plus proche (TM1) afin de
maximiser le phénomene d’ondes lentes (design 1).

-74 -



3.3- MODELES développés

Gap

2 - e

yd A S ——

e — ST ‘l Ground plane
A P —ia
= — o 7 —
— i
=7 / SRR e )

F e 7 s 4 7 Substrate s

| LV _.//
/
rj/
14

Figure 3.9. Schéma de la structure micro-ruban présentée

Pour la seconde structure les boucliers sont disposés en quinconce sur deux niveaux de
métallisation TM1 et M3 (design 2). Les deux niveaux sont connectés au méme potentiel par
des vias situés aux extrémités des barreaux. Les fentes sont distribuées a intervalle régulier le
long de la ligne. La capacitance par unité de longueur C est maximisée en utilisant les niveaux
les plus proches de la ligne conductrice. Cependant, méme dans cette configuration, la
capacité C est toujours faible et conduit a un facteur de qualité faible. La disposition des
boucliers comme présentée en Figure 3.10 a pour but d’empécher les lignes du champ E de
pénétrer a I’intérieur du silicium et d’améliorer le facteur de qualité Q.

O ,_ [ ™ | Gnd | ™1
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z

T_,x T_)v Design 2

Figure 3.10. Vue en coupe de la seconde structure de ligne a ondes lentes micro-ruban

Les barreaux sont disposés orthogonalement par rapport au sens de propagation du
signal de maniere a ce que les courants de retour soient repoussés loin de la ligne conductrice
contrairement a une ligne micro-ruban classique. La Figure 3.11 illustre ce phénomene.
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Figure 3.11. Illustration des courants de retour dans une ligne 2 ondes lentes micro-ruban

En faisant passer ces courants loin de la ligne porteuse et en jouant sur la distance
séparant la ligne de signal et le plan de masse plein, il est possible de modifier artificiellement
la valeur de I’inductance par unité de longueur L. La vitesse de phase vy est donc controlée
au travers de ces parameétres. Nous nous retrouvons donc avec deux structures potentiellement
trés compactes (en comparaison des topologies coplanaires) et faciles a implémenter en
technologie BICMOS.

TG @LQHQI

Figure 3.12. Champ électrique dans la structure pour le design 1 (a) et le design 2 (b)

3.3.2 Influence des parametres géométriques

Avant de présenter I’influence des différents paramétres sur les performances des
lignes de transmission, une présentation de la géométrie de la ligne doit étre faite. La ligne
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porteuse du signal est un ruban de largeur W (Width). Les rubans situés sous la ligne sont de
largeur SL (Strip Length) et espacés les uns des autres d’une longueur SS (Strip Spacing). Le
plan de masse est séparé de la ligne conductrice par un espacement (appelé Gap). La Figure
3.9 et la Figure 3.10 illustrent les différents paramétres géométriques. La géométrie des lignes
a ondes lentes micro-ruban présentent des similarités avec les lignes coplanaires. Le principe
de fonctionnement est en dualité car dans notre cas c’est I’inductance linéique L qui varie au
lieu de la capacitance C mais les parameétres peuvent s’étudier de la méme manicre.

3.3.2.1 Largeur et espacement des barreaux métalliques

Les rubans qui constituent les boucliers flottants situés sous le signal affectent le
champ électrique. Leur dimensionnement permet de capter ou de laisser passer les lignes de
champ électrique. Comme présenté¢ dans la section précédente 1’efficacité du phénomene
d’ondes lentes repose principalement sur trois parameétres : 1’épaisseur de diélectrique entre
les niveaux de métallisation utilisés, le distance entre le ruban signal et le plan de masse et la
taille des boucliers flottants.

Le dimensionnement des rubans flottants doit étre réalisé de maniére a ce qu’ils soient
per¢us comme un plan de masse plein pour le champ électrique. De manicre générale, plus les
barreaux sont pres du signal, plus ils doivent étre resserrés pour éviter que les lignes du champ
E ne fuient dans le substrat silicium et ne créent des pertes (illustration Figure 3.13). Cette
configuration permet également d’augmenter la valeur de la capacité C[63].

™2 ™2

sio
P2 sio,

|‘é2|‘.:) W e

(a) (b)

Figure 3.13. Illustration des lignes de champ E lorsque les rubans sont espacés (a) et resserrés (b)

Lors de la conception du modele, il a été décidé de placer les boucliers sur le niveau
de métallisation TM1, 2um sous le niveau TM2, pour optimiser 1’effet d’onde lente. Les
barreaux ont ét¢ dimensionnés avec cette contrainte de hauteur fixe entre les niveaux de
métallisation. Des régles de conception ont été établies sur la taille des barreaux[71] et
préconisent un rapport maximal de trois entre la distance séparant deux rubans et la hauteur
TM2/TM1. 1l devient donc intéressant d’augmenter la densité des rubans sous la ligne de
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transmission. On définit la densité comme le nombre de rubans par unité¢ de longueur (cf
relation suivante) :

_ Lsw1 (31)
SS+SL

o : . . SL .
La littérature et les simulations feront ressortir que lorsque le rapport o est conserve,

les pertes de la structure varient peu en fonction de la densité des rubans. Cette faible
variation des pertes se ressent sur le facteur de qualité qui reste aussi presque constant. Il est
seulement amélior¢ si la densité N est suffisamment importante, ce qui traduit I’efficacité du
blindage électrique. Au contraire, lorsque la densité des boucliers flottants est fixe, la

.. SL . N .
variation du rapport S5 Impacte presque tous les paramétres. Quand ce rapport diminue, on

observe une diminution des pertes linéiques et donc une augmentation du facteur de qualité.
Ces regles de conception et les effets de chaque parameétre géométriques sont résumés dans le
tableau suivant :

Pertes Q & £S21

Densité N @ 7 = = 7 =
sS
fixe
N = ~ N =~
SL @ N fixe 7 7 N 7 =
sS
N N s N =

TABLEAU 5. INFLUENCE DES PARAMETRES GEOMETRIQUES SUR LES PERFORMANCES DES LIGNES A ONDES
LENTES

Les lignes a ondes lentes doivent donc étre congues avec une forte densité de barreaux
SL . . e s . :
N et un rapport S5 assez faible pour obtenir un facteur de qualité intéressant. Les simulations

feront apparaitre que la taille des rubans flottants (lorsque la densité N est assez importante)
impacte peu le retard de phase de la ligne lorsque tous les autres parameétres géométriques
sont fixés.
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3.3.2.2 Distance ruban signal-plan de masse

Le champ magnétique est induit et recentré autour de la ligne de propagation. L’ajout
de rubans disposés orthogonalement au sens de propagation a pour effet de repousser loin les
courants de retour et d’augmenter I’inductance lin¢ique de la ligne. Cette augmentation de
I’inductance accroit 1’effet d’onde lente en diminuant la valeur de la vitesse de phase (cf
¢quations précédentes). Le dimensionnement de I’espace séparant la ligne porteuse du signal
et le plan de masse a donc un effet direct sur la phase induite par la ligne a ondes lentes.
Cependant ce parametre doit €tre dimensionné en prenant en compte la largeur du ruban
central. L’impédance caractéristique de la ligne est déterminée par la relation :

S 1
Z, c (1

La modification de cette distance ruban signal-plan de masse agit sur la valeur de L, il
faut réduire la largeur W du ruban central en méme temps que la longueur des barreaux pour
conserver le ratio L/C constant et assurer une impédance caractéristique Z. proche de 50Q.

3.3.2.3 Autres

D’autres parameétres sont trés importants lors de la conception de lignes a ondes lentes.
L’épaisseur des métaux, la conductivité, I’espacement entres deux niveaux de métallisation
sont des parametres pouvant énormément affecter les performances des lignes. Par exemple,
lorsque 1’épaisseur de di¢lectrique entre deux niveaux de métallisation (niveaux de métal de la
ligne et des boucliers flottants) varie, I’impédance caractéristique et la constante d’atténuation
(due aux pertes conductrices) varient. Cependant ces paramétres sont dépendants de la
technologie choisie et ne peuvent pas étre modifiés artificiellement. Notre étude ne prendra
donc en compte que les parametres géométriques sur lesquels nous pouvons intervenir, la
technologie utilisée pour réaliser les travaux de thése ayant déja été fixée au début du projet.

3.3.3 Modéles de simulation

Les lignes ont été simulées a ’aide de 1’outil de simulation électromagnétique 3D
HFSS. Plusieurs solutions ont été envisagées et testées pour représenter au mieux possible le
comportement des lignes. Il est trés important que le modele des lignes a ondes lentes soit
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¢galement maillé a I’intérieur du métal. Deux solutions ont été testées pour assurer des
résultats précis. La premiére consiste a réaliser un simple ‘solve inside’ pour les lignes de
transmission. La seconde consiste a utiliser des ‘dummy boxes’. Chaque ligne de transmission
est constituée de plusieurs couches superposées qui permettent de réaliser un maillage
multicouches encore plus précis, notamment pour le calcul du facteur de qualité.

Pour permettre 1’établissement correct du champ électromagnétique, une longueur de
ligne de quelques ums est ajoutée juste apres les ports d’entrée/sortie. Cette longueur est
ensuite déduite apres de-embedding. Les parametres S extraits apres simulations(ou mesures)
ne rendent compte que de la longueur de ligne intéressante.

Figure 3.14. Modélisation HFSS d'une ligne a ondes lentes micro-ruban

Les parametres S et les parametres a, B, et g.¢ ont €té extraits apres de-embedding. La
figure suivante présente les résultats de simulations pour le facteur de qualité Q pour trois
structures : les deux lignes a ondes lentes et une ligne micro-ruban classique pour servir de
référence.

La Figure 3.15 montre les résultats de simulations des lignes de transmission et permet
la comparaison des différentes structures. Les résultats sont obtenus aprés optimisation des
parameétres géométriques : SL, SS et du Gap. Les rubans sont dimensionnés pour minimiser
les pertes par courants de Foucault tout en conservant un retard de phase important. Les
parameétres sont fixés aux valeurs suivantes : SL = 2pum, SS= 6um et le Gap = 50um.
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Figure 3.15. Comparaison entre ligne micro-ruban classique et lignes a ondes lentes.
(a) constante d'atténuation
(b) constante de phase
(c) permittivité effective relative
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CHAPITRE III - Lignes de transmission a ondes lentes

Les résultats de la constante de phase f montrent que les structures a ondes lentes sont
possibles pour la bande Ku. On remarque un retard de phase 2.5 fois supérieur a celui d’une
ligne classique. Cependant la constante d’atténuation est elle aussi trés importante. On releéve
une atténuation a de 1.5dB/mm @ 12.5GHz contre seulement 0.3dB/mm pour la ligne micro-
ruban simple. La permittivité relative effective est également grandement augmentée grace a
la topologie utilisée. On passe d’une valeur de permittivité relative effective de 3.8 (4.1 pour
le Si0,) a une valeur de 25.

Les simulations mettent aussi en évidence I’impact de I’espacement signal-plan de
masse sur les performances de la ligne. La Figure 3.16 montre que lorsque 1’espacement entre
la ligne et le plan de masse diminue, le champ ¢électromagnétique est plus concentré autour de
la ligne porteuse du signal. Le facteur de qualité Q et les autres constantes a et B diminuent
aussi lorsque la longueur des rubans diminue. Ces variations peuvent s’expliquer par une
variation de I’impédance caractéristique Z. de la structure. Les parametres SS, SL et
I’espacement ligne/plan de masse doivent étre dimensionnés de maniére a assurer une

impédance caractéristique proche de 50Q).
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Figure 3.16. Influence de la longueur des rubans sur les paramétres a, B et ereff

Ces simulations mettent en évidence que plus le plan de masse est proche de la ligne
plus a et B diminuent. La longueur des barreaux doit €tre dimensionné en fonction des
spécifications du cahier des charges en termes de pertes et de compacité. D’apres ces résultats
une réduction 60 % de la longueur physique d’une ligne peut étre atteinte en utilisant une
ligne a ondes lentes plutot qu’une ligne micro-ruban pour un déphasage donné. Une ligne de
longueur 1.54 mm est nécessaire pour obtenir un déphasage de 45° avec une ligne classique
(pour des pertes d’insertion de 0.3-0.4dB). Pour la méme longueur électrique, une ligne de
transmission a ondes lentes de 590um suffit (pour des pertes d’insertion estimées de 0.59-1.25
dB). La longueur des barreaux ici fixé a 50 um pour répondre aux exigences du cahier des
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charges, permet d’obtenir une structure relativement compacte par rapport aux autres
structures a ondes lentes (S-CPW dans la plupart des cas) a 12.5 GHz.

3.4 RESULTATS EXPERIMENTAUX

Les structures présentées précédemment ont ét¢ implémentées sur une puce lors d’un run. La
technologie utilisée pour la fabrication des échantillons est la technologie 0.25um SiGe
BiCMOS de IHP. Deux lignes a ondes lentes (design 1 et design 2) d’une longueur de 500pm
ont été fabriquées ainsi qu’une ligne micro-ruban classique de méme longueur qui servira
d’¢lément de comparaison. Ces mesures ont fait 1’objet d’une publication et ont été présentées
dans [82]. Afin d’éviter un probléme de couplage entre les pointes lors de la mesure une
longueur de ligne supérieure a 300 pm était absolument nécessaire.

3.4.1 Résultats de mesure

Les puces ont ét¢ mesurées en salle de caractérisation en utilisant un VNA (Anritsu
ME7808A VNA) et une station sous pointes. Les parameétres a, B et les paramétres-S ont été
extraits apres de-embeeding. Un kit de calibration TRL (Thru, Reflect, Line) spécial a été
implémenté sur les puces pour enlever I'impact des lignes d’amenées. De chaque c6té des
lignes de transmission, les lignes d’amenées font 150 pm.

-84 -



3.4- RESULTATS de mesure

/| Reference MSL |

Calibration kit

Figure 3.17. Photo des lignes de transmission sur la puce lors du premier run

La ligne micro-ruban de référence est également utilisée comme ¢lément ‘Line’ pour
la calibration TRL.

La Figure 3.18 montre les résultats de mesure obtenus apres de-embedding pour toutes
les lignes de transmission. La largeur de la ligne micro-ruban classique est de 15um. Le plan
de masse est placé sur le niveau de métallisation M1 pour la ligne micro-ruban classique. Les
lignes sont présentées apres optimisation des parametres géométriques en accord avec les
contraintes du cahier des charges (privilégier I’avance de phase tout en minimisant les pertes
par courant Foucault). La géométrie est fixée par SS=2um, SL =2um et Gap = 50um.
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Figure 3.18. Comparaison des mesures pour les lignes a ondes lentes et la ligne classique
(a) constante d’atténuation (dB/mm)
(b) constante de phase (rad/mm)

Les résultats de mesures montrent que les structures sont effectives dans la bande
[10.5 GHz-14.7 GHz]. Par contre les lignes présentent toujours une atténuation plus
importante que la ligne classique conformément aux simulations. Une atténuation liné¢ique de
0.42dB/mm est relevée pour le design 1 (0.5 dB/mm pour le design 2) contre seulement 0.24
dB/mm pour la ligne micro-ruban. Les lignes a ondes lentes présentent un facteur de qualité
supérieur a celui de la ligne classique.
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Figure 3.19. Mesures de I'impédance caractéristique, de la permittivité relative effective et du facteur de
qualité

Pour la ligne micro-ruban classique les pertes d’insertion sont tres faibles et la mesure
se retrouve dans le domaine d’incertitude du VNA. Cela permet d’expliquer pourquoi les
pertes d’insertion diminuent quand la fréquence augmente contrairement a la théorie. Ce
phénomene affecte la valeur du facteur de qualité et empéche une comparaison avec les lignes
a ondes lentes. Toutefois nous pouvons comparer les deux lignes a ondes lentes. Le design le
plus simple présente un facteur Q légerement supérieur au second design di a des pertes
d’insertion moins importantes. Les pertes induites par les vias étaient donc sous-estimées en
simulation et contribuent a détériorer le facteur de qualité. Le fait de placer des boucliers
flottants sur deux niveaux n’a pas eu I’impact voulu a cause des pertes dues aux vias. La
permittivité relative effective est largement augmentée par les topologies a ondes lentes en
comparaison de la ligne classique. On retrouve un rapport 6 entre les deux conformément aux
simulations. L’impédance caractéristique a également été conservée trés proche de 502 pour
les deux lignes a ondes lentes.

Ces résultats de mesure confirment une réduction possible de 58% de la longueur des
lignes de transmission pour atteindre un déphasage donné.

3.4.2 Comparaison avec les simulations

Les mesures révelent plusieurs différences avec les simulations. La plus grosse
différence est au niveau des pertes d’insertion. Un pire cas ¢€tait attendu avec des pertes deux
fois plus importantes. Une modélisation plus précise avec un plus grand nombre de mailles est
donc peut-étre nécessaire. Cependant la capacité de réduction de 60% attendue par les
simulations a été confirmée en mesure. Les simulations présentaient également des
performances trés comparables pour les deux designs des lignes a ondes lentes qui se sont
révélées Etre justes avec les mesures.
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Un autre angle de comparaison concerne les pertes 1égerement plus importantes pour
le design 2 et un facteur de qualité équivalent a celui du design 1. Ces différences entre les
simulations et les mesures peuvent s’expliquer par la modélisation des pertes et des vias. En
effet la description du design kit préconise un tan & (modélisation des pertes pour les logiciels
de simulations) égal a 0. Ce cas idéal n’est pas représentatif de la réalité. Les vias également
modélisés dans HFSS pour connecter les boucliers présents sur plusieurs niveaux de
métallisation (design2) ont été considérés comme idéaux. Il faut donc considérer les
performances équivalentes des deux lignes de transmission a ondes lentes comme une
compensation des pertes. La diminution des pertes par courant de Foucault dans un cas est
compensée par 1’augmentation des pertes conductrices. Les vias connectant le niveau TM1 au
niveau M3 présentant des pertes importantes.

Cependant les lignes restent néanmoins performantes (la constante 3 est multipliée par
un facteur 2.4) et constituent un candidat intéressant pour des cellules de déphasage ultra
compactes. Un exemple de cellule de déphasage basée sur les lignes a ondes lentes est
présenté ci-dessous et sera approfondi dans le chapitre suivant.

Figure 3.20. Prototype de déphaseur basé sur les lignes a ondes lentes

3.5 LIGNES DE TRANSMISSION A ONDES LENTES A MEANDRES

Les lignes micro-rubans a ondes lentes se sont révélées tres intéressantes et présentent
de bonnes performances. Cependant, dans un but d’applications pour des cellules de
déphasage, I'utilisation de ces lignes n’est pas optimal. En effet les designs de circuits
analogiques HF impliquent souvent des contraintes de compacité qui ne sont pas forcément
compatibles avec la géométrie actuelle des lignes que nous avons étudiées. Dans cette
optique, des lignes a méandres ont été développées pour pouvoir étre implémentées dans des
circuits basés sur les lignes a ondes lentes. Des exemples de topologies basés sur ces lignes
seront présentés pour appuyer 1’intérét de ces lignes.
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3.5.1 Principe des lignes a ondes lentes a méandres

La topologie de la ligne & méandre étudiée dans cette section reprend la géométrie des
lignes a ondes lentes classiques. On retrouve un ruban principal conduisant le signal placé au-
dessus de boucliers flottants qui constituent le plan de masse. Dans un souci de simplification
et parce que le fait de placer des boucliers sur deux niveaux de métallisation n’implique par
forcément de meilleures performances, les boucliers sont placés uniquement sur le niveau
TMI1. De maniére générale le plan de masse suit la ligne de transmission lorsque cette
derniére tourne[64]. La Figure 3.21 illustre la fagon dont le plan de masse suit la ligne de
transmission.

Figure 3.21. Photo d'un switch T/R basé sur les lignes a ondes lentes [64]

Le principe de la ligne a méandres présentée dans ces travaux repose sur 1’utilisation
des mémes rubans flottants pour réaliser un unique plan de masse lorsque la ligne tourne. La
topologie de ce design est présentée en Figure 3.22.
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c
[ 100 i 200 (um)

Figure 3.22. Modéle HFSS de la ligne a méandres proposée

Le process de fabrication étant le méme que précédemment et la topologie de base tres
proche, les parameétres géométriques SL (largeur des rubans métalliques) et SS (espacement
des barreaux flottants) ont déja été optimisés et conservent leur valeur (SL = 2um ; SS =
6um). Les barreaux sont donc disposés sous la ligne sauf si elle tourne. La Figure 3.23
présente deux nouveaux parametres déterminants pour les performances de la ligne : le TG
Gap (distance entre les deux plans de masse pleins) et le T Gap (distance séparant les deux
lignes de transmission).

S E
H Gap

LERRNINRRATED

Figure 3.23. Illustration des nouveaux paramétres géométriques

-90 -



3.5- PRINCIPE des lignes a ondes lentes a méandres

Le fonctionnement de ces lignes et la nouveauté repose sur le couplage induit entre les
deux lignes. Le fait d’utiliser les mémes boucliers flottants alors que le sens de propagation du
signal change lorsque la ligne effectue un demi-tour, permet de diminuer les pertes tout en
conservant la phase acquise par I’effet d’onde lente. En effet I’effet d’onde lente est maintenu
par la présence des barreaux situés sous le signal et assure un retard de phase comparable a
celui d’une ligne a ondes lentes micro-ruban de méme longueur (si I’on considere la longueur
déployée de la ligne a méandres). L’autre phénomene crucial est le fait que les lignes de
courants sur les bords de la ligne conductrice suivent le sens de propagation du signal tout le
long (cf Figure 3.24). Lorsque la ligne effectue un demi-tour, les deux portions ont des lignes
de courants de sens opposés. Ces lignes entrainent 1’annulation du courant rentrant dans les
boucliers flottants et conduisent a une réduction des pertes métalliques.

= o ~% Internal current lines
=3  External current lines
: Substrate
— - Ground
4 I - Tline

Figure 3.24. Illustration de I'orientation des lignes de courants dans la ligne de transmission

La distance séparant les lignes de transmission peut étre réduite jusqu’a la largeur W
de la ligne de signal pour maximiser 1’effet sur les pertes métalliques. Ce phénomene est plus
efficace a I’endroit ou la ligne fait demi-tour car les courants se retrouvent opposés alors que
la valeur de la phase de la ligne de transmission est quasi-constante. I devient donc
intéressant de développer une ligne a plusieurs méandres dans le but de vérifier I’efficacité
d’une telle ligne. Une ligne pliée 3 fois a été¢ également développée et va présenter des
résultats prometteurs.
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300

Figure 3.25. Modéle HFSS d'une ligne a plusieurs méandres

3.5.2 Simulations et résultats de mesure

Afin de déterminer le comportement ¢lectromagnétique des structures présentées
précédemment, des simulations ont ét¢ effectuées avec 1’outil HFSS. Ces résultats de
simulations vont dans le sens de la théorie. Lorsque la distance séparant les lignes augmente,
les pertes et la phase augmentent. Si cette distance est inférieure a la largeur W la ligne de
signal, toutes les performances sont dégradées. La distance entre les deux plans de masse
(longueur des boucliers flottants) impacte également les performances globales de la ligne et
doit étre dimensionnée selon les critéres prioritaires du cahier des charges. Un espacement
plus faible conduit une structure plus compacte mais 1’effet d’onde lente est diminué. Ces
observations sont similaires au comportement des lignes a ondes lentes micro-ruban
classiques.

Le tableau suivant regroupe les résultats de simulations et compare les performances
des lignes a méandres aux performances des lignes a ondes lentes fabriquées et mesurées dans
la section «Résultats Expérimentaux» de ce chapitre.
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Ligne a ondes
[10.7 ; 14.5 GHz] lentes micro- Ligne a Ligne a
oo ruban classique méandre Ix** méandres 3**x
[82]*
Réflexion <-20dB -16 dB -14dB
Pertes d’insertion <-0.2dB -0.35dB -0.4dB
Surface 0.075 mm? 0.049 mm? 0.050 mm?
Longueur de la
ligne 500 pm 310 um 170 um
Longueur
déployée 500 pm 610 pm 750 pm
Ao 31.5° 36° 37°

* Mesures; ** Simulations
TABLEAU 6. TABLEAU COMPARATIF DES LIGNES A ONDES LENTES

La longueur des lignes a été choisie de maniere a avoir la méme longueur électrique et
pouvoir comparer les performances. Les nouveaux designs ont une meilleure constante de
phase et sont plus compacts mais présentent des pertes d’insertion 1égérement supérieures.

Ces structures ont ét¢ implémentées sur puce lors du quatrieme run réalisé¢ lors de ces
travaux de these et présentent de bons résultats.

Figure 3.26. Photographie des puces fabriquées

Les lignes ont ét¢ mesurées avec un VNA apres une calibration TRL afin de sortir
I’impact des pads et des lignes d’amenée. Les lignes présentent des pertes supérieures aux
autres lignes micro-rubans. Cela s’explique par la longueur déployée des lignes qui est aussi
supérieure a celle des lignes a ondes lentes micro-ruban classiques. La valeur du retard de
phase est par contre tres intéressante, puisqu’on obtient une amélioration de la constante de
phase pour la ligne repliée x1. On releve @12.5GHz, des constantes de phase f = 1.13
rad/mm pour la ligne repliée x1 et B = 1.03 rad/mm pour la ligne repliée x3 (contre f= 1.08
pour les lignes a ondes lentes micro-ruban droites). Le facteur § est donc conservé grace a ces
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topologies de lignes a méandres tout en ayant compacifié les structures. La surface utilisée est

diminuée de 35%.
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Figure 3.27. Résultats de mesures des lignes a méandres pour les pertes et le retard de phase

Ligne a ondes
[10.7 ; 14.5 GHz] lentes micro- Ligne a Ligne a
oo ruban méandre Ix méandres 3x
classique [82]
Réflexion <-20dB <-12.3 dB <-10dB
Pertes d’insertion <-0.2dB <-0.54 dB <-0.7dB
Surface 0.075 mm? 0.049 mm? 0.050 mm?
Longueur de la
ligne 500 pm 310 pm 170 pm
Longueur
déployée 500 pm 610 um 750 pm
A 31.5° 39° 44°

TABLEAU 7. COMPARAISON DES LIGNES DE TRANSMISSION A ONDES LENTES APRES MESURES

3.5.3 Applications

Enormément de topologies peuvent étre utilisées pour réaliser un déphaseur pour des
applications en bande Ku. Les plus courantes sont les topologies hybrides basées sur
I’utilisation d’éléments localisés LC comme filtres RF. Nous proposons donc une nouvelle
topologie basée sur les lignes a ondes lentes et plus particuliérement les lignes a ondes lentes
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a méandres. Un premier exemple a ét¢ mentionné dans la Figure 3.20. Une autre topologie
(toujours avec le principe de lignes commutées) est illustré en Figure 3.28

V. RFIN Ve
]I_I_Tm | TIT a2
Ve Ve
T . '
TET lTZJ % ;
RFOUT

Figure 3.28. Topologie proposée versus topologie classique

Les résultats treés intéressants des lignes a ondes lentes a méandres et ses applications
potentielles pour des cellules de déphasage font I’objet d’un dépdt de brevet. D’autres
publications sur le méme sujet sont en attente de validation de ce brevet pour étre soumises.
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4.1- APPLICATIONS

4 CHAPITRE IV - DEPHASEURS ET ATTENUATEURS MMIC

4.1 INTRODUCTION

Ce chapitre a pour but de mettre en avant la conception et la réalisation de circuits
MMIC constituant les blocs fonctionnels d’une chaine de commande pour antennes a
formation de faisceaux. Les différents ¢léments la constituant ont été présentés dans le
chapitre 1. Les designs des circuits déphaseurs et atténuateurs seront donc détaillés. Ils seront
réalisés avec les éléments passifs introduits et développés dans le second chapitre.

Les circuits ont été simulés avec les outils CADENCE Virtuoso et ADS a 1’aide du
Design Kit SGB25V. Les puces ont été fabriquées en fonderie chez IHP Microelectronics au
cours de 4 différents runs.

Des cellules ¢lémentaires de déphasage et d’atténuation ont d’abord ét¢ développées et
mesurées seules avant d’étre assemblées comme un core-chip. Le chapitre détaillera leur
conception, les résultats de mesures ainsi que les techniques utilisées pour améliorer les
performances intrinseéques des circuits.

Le but est de pouvoir générer une constellation de type polaire par exemple pour
assurer correctement la formation de faisceau.

& X2
Alt_Pentes=Att_Pertés Deph_Pertes=Déph_Perntes
Att_Commande=Att_ Commande = Deph_Commande=Deph_Commande

2 6-Bit 6-Bit : 020 015 010 - § 010 015 020
Term Term2 7, ‘
Num=1 Num=2 !
Z=50 Ohm Z=50 Ohm

Figure 4.1. Exemple de constellation polaire

4.2 CELLULES ELEMENTAIRES
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Cette partie concerne le développement des cellules ¢lémentaires qui constitueront le
core-chip. Afin de contrdler une antenne a balayage ¢lectronique, il est crucial de maitriser la
phase et I’amplitude du signal. Une loi de phase et une loi d’amplitude sont donc mises en
place par le biais de cellules de déphasage et d’atténuation. Ce sont ces €léments qui seront
abordés dans cette section. L’architecture de ces cellules et leur fonctionnement a déja été
détaillé dans un précédent chapitre mais seront rappelés brievement.

4.2.1 Cellule de dephasage 45°

Le premier ¢lément et le plus important dans la chaine de commande d’une antenne a
formation de faisceaux est le déphaseur. Ce circuit a un impact direct sur les performances du
systeme. Actuellement les solutions core-chip dans le milieu spatial utilisent une approche
‘hybride’. Les circuits numériques (convertisseur série/parallele...) utlisés pour les fonctions
de contrdle et de commande sont réalisés en technologie CMOS alors que les fonctions
analogiques (déphasage et atténuation) sont plutdt implémentées en technologie GaAs. Cette
approche augmente la complexité, la taille et les contraintes des systemes a formation de
faisceau. Le développement de ces fonctions en technologiec CMOS (ou BiCMOS) est donc
intéressant. La capacité d’intégration sur puce silicium et la faible consommation DC aident a
la concepton de ces systémes.

Les déphaseurs intégrés dans ces systemes sont de deux natures, soit ‘numérique’ soit
‘analogique’. Les contraintes du cahier des charges qui nous sont imposées en terme de
consommation DC nous incite a privilégier une solution ‘numérique’. Le déphaseur doit
atteindre 360° de dynamique de déphasage sur la bande de fréquence [10.7GHz — 14.5 GHz].
Il sera constitué¢ de plusieurs cellules mises en cascade pour atteindre la dynamique voulue.
Chaque cellule représente un bit de déphasage. La cellule de poids le plus fort réalise 180° de
déphasage (MSB Most Significant Bit) tandis que la cellule de poids faible (LSB Least
Significant Bit) est déterminée par la résolution du déphaseur. Un systeme 3 bits aura une
résolution de 45° et 8 états de fonctionnement (0°, 45°, 90°, 135°, 180°, 225°, 270° et 315°).

Les cellules sont classées en fonction du déphasage ciblé : les cellules a déphasage fort
(180°, 90°), les cellules a déphasage intermédiaire (90°, 45°, 22°) et les déphasages faibles
(11°, 5°). Les déphasages théoriques des cellules faibles sont : 22.5°, 11.25°, 5.625° que nous
présenterons comme des cellules 22°, 11° et 5° par souci de simplfication.
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4.2.1.1 Conception de la cellule de déphasage 45°

Les cellules avec une valeur de déphasage intermédiaire (90°, 45°) sont les plus
contraignantes pour la conception car le déphasage ciblé n’est ni trop important ni trop faible.
Un premier déphaseur 45° a donc été congu pour évaluer le potentiel de la techonologie.

La topologie retenue est celle présentée dans[29]. Le circuit est un filtre passe bas en
I1. Cette structure n’utilise qu’une seule inductance contrairement a une cellule en T ou une
cellule passebas/passe-tout[18].

L1
My

T

- Q1 L2

L+ Jpm—

Figure 4.2. Topologie e cellule passe bas en II (a) et passe bas /passe-tout (b)

Le déphaseur a deux états de fonctionnement : un état ‘OFF’ (état de référence) et un
état ‘ON’.Lorsque le transistor série devient passant et que le transistor paralléle est bloqué, le
circuit devient une mise en paralléle de L1, des deux capacités C et la résistance Ron du
transistor (Figure 1.14 (a)). Dans ’autre cas, le circuit est un filtre passe-bas en I1 (Figure
1.14 (b)). Les éléments localisés sont déterminés par les formules suivantes :

. ® (32)
Zy * sin tan |5 |
1120 ol - - 2

(O] wo * Zy
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Figure 4.3. Circuits simplifiés des états de référence (a) et de déphasage (b)

Les ¢léments de commutation sont des transistors NMOS issus du Design Kit utilisés
en régime saturé/bloqué. La consommation DC est donc nulle. Dans cette premiére version de
déphaseur, le bulk des transistors est directement connecté a la masse. L’alimentation des
transistors se fait par la grille et une forte résistance est connectée entre la source et la grille
pour servir d’élément RF/DC. Cette résistance a une valeur typique de 10k€Q.

Les simulations circuits ont été faites a 1’aide de 1’outii CADENCE Virtuoso sous
environnement LINUX. L’approche prise pour cette premicre réalisation a ét€¢ de négliger les
¢léments distribués (lignes de transmission) et de ne considérer que les éléments localisés. Les
tailles des transistors ont été optimisées pour s’adapter au fonctionnement du circuit. La
largeur standard des doigts de grille est fixée a 240 nm. Ils ont été élargi a 280 nm afin d’étre
plus robustes. Les capacités et les résistances sont des modeles issus du DK tandis que les
inductances ont été réalisées sous HFSS. Les premiéres simulations ont été faites et
optimisées avec des modeles d’inductances idéales avant d’inclure a leur place des boites
noires de parametres-S contenant les simulations HFSS des bobines ‘réelles’ de méme valeur.

Déphasage (°)
N

40
100 105 1.0 1.5 12.0 125 130 135 140 145 150

Fréquence (GHz)

Figure 4.4. Simulation du déphasage du déphaseur 45°
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Figure 4.5. Simulation des pertes d'insertion et de la réflexion

Aucun ¢lément d’adaptation n’a été rajouté en entrée ou en sortie du déphaseur. Le
déphasage est centré autour de 12.5GHz. Le déphaseur a été envoyé en fabrication apres
optimisation sous CADENCE avec les valeurs de composant suivantes: Q1 W/L =
45/0.28um, Q2 W/L = 100/0.28um, L1 = 480pH (2 spires), L2 = 940pH (3 spires), C= 125fF.

4.2.1.2 Réalisation de la cellule de dephasage 45°

Le masque a été réalisé sous CADENCE. L’alimentation des transistors est réalisée
par I’ajout de pads RF (inclus dans le DK) et de lignes d’amenées. Les résistances RF/DC
sont placées au plus pres des transistors pour maximiser leur efficacité. Le bulk des transistors
est connecté au substrat et a la masse par 1’ajout d’un contact permettant de remonter jusqu’au
niveau de métallisation M1. Les transistors sont protégés des dummies par I’ajout d’anneaux
de garde. Le circuit a été fabriqué en process SGB25V.

La Figure 4.6 montre la photo du déphaseur 45° fabriqué lors du premier run. La
mesure des paramétres-S se fait grace aux pads GSG (Ground-Signal-Ground) situés de
chaque coté du déphaseur. La taille du déphaseur avec les pads est de 0.7x1 mm? On
remarque bien 1’ouverture effectuée dans le plan de masse autour des inductances pour laisser
librement passer les lignes de champ.
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Figure 4.6. Photo du déphaseur 45° réalisé lors du ler run (0.7x1 mm? avec les pads)

4.2.1.3 Résultats de mesure

Les mesures ont été réalisées sur 15 échantillons différents qui ont présenté des
résultats de mesures égaux a chaque fois. Ces mesures montrent donc la stabilité du process.
Les polarisations des transistors correspondant aux deux états sont : Vc = 0V et Ve = 2.5V.

Les mesures de parametres S sont réalisées avec un VNA (Anritsu ME7808A VNA) et une
station sous pointes.

8

-4
o

Simulations s«
Mesures

Déphasage (°)
g

8
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g | Y
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8 9 10 1" 12 13 14 15
Fréquence (GHz)

Figure 4.7. Comparaison simulations/mesures pour le déphasage
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Figure 4.8. Résultats de mesures pour les pertes d'insertion et la réflexion

Les résultats de mesure mettent en avant un décalage en fréquence du déphaseur. Les
la valeur de la phase est fortement décalée (presque 4GHz). Plusieurs phénoménes peuvent
expliquer ce décalage. L’absence dans les modeles de simulations des lignes de transmission
qui ont été négligées et le fait que les inductances étaient remplacées par des modéles idéaux a
affecter le comportement du circuit. Ces pistes seront explorées par rétro-simulations dans ce
chapitre. Le SI11 est intéressant mais les pertes d’insertion sont supérieures a ce qui est
attendu en simulation. Les pads RF contribuent a ces pertes a hauteur de 1.15dB (impact des
pads mesuré sur des structures test).

Pour mesurer la linéarité¢ du circuit, il faut relever la puissance en sortie Pout en
fonction de la puissance injectée en entrée Pin. Cette manipulation est effectuée a I’aide d’un
synthétiseur forte puissance (30dBm) et d’'un Wattmetre. Les pertes dues aux cables et aux
pointes RF ont été dimensionnées et valent respectivement 1.3dB et 0.3dB. Ces pertes ont été
déduites des mesures pour avoir la valeur réelle du point de compression a 1 dB. La linéarité
est illustrée en Figure 4.9. On reléve un point de compression a 1dB P1dB;, de 10.85dB pour
I’état ‘OFF’ et de 18.5dV pour I’état ‘ON”.
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Linéarité déphaseur 45° run 1

Pout (dB)

Pin (dB)

Figure 4.9. Linéarité du déphaseur 45°

4.2.2 Cellules d’atténuation

Les atténuateurs sont des dispositifs permettant de diminuer volontairement la
puissance d’un signal afin de créer une loi d’amplitude. Le fait de coupler atténuateur et
déphaseur permet de réaliser une loi d’amplitude/phase afin de configurer des réseaux
d’antenne ou des antennes a formation de faisceaux. Idéalement, une cellule d’atténuation doit
introduire une variation de I’amplitude du signal sans effet sur la phase. Tout comme pour les
déphaseurs, on retrouve des atténuateurs fixes et des atténuateurs variables. La méme solution
de mise en cascade de cellules élémentaires a été choisie pour limiter au maximum la
consommation DC des circuits. Afin de pousser au maximum le potentiel de la technologie, la
loi d’amplitude sera créée exclusivement avec des atténuateurs passifs. Aucun amplificateur
ne sera utilisé pour venir compenser les pertes des systémes.

Afin de réaliser un atténuateur 12dB a 4 bits, les valeurs des différentes cellules
d’atténuation vont étre les suivantes : 6 dB, 3 dB, 1.5 dB, 0.75 dB.

Plusieurs designs sont envisagés pour réaliser chacune des cellules, ceux pour les
petites valeurs de déphasage et ceux pour les valeurs plus importantes (>3dB). Le premier run
contient 2 cellules d’atténuations de 1.5 dB. Les topologies pourront donc étre comparées par
la suite. Les topologies ainsi que les résultats de simulations vont étre présentés.
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4.2.2.1 Conception des cellules d’atténuation 1.5dB

Deux modeles de cellules d’atténuation faible ont été développés au cours du premier
run. Ces modeles simples permettent de tester la technologie avec des topologies élémentaires
et de vérifier la validité des modeles de simulations fournis par le Design Kit. Les deux
topologies utilisées sont simples et suffisantes pour des atténuations < 1.5dB.

I1 s’agit d’un transistor et d’une résistance mis en paralléle du chemin RF. Lorsque le
transistor est bloqué, le signal passe normalement et n’est pas affecté (état de référence).
Lorsque le transistor est saturé, la résistance est visible et induit des pertes qui créent
I’atténuation. Une faible capacité a été ajoutée pour aider a conserver une valeur d’atténuation
quasi-constante sur toute la largeur de bande. La différence entre les deux modéles tient au
positionnement de la résistance par rapport au transistor.

Design 1 Design 2

o— % -0 o— % -0

Cc

o]

C

ml 3™
iRl o [

(a) (b)

Ve

Figure 4.10. Topologie des cellules d'atténuation 1.5dB

Les transistors sont utilisés comme ¢léments de commutation entre la source et le
drain. La polarisation se fait par la grille et le bulk et cette fois aussi directement connecté au
substrat et a la masse. Cette connexion du substrat a la masse permet d’éviter d’avoir un
substrat avec un potentiel flottant.

Pour ces designs il faut vérifier a ne pas trop sacrifier I’adaptation par rapport a
I’atténuation. En effet, plus le niveau d’atténuation va étre important et plus la cellule va étre
désadaptée. Les deux designs permettent d’atteindre 1’atténuation voulue mais le second
semble plus prometteur pour la platitude de I’atténuation sur toute la largeur de bande.
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Les valeurs finales des composants sont Q W/L =80/0.28um, R = 60Q et C = 500pF
pour le premier design et Q W/L =90/0.28um, R = 50Q et C = 300pF pour le second. Les
tailles des transistors ont été optimisées pour réduire les pertes d’insertion.

4.2.2.2 Réalisation des cellules d’atténuation 1.5dB

Le masque a été réalisé¢ sous CADENCE et envoyé en fonderie apres avoir satisfait le
DRC (Design Rules Check). Un pad RF a été ajouté pour alimenter le transistor et des Pads
GSG sont placés a I’entrée et a la sortie du circuit pour réaliser les mesures de paramétres S et
de linéarité. La taille des circuits avec les pads est de 400x440 pm?.

.........

......

Design 1 Design 2

Figure 4.11. Photos des cellules d'atténuation 1.5dB

4.2.2.3 Résultats de mesure

Les mesures ont été réalisées sur plusieurs puces qui ont présenté des résultats de
mesures égaux. Les polarisations des transistors correspondant aux deux états sont : Vc = 0V
et Vc =2.5V. Les résultats de simulations ne prenaient pas en compte I’impact des pads et des
lignes de transmission. Les pads contribuent aux pertes d’insertion a hauteur de 1.15dB. Pour
ces deux designs les longueurs des lignes de transmission entre les composants sont
suffisamment faibles pour étre négligées. Elles ne contribuent donc pas a la différence de
pertes entre simulations et mesures. Cette différence est sans doute due a la modélisation des
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transistors dans le DK. Cette piste sera explorée dans la section suivante sur les modeles de
rétro-simulation.
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Figure 4.12. Mesure de l'atténuation des atténuateurs 1.5 dB
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Figure 4.13. Mesure des pertes d'insertion et de la réflexion des atténuateurs 1.5 dB

Les résultats de mesures présentés en Figure 4.12 et Figure 4.13 montrent le bon
fonctionnement des cellules d’atténuations faibles. La valeur de 1’atténuation pour les deux
designs est proche des 1.5 dB visés malgré un léger écart (0.2dB sur la bande). Les pertes
d’insertion sont supérieures aux simulations (0.3-0.4dB) mais cette différence s’explique par
I’impact des pads. Les pertes dues aux pads sont de 1.15dB ce qui permet de retrouver le
niveau de pertes réel des cellules égal aux simulations. La réflexion est <-9.5dB sur toute la
bande. Ce qui montre la limite de ce type de cellule. Une plus grosse atténuation créerait une
désadaptation d’impédance entre les deux états de fonctionnement encore plus forte et
rendrait I’implémentation du circuit difficile dans un systéme plus complexe.

La mesure du P1dB pour ces deux cellules d’atténuation a montré que dans les deux
¢tats de fonctionnement la compression n’est pas atteinte lorsque la puissance en entrée
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n’excéde pas +30dBm. Le matériel disponible dans le laboratoire ne permet pas d’effectuer
des relevés pour des puissances plus importantes. La linéarité de ces cellules simples est donc
trés bonne.

4.3 OPTIMISATION ET IMPLEMENTATION

4.3.1 Modeéles de rétro-simulations

Les résultats de mesures de ces premiers circuits ont mis en avant certaines différences
entre les simulations et la réalité. La premiere différence concerne le décalage en fréquence
qui a lieu pour le déphaseur. Des modeles de rétro-simulations ont été développés pour
permettre une meilleure représentation des systémes.

L’origine de ces différences entre mesures et simulations peut provenir de deux choses :
du fait que les ¢léments distribués ne soient pas pris en compte dans les modéles de
simulations et que la modélisation des transistors dans le DK ne représente pas la réalité.

Les lignes de transmission permettant I’interconnexion entre les composants n’ont pas
¢té ajoutées dans les premiers modeles de simulations sous CADENCE. Pour le design des
atténuateurs, ces lignes ont une longueur trés faible et donc un impact trés limité sur les
performances du circuit mais ce n’est pas le cas du déphaseur. La présence d’inductance
impose 1’utilisation de lignes plus longues impactant la phase du circuit. Un mod¢le de rétro-
simulation corrigeant cette erreur a ensuite été réalis¢ afin de recoller les courbes
mesures/rétro-simulations et de pouvoir anticiper sur les structures du prochain run. Le
modele élaboré a permis de mieux caler les courbes en fréquence. Les résultats de ce nouveau
modele sont présentés en Figure 4.14et Figure 4.15. Les inductances dans les modéles de
simulations sont des modé¢les idéaux car il n’y avait pas encore la possibilité avec 1’outil de
simulation CADENCE d’intégrer des boites noires de parameétres-S pour les inductances
HFSS. Cette contrainte explique le 1éger décalage en fréquence restant.
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Figure 4.14. Mesures vs Simulations vs Rétro-simulations pour le déphasage.
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Figure 4.15. Mesures vs Simulations vs Rétro-simulations pour les pertes d’insertion (a gauche) et la
réflexion (a droite)

L’ajout des ¢léments distribués permet un premier recalage en fréquence des
simulations qui est particulierement visible sur les courbes des pertes et de la réflexion.
Cependant on observe toujours un écart au niveau des pertes. Une partie de cette différence
est due aux pads RF qui ne sont pas ajoutés dans les modéles de simulations. Les pertes
induites par les pads ont été dimensionnées plusieurs fois et valent 1.15 dB sur la bande de
fréquence [10 GHz, 15GHz].

L’autre partie de ces pertes peut étre expliquée par la différence simulations/mesure du
comportement des transistors. Cette différence est une premiére fois évoquée dans [29]. Cette
publication qui date de 2013 et a laquelle ont participé des chercheurs de IHP
Microelectronics explique que la différence de 1.5-2 dB entre leurs simulations et leurs
mesures vient probablement de la modélisation des MOS dans les DK de la technologie
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(circuits réalisés en technologie 0.25um SiGe de IHP). Des transistors seuls de taille é¢gale a
ceux utilisés dans les designs des circuits ont été fabriqués séparément et mesurés. Des
simulations ou les mode¢les de transistors ont été remplacés par les résultats de mesures ont été
faites. Ces résultats sont présentés dans la section 4.3.2 sur le design des circuits du second
run (les transistors mesurés correspondent a ceux utilisés lors du second run).

4.3.2 Seconde version du déphaseur classique 45°

Afin de valider les modéles de rétro-simulation, un second déphaseur 45° a été réalisé et
fabriqué. Ce modele n’utilise pas le substrat flottant pour les transistors mais les éléments
distribués sont pris en compte cette fois. La taille des inductances et des capacités a été
recalculée pour mieux caler le déphaseur en fréquence. Les résultats de simulations sont
identiques a ceux de la version sans les lignes de transmission. Les valeurs finales des
composants sont Q1 W/L = 30/0.28um, Q2 W/L = 90/0.28um, L1 = 290pH (2 spires), L2 =
1050pH (3 spires), C=90fF. La dimension du circuit fabriqué est 0.7x1 mm? (avec les pads).

Les résultats de mesures sont présentés ci-dessous en Figure 4.16 et Figure 4.17. Les
résultats de mesures sont comparés aux simulations CADENCE ainsi qu’a des rétro-
simulations effectuées apres la réception des puces. Au moment de la réception des puces une
version alpha du DK compatible avec Agilent ADS est sortie. Cette version du design kit a
permis de développer des modeles plus fiables, de mieux optimiser les simulations et
d’inclure des boites noires de parametres-S pour remplacer les inductances idéales par les
simulations HFSS. Cela permet d’obtenir une représentation du comportement du circuit plus
proche de la puce réelle.

Mesures
Simulations CADENCE o8
Simulations ADS + Ind HFSS

Déphasage (°)

10

0[Tr'llTl'I['['l'Ill'[1lY1|ITl'l
10 1 12 13 14 16

Fréquence (GHz)

Figure 4.16. Résultats de mesures vs simulations pour le déphasage
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Figure 4.17. Résultats de mesures vs simulations pour la réflexion

La puce présente toujours un décalage en fréquence mais beaucoup moins important
que la premiére version du déphaseur. La prise en compte de la longueur des lignes de
transmission a permis de corriger une grande partie de ce décalage. Le nouveau modele de
rétro-simulations sous ADS, incluant les simulations des inductances donne des résultats
encourageants. Les réponses entre simulations et comportements réels sont beaucoup plus
proches. Les pertes sont toujours importantes mais 1’ajout de la technique du substrat flottant
pour la version suivante devrait permettre de les réduire (tout en améliorant la linéarité).

Les transistors utilisés pour le design de ce second déphaseur ont été implémentés sur
une puce et mesurés apres une calibration TRL. Les parameétres-S relevés des transistors sont
mesurés au plus pres des transistors grace au de-embbeding. Des simulations du circuit avec
des mesures réelles des transistors, au lieu des modeles du Design Kit, ont été faites. Les
résultats (présentés ci-dessous) comparent les simulations avec transistors du design kit, les
rétro-simulations avec les transistors mesurés et les résultats de mesure du circuit. Ces
courbes mettent en avant la différence entre le modele de simulation des transistors et le
comportement réel. Les niveaux de pertes entre rétro-simulations et mesures sont comparables
(différence <2dB dont 1.15dB du aux pertes des pads). La valeur du déphasage est également
plus proche avec ce modéle de rétro-simulation plus complet. On reléve un 1éger offset de 2°
(contre 5° avec I’ancien modele de simulation).
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Figure 4.18. Comparaison du déphasage Simu/Mesures aprés mesure des transistors
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Figure 4.19. Comparaison des parameétres-S Simu/Mesures aprés mesure des transistors

Ce deuxieme design de déphaseur a donc permis d’affiner les modeles de simulations.
Cette étape est cruciale avant le développement d’un systéme a plusieurs bits. Cette cellule de
déphasage assez délicate présente des résultats améliorés par rapport a la premiére version. Le
probléme de modélisation des transistors dans le design kit déja évoqué dans les publications

d’IHP est confirmé.

4.3.3 Amélioration des commutateurs NMOS

Comme cela a été présenté dans les sections précédentes, les pertes d’insertion de la
cellule de déphasage sont assez importantes et la linéarité n’est pas optimisée. Les rétro-
simulations ont montré que les transistors sont 1’origine principale des pertes et de la
mauvaise linéarité. La linéarité constitue toujours un parametre trés important pour évaluer les
performances d’un circuit. Le milieu du spatial implique que les circuits soient capables de
recevoir une tres forte puissance RF. Deux techniques permettraient d’améliorer les résultats
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[83][45] : le Substrat flottant et le Polarisation DC. Ces deux techniques ont pour but
d’améliorer la linéarité des circuits mais le substrat flottant permet également de diminuer les
pertes d’insertion en améliorant la réflexion. Une autre solution pourrait étre de connecter
directement le bulk a la source des différents transistors.

4.3.4 Technique du substrat flottant

Les performances d’un transistor commutateur sont déterminées par les pertes
d’insertion et I’isolation. Ces deux paramétres sont directement liés a résistance Roy et a la
capacité Copp. Le signal RF passant par le transistor, la linéarité et les pertes d’insertion sont
impactées par les performances du transistor. Un des avantages d’utiliser les MOSFET et la
consommation DC nulle (contrairement aux diodes PIN par exemple). Cependant le substrat a
faible permittivit¢ des technologies CMOS/BiCMOS implique de fortes pertes dues au
substrat silicium. Le substrat flottant résistif (body floating - BF) constitue donc une
technique trés intéressante pour améliorer les performances du commutateur. Cette technique
est utilisée pour améliorer la linéarité des commutateurs. Tout d’abord le bulk du transistor
doit étre isolé du substrat commun (type P). Un puits P est encaissé dans un puits N plus
profond pour isoler le bulk du transistor du reste du substrat (topologie de transistor Triple
Well NMOS, cf Figure 4.20 [45]). Ensuite une grosse résistance (typiquement plusieurs kQ)
est connectée entre la masse et le body du transistor (substrat flottant). Des simulations et des
résultats de mesures illustrant 1’efficacité de cette technique seront présentés dans les sections
suivantes.
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Substrate

N-Well S G D B
R

()

Figure 4.20. (a)Vue en coupe d'un transistor NMOS Triple Well
(b) Modéle équivalent de I’état ‘ON’
(c) Modgele équivalent de I’état ‘OFF’

Cette technique implique cependant une complexification des masques. En effet le
bulk des transistors n’est pas directement accessible. Il est connecté au substrat commun. La
documentation du DK explique que tous les bulks situés a moins de 1.5mm les uns des autres
auront le méme potentiel : celui de substrat. Il faut donc recourir a la topologie Triple Well
des transistors NMOS pour pouvoir connecter la résistance. Cela se fait en isolant une partie
du substrat situé autour du transistor et en ajoutant un point de contact entre le substrat isolé et
le premier niveau de métallisation.
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Figure 4.21. Vue masque d'un transistor NMOS utilisant la technique du substrat flottant

Sur la Figure 4.21, nous pouvons observer le masque du transistor NMOS. Le
transistor est au centre et a 10 doigts de grille. L’alimentation se fait par la grille(en haut sur
I’illustration). La source (a2 gauche) et le drain (a droite) sont connectés aux niveaux de
métallisation supérieurs par des vias. Le bulk est en bas sur I’image. L’anneau vert entourant
le transistor représente un puits de type N qui isole une partie du substrat (de type P) du reste
du substrat (de type P). Ce bout de substrat isolé peut donc &tre polarisé différemment du
reste. Le contact situé sous le transistor (a gauche de la lettre B sur I’illustration) permet de
polariser le bulk. Finalement un anneau de garde est disposé autour de tout ce systéme pour le
protéger (en bleu sur la figure).
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Figure 4.22 Comparaison des mesures entre transistors avec et sans substrat flottant résistif

Les mesures présentées dans la figure ci-dessus montrent 1’amélioration des pertes
d’insertion lorsque la technique de polarisation du substrat est utilisée (pour un méme

transistor). Les mesures sont réalisées aprés de-embedding pour ne montrer que les
performances du transistor.

4.3.5 Technique de la polarisation DC

La polarisation DC est une autre technique pour améliorer la linéarité des transistors
MOS utilisés en commutateurs séries. Elle consiste tout simplement a ajouter une polarisation
DC a la source et au drain des transistors. Cette méthode s’est révélée efficace pour améliorer
le point de compression a 1dB de circuits en bande X [83]. Des circuits pouvant utiliser cette
méthode ont été développés au cours d’un second run pour tester cette technique. Cependant
la mise en place de la polarisation DC implique le rajout de nombreux pads d’alimentation (si
plusieurs transistors) augmentant la taille du circuit et compliquant le respect des contraintes
du DRC et de la densité de métallisation.

4.3.6 Implémentation sur un atténuateur 6 dB

L’intérét pour les techniques du substrat flottant et de la polarisation DC et I’élaboration
de nouveaux modeles de simulation circuit ont conduits au développement de nouveaux
circuits fabriqués lors d’un second run. Ces circuits ont été simulés sous CADENCE Virtuoso
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en utilisant les composants fournis par le DK sauf pour les inductances qui sont développées
sous HFSS.

4.3.6.1 Topologies et fabrication des circuits

Deux nouveaux modeles d’atténuateurs ont été réalisés. Ces cellules ciblent une
atténuation de 6dB. La topologie choisie pour ces cellules est un atténuateur en II. La
topologie utilise trois transistors (Figure 4.23). La différence entre les deux versions vient des
transistors. Dans la premicre version, le bulk des transistors et connecté directement a la
masse comme les circuits du premier run. Le substrat flottant résistif a ét¢ implémenté dans la
seconde pour vérifier D’efficacité de la technique. La résistance placée entre le bulk et la
masse a une valeur de 10 kQ. Deux petites capacités sont placées en série des résistances R2
pour assurer une atténuation quasi-constante sur toute la largeur de bande. Afin de vraiment
constater I’impact du substrat flottant sur la réflexion et la linéarité, les valeurs des
composants des deux modeles sont strictement identiques.

Design 1 Design 2

Ve Ve

Figure 4.23. Topologie des cellules d'atténuation 6dB

Les valeurs des composants ont été fixées a R1 = 66Q, R2 = 105Q, C = 80fF, Q1 W/L
= 90/0.28um (transistor série) et Q2 W/L = 30/0.28um (transistors parall¢les). Des
inductances ont été ajoutées en entrée et en sortie pour réaliser une adaptation d’impédance.
Ces inductances permettent d’améliorer la réflexion et de diminuer les pertes de 3.5dB (en
simulation). On obtient donc en simulations S, = -1.5dB @12.5GHz et une réflexion de -
15dB sur la bande [10.7-14.5 GHz]
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le masque pour injecter une polarisation DC au

€S Sur

7

t rajout

r

¢s spéciaux son

\

Des acc

niveau de la source et du drain des transistors. Cela permettra de quantifier I’impact du DC

biasing sur la linéarité. Les pads pour la mesure des paramétres S sont toujours des pads GSG
espacés de 150um.

Figure 4.24. Photo de l'atténuateur 6dB avec substrat flottant résistif

4.3.6.2 Reésultats de mesure

Les mesures ont été effectuées avec un VNA et une station sous pointes. Les relevés

de mesures des atténuateurs présentent des résultats intéressants (cf Figure 4.25 et Figure

4.26). La valeur d’atténuation n’est pas tout a fait atteinte mais est assez proche pour assurer

un fonctionnement de la cellule correct. On note que le design sans substrat flottant présente

une atténuation légerement plus proche de la valeur visée que le nouveau design avec substrat

flottant Les pertes d’insertion de 1’état de référence sont de [-4dB,-4.3dB] pour le design avec

substrat flottant et de [-4.8dB, -4.9dB

] pour le second design sur la bande [10.7GHz,

14.5GHz]. Les pertes d’insertion sont donc meilleures dans le cas du nouveau design. Ce

constat est aussi visible sur la mesure de la réflexion. La différence entre les deux designs

pour les deux états de fonctionnement est avérée. Le circuit est moins désadapté lorsque le

substrat flottant est utilis¢ dans le design. On assure une réflexion <-10dB sur toute la bande

ro.A

d’intérét.
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Figure 4.25. Mesure de l'atténuation pour les atténuateurs 6dB
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Figure 4.26. Mesures des paramétres S des atténuateurs pour le S21 et le S11

Les atténuateurs sont des systémes purement passifs et ne présentent pas de gain. Nous
nous intéressons donc au P1dBy. Les mesures ont été faites avec un synthétiseur forte
puissance (+30dBm) et un wattmetre. Pour chaque état de fonctionnement nous retrouvons 4

configurations :

- Cas sans substrat flottant et sans polarisation source/drain,
- Cas avec substrat flottant et sans polarisation source/drain,
- Cas sans substrat flottant et avec polarisation source/drain,
- Cas avec body floating et avec polarisation source/drain
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Les résultats de ces mesures sont résumés dans le tableau suivant :

P1dBx (dBm) @12.5GHz Etat ‘OFF’ Etat ‘ON’
Sans Polar DC
Sans substrat 11.3 dBm 23.2 dBm
flottant Avec Polar DC 13.85 dBm ~77 dBm
Sans Polar DC
Avec substrat 12.3 dBm >27 dBm
flottant Avec Polar DC 12.3 dBm ~77 dBm

TABLEAU 8. COMPARAISON DES P1DB EN FONCTION DES DIFFERENTS CAS

Lorsque ’atténuateur est dans 1’état ‘ON’, le point de compression n’a pas €té atteint
pour trois configurations. Le débit de puissance a 12.5GHz et les limites du Wattmétre ont
rendu impossible d’injecter plus de +27 dBm en entrée au niveau des pointes RF. Cela permet
néanmoins de voir I’efficacité des techniques de polarisation DC et du substrat flottant. Cela
est visible également pour 1’état ‘OFF’. La linéarité est Iégeérement augmentée par 1’utilisation
es en Figure 4.27 et

de chaque technique. Les courbes de mesure de la linéarité sont montré
Figure 4.28.

P1dB ETAT 'ON'
18
16
14
12
~~
£
=] 10
N’
s 3
o
& 6
== Atténuateur 6dB with/BF with/DC biasing
4 == Atténuateur 6dB no/BF no/DC biasing
) === Atténuateur 6dB no/BF with/DC biasing
=>&= Atténuateur 6dB with/BF no/DC biasing
O T T T T T
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Pin (dBm)

Figure 4.27. Mesures de linéarité des atténuateurs en état 'ON'
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P1dB Etat 'OFF'
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Figure 4.28. Mesures de linéarité des atténuateurs en état 'OFF'

4.4 CIRCUITS MULTI-BITS

Les systemes Core-chip sont les systémes consacrés a la formation de faisceaux pour
antennes actives. Ils sont typiquement constitués d’un déphaseur et d’un atténuateur a
plusieurs bits ainsi que d’un convertisseur série/parallele. L’étude de la partie analogique
concernant le design des fonctions de déphasage et d’atténuation a déja été¢ largement abordé.
Il faut donc mettre en place des systémes a plusieurs bits afin de répondre aux attentes du
systéeme concernant 1’agilit¢ de ’antenne active. Deux circuits 4 bits (1 atténuateur et 1
déphaseur) ont été congus dans cette optique.

Le passage de cellules élémentaires a 1 bit a des systémes 4 bits est une marche énorme.
Les systémes sont mis en cascade et les contraintes globales (réflexion et pertes sont
beaucoup plus difficiles a respecter. Les objectifs de chaque sous-partie du circuit étant
différente, des topologies différentes sont nécessaires. Le développement des premiers circuits
et leur mesure avait pour but d’évaluer la fiabilité des simulations pour réaliser un systéme
complet.

Cette partie traitera de la conception des circuits 4 bits, de la réalisation des masques
et des résultats de mesure des puces.
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4.4.1 Déphaseur 4 bits

4.4.1.1 Conception du déphaseur

Le déphaseur est constitu¢ de 4 bits. La cellule de poids fort est donc une cellule 180°
et celle de poids faible une cellule 22°. Le circuit aura 16 états de fonctionnement pour au
total couvrir 360° entre 1’état de référence (tous les déphaseurs sont ‘OFF’) et le dernier état
(tous les déphaseurs sont ‘ON”).

Deux topologies sont utilisées pour réaliser les 4 cellules ¢élémentaires. La cellule 180°
est une cellule de type passe-haut/passe-bas (Figure 4.29 (a)). La conception de cette cellule a
¢té relativement facile, les valeurs des composants sont trés proches des valeurs théoriques.
Le déphasage est extrémement stable sur toute la bande de fréquence. La valeur des
composants de cette cellule sont : L1 = 355pH, L2 = 450pH, C1 = 490fF, C2 = 490fF et C3 =
380fF. Les transistors sont identiques aux transistors série utilisés lors du second run. La
technique du substrat flottant s’étant révélée efficace, tous les transistors ont été implémentés
de cette manicre. Cette topologie requiert 4 transistors qui contribuent a augmenter les pertes
d’insertion et 3 inductances (ces inductances consomment énormément de surface sur la
puce).

Les trois autres cellules utilisent la méme topologie filtre passe-bas type IT que les
cellules de déphasage 45° déja fabriquées (Figure 4.29 (b)). Le design de la cellule de
déphasage 90° s’est fait avec cette topologie afin de minimiser le nombre d’inductances du
circuit et de réduire la taille totale sur la puce. Les trois cellules ont été réalisées avec les
modeles de simulations déja développées. Une seconde phase d’optimisation est nécessaire
apres la mise en cascade des cellules ¢lémentaires. Comme pour les cellules de déphasage
45°, la réflexion n’est pas optimale. Des petites capacités en paralleéles sont donc ajoutées
entre les cellules pour améliorer I’adaptation. Ces capacités sont de 1’ordre de quelques
dizaines de fF.
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@ (b)

Figure 4.29. Topologies utilisées pour le déphaseur 4 bits (a) 180° (b) 90°,45°, 22°

Les simulations nous permettent de visualiser les 16 états de fonctionnement du
déphaseur. La phase s’affaisse 1égerement pour les derniers états du déphaseur mais assure un
bon fonctionnement du systetme. Un SI11 de -10 dB est attendu pour tous les états de
fonctionnement sur la bande [10.7GHz, 14.5GHz]. Les pertes d’insertion de [’état de

référence sont de 4-6dB sur la largeur de la bande.
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Figure 4.30. Simulation des 16 états de fonctionnement

4.4.1.2 Fabrication du déphaseur
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Le circuit a été fabriqué dans un process 250um SiGe de IHP. La taille du circuit

demeure imposante par rapport a I’atténuateur 4 bits a cause de la présence d’inductances
dans les topologies des cellules de déphasage.

il Les

L d .
\m| ;"' m ’Ill'll I““ ]

[ | o

Figure 4.31. Photo comparative du déphaseur 4 bits (en rouge) et de I'atténuateur 4 bits (violet)

Les cellules sont mises en cascade dans I’ordre suivant, 180°, 90°, 45° 22°. Les accés
pour la mesure des parametres-S sont les pads en configuration GSG situés en entrée et en
sortie de la puce. L’alimentation des différents transistors se fait par les pads situées en haut et
en bas. Ces pads sont positionnés pour accueillir un eye-path 6 pointes. Le nombre de pads est
supérieur au nombre de transistors a controler (12 pads pour seulement 8 tensions de contrdle

nécessaires) car le matériel utlisé pour les mesures implique des contraintes pour le masque a
fabriquer.
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Cellule 180° Cellule 90° [-Ce]]ule 45° Cellule 22°
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Figure 4.32. Photo du déphaseur 4 bits

4.4.1.3 Reésultats de mesure

Les mesures de puces ont été effectuées en salle de caractérisation au LAAS-CNRS.
Un VNA et une station sous pointes permettent le relevé des paramétres-S. La polarisation des
transistors est faite via des alimentations externes et au moyen d’eye-paths.
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Figure 4.33. Mesure des déphasages du déphaseur 4 bits

La mesure du déphasage dans tous les états de fonctionnement est présentée en Figure
4.33. On constate que les cellules ne remplissent pas correctement leur fonction. La cellule
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180° apporte bien le déphasage attendu. Pour I’état ‘1000° (tous les cellules ‘OFF sauf la
180°), le déphasage mesuré sur toute la bande est de 183°. Le déphaseur 22° ne contribue que
pour 11°. Le déphaseur 45° améne un déphasage de 30° et celui de 90° seulement 60°. Les
paliers de déphasage sont visibles mais le résultat ne correspond pas aux simulations. La
réflexion sur toute la bande est <-10dB mais les pertes d’insertion sont beaucoup plus
importantes (Figure 4.34). Ces niveaux de pertes sont cependant comparables a ceux des
circuits présentés dans 1’état de ’art.

$21 (dB)

14—
105 1.0 15 120 125 130 1386 14.0 145

Fréquence (GHz)

Figure 4.34 Comparaison Simu/Mesure des pertes pour I'état de référence

Cette différence entre mesure et simulation peut s’expliquer par les pertes des
transistors. Les pads contribuent toujours aux pertes d’insertion mais ne sont pas la source
principale de cet écart. Nous avons montré la différence qui existe entre le modele de
simulation du transistor isu du DK et le composant mesuré. Le design contient 11 transistors
disposés sur le chemin du signal RF, chacun contribuant a la modification du comportement
du déphaseur.

La linéarité a été¢ quantifiée par la mesure du P1dB. Les mesures montrent pour 1’état
de référence ‘0000’ un P1dBny de 17.35dBm.
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Figure 4.35. Mesure du P1dB pour le déphaseur 45°

Les mesures en température effectuées aux paliers : 25°C, 40°C, 60°C et 80°C
montrent une réponse tres stable du circuit. Les pertes d’insertion sont modifiées de 0.7dB et
la réflexion est modifiée de 0.2dB sur toute la bande de fréquence et la phase de 1°.
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Figure 4.36. Résultats de mesures de 1'étude de stabilité en température

4.4.1.4 Conclusion

Une premicre version de déphaseur 4 bits a été congue et fabriquée. Méme s’il ne
fonctionne pas de maniére optimale et n’atteint pas les performances de I’état de I’art en
matiére de stabilit¢ du déphasage, la structure est prometteuse. Il s’agit d’une premicre
version et la mise en cascade des cellules ¢lémentaires fonctionne. La cellule de déphasage
180° fonctionne trés bien et assure un déphasage quasi-constant (£2°) sur toute la bande de
fréquence. La structure reste compacte et présente une linéarité et une stabilité en température
trés intéressantes.

4.4.2 Atténuateur 4 bits

4.4.2.1 Conception de l’atténuateur

L’atténuateur est un circuit a bit. La cellule de poids fort est une cellule d’atténuation
6dB (les autres étant respectivement 3dB, 1.5dB et 0.75dB). La dynamique totale visée est de
12dB. Le circuit a 16 états de fonctionnement, de ‘0000’ (pas d’atténuation) a ‘1111’ (toutes
les cellules actives).

Deux topologies sont utilisées pour réaliser les 4 cellules élémentaires. La cellule 6dB
a été légerement modifiée apres le second run. La topologie est un atténuateur en IT avec trois
résistances et trois transistors. Le transistor série et les deux transistors paralleles sont en
fonctionnement dual. La possibilité¢ d’utiliser de nouveaux outils de simulations (ADS) a
amélioré les performances de la cellule et a permis de retirer les inductances d’adaptation qui
consommaient de la surface. Le design est donc plus compact. La méme topologie est utilisée
pour la cellule 3dB. L’autre topologie (Figure 4.37) est celle des cellules simples du premier
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run. Ces topologies conviennent a des atténuations faibles (<1.5dB). Au-dela le circuit devient
impossible a adapter sans ajout de circuits d’adaptation.

R
I_ICH R1
JEN
C1
R2 R3 -T-
c.tz_| Q3_1 o1
cé-ﬁ czé] _| ﬁ
) (a) ) (b)

Figure 4.37. Topologies des cellules de I'atténuateur 4 bits (a) 6dB, 3dB (b) 1.5dB, 0.75dB

Les simulations nous permettent de visualiser les différentes valeurs d’atténuation en
fonction de 1’état de fonctionnement de chaque cellule élémentaire. La dynamique totale en
simulation est de 11dB. Des petites résistances ont été rajoutées pour améliorer 1’adaptation
entre deux cellules mises en cascade. La valeur des composants est R14q5= 52Q, R2¢45= 88CQ2,
Ceap= 230fF, R1;345= 29Q, R2345= 190Q et C345=120fF. Les autres cellules ont été détaillées
dans les parties suivantes. Les transistors utilisent tous le body floating pour améliorer
I’adaptation globale du circuit et la linéarité.
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Figure 4.38. Simulations des 16 états de fonctionnement de 1'atténuateur 4bits

4.4.2.2 Fabrication de ['atténuateur

Le circuit a été fabriqué dans un process 250 nm SiGe de IHP. Les cellules sont mises
en cascade dans I’ordre suivant, 6dB, 3dB, 1.5dB et 0.75 dB. Les acces pour la mesure des
parameétres-S sont les pads en configuration GSG situés en entrée et en sortie de la puce.
L’alimentation des différents transistors se fait par les pads situés en bas de la puce. Ces pads
sont positionnés pour accueillir un eye-path 6 pointes d’un pitch de 100pm.

|

Figure 4.39. Photo de I'atténuateur 4 bits
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4.4.2.3 Résultats de mesure

Les mesures de puces ont ét¢ effectuées en salle de caractérisation au LAAS-CNRS.
Un VNA et une station sous pointes permettent le relevé des parameétres-S. La polarisation des
transistors est faite via des alimentations externes et au moyen d’eye-paths.

Comme pour le déphaseur 4 bits, les mesures ne correspondent pas exactement aux
simulations. La cellule de poids atténue de 6 dB mais les cellules plus faibles n’ont pas la
valeur attendue. L’autre cellule avec la topologie en II présente une atténuation légerement
inférieure aux simulations (2.5dB pour 3dB attendus). Ce sont les cellules de poids faibles qui
fonctionnent le moins bien. Ces cellules présentaient déja une adaptation moins bonne que les
deux cellules de poids forts. Cette désadaptation peut affecter les performances de
I’atténuateur global. Les pertes d’insertion de 1’atténuateur sont de -8/-10dB sur la bande de
fréquence [10GHz, 15GHz] (contre -4/-4.8 dB en simulation). Cette différence est
probablement due a la modélisation des transistors et a I’impact des pads de mesure. Ces
pertes sont aussi la contrepartie d’'une mauvaise adaptation. Lorsque la cellule 6dB n’est pas
active, I’adaptation est de -10dB. Par contre I’adaptation passe a -7dB quand la cellule est
active.
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Figure 4.40. Mesure de I'atténuation pour les 16 états de I'atténuateur 4 bits

La variation de la phase a également ét¢ relevée pour tous les états de fonctionnement de
I’atténuateur 4 bits. Ces données sont trés importante puisque cette variation de la phase en

fonction des états de fonctionnement doit étre prise en compte pour la réalisation de la
constellation. Ces courbes permettent de nous assurer que la phase varie trés peu quel que soit le

- 131 -



CHAPITRE IV - Déphaseurs et Atténuateurs MMIC

niveau d’atténuation. On reléve une variation maximale de seulement 4° pour 1’ensemble des 16
états.

-100

5 7 9 11 13 15 17 19

Figure 4.41. Mesure de la phase pour les 16 états de I'atténuateur 4 bits

La linéarité a été quantifiée par la mesure du P1dB. Les mesures montrent pour 1’état
de référence ‘0000’ un P1dByy de 17.35dBm.

Pout (dBm)

Pin (dBm)

Figure 4.42. Mesure du P1dB de I'atténuateur 4bits pour I'état '0000'
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4.4- ATTENUATEUR 4 bits

Les mesures en température effectuées aux paliers : 25°C, 40°C, 60°C et 80°C

montrent une réponse trés stable du circuit. Les pertes d’insertion et la réflexion sont
modifiées de 0.3dB°.

4.4.2.4 Conclusion

L’atténuateur 4 bits dont les résultats sont présentés dans cette section est une structure
prometteuse. Cette premiere version montre des résultats intéressants. Les 16 états de
fonctionnement sont visibles et la dynamique visée est quasiment atteinte. La structure reste
compacte et présente une bonne linéarité.
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5.1- ATTENUATEUR 4 bits

S CHAPITRE V — DEPHASEURS BASES SUR LES LIGNES DE
TRANSMISSION A ONDES LENTES

Le chapitre III portant sur les lignes a ondes lentes a permis de mettre en avant des
résultats trés prometteurs sur les lignes a ondes lentes. Ces derniéres présentent des facteurs
de miniaturisation supérieurs a 2.5. Les lignes elles-mémes sont intéressantes mais leur
utilisation dans des applications concretes renforcent I’intérét pour cette technologie.

Ce chapitre sera consacré a 1’étude et au développement de circuits déphaseurs basés sur
les lignes a ondes lentes. Plusieurs designs ont été ¢laborés au fil des runs pour améliorer les
prototypes. Ces déphaseurs ciblent essentiellement des déphasages faibles. Ils sont basés sur
le principe des lignes commutées. Le déphasage est donc réalisé par une différence de phase
entre deux lignes de transmission. Ces déphaseurs sont capables de réaliser de forts
déphasages mais dans notre cas la largeur de bande est une contrainte limitante. Pour une
bande de fréquence trop large, il devient difficile d’assurer la platitude de la phase.

Les résultats de simulations ainsi que les résultats de mesures des circuits réalisés seront
présentés. Les designs seront comparés a un élément de référence. Un déphaseur 11°
classique a été développé pour pouvoir comparer les performances des différents designs et
voir les améliorations possibles.

5.1 ELEMENTS DE REFERENCE

En tout 5 déphaseurs a ondes lentes (que nous appellerons ‘déphaseurs a ondes lentes) ont
été réalisés durant ces travaux de these :

- 3 déphaseurs 11°
- 1 déphaseur 22°
- 1 déphaseur 45°

Afin de pouvoir comparer les performances des différents circuits des déphaseurs ont été
spécialement fabriqués pour servir de référence. Ces éléments de références sont des
déphaseurs classiques basés sur des topologies passe-haut ou passe-bas utilisant des éléments
localisés.

Des déphaseurs de ce type ont déja été présentés dans le chapitre précédent. Cependant la
plupart des déphaseurs a ondes lentes qui ont été envoyes en fonderie sont des déphaseurs
11°. Méme si des déphaseurs 45° ont été mesurés et pourront servir pour le déphaseur a ondes
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lentes 45°, un circuit de déphasage 11° a ét¢ implémenté au cours des runs. Il permettra la
comparaison de plusieurs parameétres : pertes d’insertion, pertes en réflexion, platitude de la

CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

phase, encombrement...

Ce déphaseur repose sur la méme topologie que celle décrite depuis le début du

manuscrit. La Figure 5.1 montre une photo du circuit fabriqué.
L2

L1
M
Ve
Rdc
Q2

Q1

[
dc

la cellule 11° et photo de la puce

Figure 5.1. Topologie utilisée pour

¢ faite aprés une calibration standard de type

Les mesures présentées ci-dessous ont ét

SOLT. Les mesures incluent les pads ainsi que les lignes d’
dimensionné durant les calibrations TRL et contribuent aux pertes d’insertion a un niveau de

été

L’impact des pads a

r

amences.
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5.2- ATTENUATEUR 4 bits
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Figure 5.2. Pertes d'insertion et réflexion de la cellule de déphasage 11° (mesures)
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Figure 5.3. Déphasage de la cellule 11° (mesures)

Les pertes d’insertion dans les 2 états sont inférieures a 3dB a 12.5GHz (avec la
contribution des pads). On reléve -2.3dB de pertes pour I’état ‘OFF’ et -2.8dB pour 1’¢état
‘ON’. Ces pertes légérement plus élevées pour 1’état ‘ON’ se traduisent par une réflexion
moins bonne de -9.4dB au centre de la bande contre -10.5dB dans I’autre cas. La phase est
légérement décentrée. Le minimum de déphasage relevé a 10 GHz étant attendu pour 11 GHz.
La valeur du déphasage atteint est également Iégerement inférieure aux simulations dans la
bande de fréquence considérée. Cependant ces résultats, présentant des similarités avec les
résultats de mesures des cellules de déphasage 45°, nous permettent d’avoir un ¢élément de
comparaison solide pour les pertes d’insertion, la réflexion, I’encombrement et la linéarité.

5.2 DEPHASEUR SUR LES LIGNES A ONDES LENTES CLASSIQUES
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CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

Une premicere topologie de déphaseurs a ondes lentes est basée sur 1’utilisation des lignes
a ondes lentes classiques. Cette section va présenter cette topologie, la puce fabriquée et les
résultats de mesure et les améliorations réalisées.

5.2.1 Premiere version de déphaseur 11°

Une premiére version de déphaseur a ondes lentes 11° a été¢ développée. Il s’agit d’une
cellule de déphasage a lignes commutées. Le circuit exploite le retard de phase important des
lignes a ondes lentes pour réaliser le déphasage voulu. Des transistors FET froids en SiGe
servent d’¢éléments de commutation. La ligne de référence est une ligne micro-ruban classique
tandis que 1’autre acces est une ligne de transmission a ondes lentes. La topologie est décrite
en Figure 5.4.

(a) (b)

Figure 5.4. Topologie du déphaseur a ondes lentes vs topologie classique

La ligne a ondes lentes utilisée pour obtenir le déphasage voulu est la ligne a ondes lentes
avec des boucliers flottants sur un seul niveau de métallisation. Cette ligne a déja été
fabriquée et caractérisée. Ces lignes permettent d’avoir une structure plus compacte que des
lignes a ondes lentes coplanaires. Dans cette premicre version, les transistors n’utilisent pas le
substrat flottant. Le bulk des transistors est directement connecté a la masse. La structure est
parfaitement symétrique le déphasage ne provient donc que de la différence de phase des deux
lignes de transmission. La longueur des lignes a été calculée a 1’aide d’HFSS pour obtenir un
déphasage de 11°. Cette topologie est adaptée pour des déphasages faibles (< 22°). Au-dela la
platitude de la phase n’est pas assurée sur des bandes de fréquence trop larges et le circuit
n’est plus compact par rapport aux structures classiques.
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Itats montrent des pertes d’insertion importantes. Ces pertes sont

r

Figure 5.5. Photo de la cellule fabriquée (dimensions 250x400pm? sans les pads)
csu

0). Les r

Les parametres-S sont mesurées avec un VNA avec une calibration SOLT standard.

Les résultats de mesure sont présentés en Figure 5.6 pour les états ‘ON’ (V= 2.5V) et

‘OFF’ (V
essentiellement dues a la connexion des bulks des transistors. Les solutions pour corriger ce

classique est de 650x400um?. La nouvelle topologie est donc 2.15 fois plus compacte
probléme sont présentées dans la section suivante. Les pads en aluminium ne sont également

La taille de la puce sans les pads est 300x400pum?. Pour comparaison la taille du déphaseur
(réduction de 54%).

pas pris en compte dans les modéeles de simulations. La réflexion est <-8.5dB sur la bande de
fréquence [10GHz, 15GHz].
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Figure 5.6 Résultats de mesure du déphaseur a ondes lentes 11° (version 1)

L’écart de déphasage entre simulations et mesure est dii au retard de phase surestimé (en
simulation) des lignes a ondes lentes. Un aspect intéressant de ces mesures est la faible
variation linéaire du déphasage sur toute la bande de fréquence. On reléve aussi une
consommation DC nulle. Ces aspects sont trés prometteurs pour une intégration du circuit

pour des applications concrétes. Ces résultats ont fait 1’objet d’une publication [84].

5.2.2 Seconde version de déphaseur 11°

Le déphaseur a ondes lentes est une topologie intéressante mais les pertes générées sont
trées importantes. Une des pistes pour les réduire est 1’utilisation du substrat flottant pour
améliorer I’adaptation. La longueur des lignes a été légerement augmentée pour atteindre les
11° de déphasage visé. La longueur a été calculée a partir des résultats de mesure des lignes a
ondes lentes et non pas des simulations (retard de phase 1égerement surestimé en simulation).
Nous avons donc fabriqué cette deuxiéme version de déphaseur a ondes lentes 11° (avec
I’utilisation de la technique du substrat flottant résistif.
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5.2- SECONDE version de déphaseur 11
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Figure 5.7 Mesure des parameétres-S pour les deux versions du déphaseur a ondes lentes 11° (versions
1 et 2) et pour la structure de référence (en topologie classique)

Ces résultats montrent I’amélioration de la cellule de déphasage. Les pertes d’insertion
sont moins importantes que celles de la premicre version. L’adaptation est également
améliorée dans les deux états de fonctionnement. Les performances ne sont pas encore
¢quivalentes a celles de la cellule classique mais la topologie propose une alternative plus
compacte. Le déphasage a été recalé a la bonne valeur. Le point de compression a 1dB a été
mesuré et les résultats montrent une amélioration. En utilisant le substrat flottant, le P1dBy
passe de +19dBm a +21dBm.
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CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

5.3 DEPHASEUR SUR LES LIGNES A ONDES LENTES A MEANDRES

Un deuxieme modele de déphaseur basé sur les lignes a ondes lentes a également été
développé. Il repose également sur le méme principe que précédemment mais a pour but
d’étre plus compact en utilisant des lignes a méandres. La ligne a ondes lentes est repliée pour
gagner en compacité et permet de réduire au maximum la taille de la ligne micro-ruban
classique (Figure 5.8). Les transistors fonctionnent deux par deux pour permettre de choisir le
trajet du signal RF.

Ve RFIN Ve
1 | o Q2
TFL | TFT
- £ e
Ve Ve l
sl amr 2k
Q4
TFL___THI B
RF OUT

Figure 5.8. Topologie du nouveau déphaseur a ondes lentes

Cette structure permet donc de réduire encore la surface occupée par les circuits et donc
de réduire les colits. Ci-dessous est présentée une comparaison des masques de la nouvelle
topologie et de la topologie LC qui sert d’élément de référence (pour un déphasage de 11°
visé). En excluant les pads, ce nouveau design permet une réduction de la surface de 75% par
rapport a la topologie de la cellule de référence. Les tailles respectives de circuits (sans pads)
sont de 320 x 200 pm? contre 650 x 400 pm?.
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5.3- DEPHASEUR a ondes lentes 11

Figure 5.9. Comparaison des vues masques des topologies pour une cellule 11°

Des modeles de déphaseurs pour des cellules de 11°, 22° et 45° ont été fabriqués pour
tester la topologie (avec lignes a méandres) proposée.

5.3.1 Déphaseur a ondes lentes 11°

Le premier déphaseur fabriqué est un déphaseur 11°. Il permet la comparaison avec la
topologie classique et la premicre version de déphaseur a lignes a ondes lentes. La longueur
des lignes a été calculée par des simulations HFSS. La longueur de la ligne a ondes lentes
déployée est 350um avec le retour. Les dimensions du déphaseur sont 200x320um? sans les
pads. La structure est plus compacte que la topologie classique (réduction d’un facteur 4) et
que la premiére version de déphaseur a ondes lentes (réduction d’un facteur 2).
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CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

Figure 5.10. Photo du déphaseur a ondes lentes 11°

Les résultats de mesure sont trés encourageants. Le déphasage visé est atteint. Dans la
bande [10.7GHz, 14.5GHz], la valeur du déphasage varie de 10.25° a 13.5° (pour une valeur
de 11.8° au centre de la bande). Le déphasage est donc assuré a +1.6°. La phase est un peu
plus plate dans la bande de fréquence d’intérét que pour le premier design de déphaseur a

ondes lentes.

Déphasage (°)

P511° + folded SWL =
8— P§11° + classic SWL s

7
| | I | | | I | |
100 105 M0 M5 120 125 130 135 140 145 150

Fréquence (GHz)

Figure 5.11. Comparaison des déphasages des deux cellules de déphasage a ondes lentes 11°

Les pertes ont niveau comparable a celui du premier design utilisant des lignes a ondes
lentes classiques. Au centre de la bande le S21 est de -5.9dB pour I’état ‘OFF’ et de -6.3dB
pour 1’état ‘ON’. La réflexion est de -10dB sur toute la bande et pour les deux états de

fonctionnement.
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Figure 5.12. Mesure de la réflexion et des pertes d'insertion

Le point de compression a 1dB a été relevé et comparé aux autres designs. L’utilisation
du substrat flottant améliore la linéarité en plus d’améliorer les pertes et la réflexion. Le
design sans cette technique compresse plus rapidement lorsque la puissance en entrée
augmente. Ce design plus compact est donc tres intéressant et permet de mettre en application
le principe des lignes a ondes lentes a méandres.
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Figure 5.13. Mesure du P1dB et comparaison avec les autres designs

5.3.2 Déphaseur a ondes lentes 22°
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CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

Le design 22° reprend le méme principe que précédemment et la méme ligne a méandres.
La ligne est plus longue pour atteindre les 22° de déphasage vis¢. La longueur déployée de la
ligne a ondes lentes est de 550um. La taille du déphaseur est de 410x200um? (soit 0.082mm?).

La structure reste toujours trés compacte.

Figure 5.14. Photo du déphaseur 22°

Le déphasage de 22° n’est pas tout a fait atteint. On reléve 19.2° au centre de la bande.
La platitude de la phase est toujours bonne malgré la bande de fréquence assez large. Les
niveaux de pertes d’insertion sont équivalents a ceux de la cellule 11°. Ce design a pour but
de tester si I’application pour un déphasage plus élevé est possible.
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Figure 5.15. Mesure des performances du déphaseur a ondes lentes 22°

Le P1dB est le méme que la cellule 11°, P1dBy = +21dBm ce qui est logique car nous
utilisons les mémes transistors. Le principe de ce déphaseur s’applique donc bien pour des
cellules supérieures a 11°.

5.3.3 Déphaseur a ondes lentes 45°

Le design de déphaseur 45° est I1égérement différent puisque cette fois la ligne a ondes est
une ligne faisant plusieurs méandres. La topologie de la ligne a déja été présentée dans le
chapitre III portant sur les lignes a ondes lentes. La longueur de la ligne a ondes lentes est
déterminée par simulations (HFSS) pour permettre d’obtenir 45° de déphasage (longueur
totale déployée 1150um). La taille du déphaseur (sans les pads) est de 440x260um? (soit
0.114mm?). La structure est plus compacte que le design avec la topologie classique par un
facteur 2.
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CHAPITRE V — Déphaseurs basés sur les lignes de transmission a ondes lentes

2016-10- 3 15:07

Figure 5.16. Photo de la puce 45°

Le déphasage de la cellule est centré a 46° a 12.5GHz. Il varie de 39 a 54° sur la bande
de fréquence [10.7GHz, 14.5GHz]. Le niveau de réflexion est de -10dB sur la bande de
fréquence et pour les deux états de fonctionnement. Les pertes d’insertion a 12.5GHz sont -
6.2dB et -6.7dB pour les états ‘ON’ et ‘OFF’. Ces pertes ont un niveau comparable a celles
des autres structures a ondes lentes.
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Figure 5.17. Mesure des performances du déphaseur a ondes lentes 22°

La cellule fonctionne donc bien pour des déphasages méme supérieurs a 22°. Le
niveau de pertes est assez important mais il existe des solutions pour les réduire. La linéarité
est relativement bonne avec un P1dBy = +21dBm.
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Figure 5.18. Mesure du P1dB pour les cellules de déphasage a ondes lentes

5.4 PERSPECTIVES

I1 a déja été montré que les transistors sont la principale source des pertes des déphaseurs.
Une des solutions est de réduire au minimum le nombre de transistors nécessaires au bon
fonctionnement des déphaseurs a ondes lentes. Deux nouvelles topologies sont proposées
pour améliorer les performances du circuit. Le premier design utilise un seul transistor et le
second deux. Ces deux topologies sont présentées dans la figure suivante.
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Figure 5.19. Nouvelles topologies de déphaseurs utilisant moins de transistors

La premicere cellule est celle présentant le moins de pertes mais le fait qu’il n’y ait qu'un
seul transistor affecte fortement le déphasage. Méme lorsque ce dernier est passant la ligne a
ondes lentes présente de tres faibles pertes, le chemin RF ne passe donc pas forcément a travers le
transistor. Le second est beaucoup plus prometteur. Les transistors sont commandés en dualité et
permettent de s’assurer du chemin suivi par le signal RF. Les résultats de simulations présentent
des pertes divisées par deux par rapport a la structure avec 4 transistors. (Pour un niveau de S11
¢quivalent). Ce design peut donc permettre d’améliorer les performances de la structure tout en
conservant la trés forte compacité de la topologie.
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5.4- DEPHASEUR a ondes lentes 45

CONCLUSIONS GENERALES

Cette these avait pour but 1’évaluation et le test de la technologie 0.25pum SiGe de IHP au
travers de la conception de circuits de controle amplitude/phase pour la formation de faisceaux
des antennes agiles. Différentes taches ont été réalisées pour parvenir a ces résultats. L’état de
I’art et son évolution ont tout d’abord été présentés afin de resituer les solutions existantes dans le
contexte particulier du milieu spatial. Les composants ¢lémentaires fournis par le design kit et
ceux entierement développés au cours de la thése ont été montrés, fabriqués et mesurés pour
¢tablir des mod¢les de simulations fiables pour les circuits plus complexes.

Quatre runs au total ont été lancés et mesurés. Les premicres mesures ont conduits au
développement de modéles de simulations plus précis et ont permis de tester et de mettre en
¢vidence I’efficacité de nouvelles techniques de designs (substrat flottant, lignes a ondes
lentes...). Les résultats de mesures des circuits implémentés dans les runs suivants ont montré
I’utilité de ces nouvelles techniques en améliorant les performances de chaque nouvelle version.
Cette premicre version de circuits multi-bits présente des résultats intéressants en termes de
compacité, linéarit¢ et S11 malgré une dynamique (en atténuation et déphasage) inférieure aux
spécifications du cahier des charges.

Les lignes a ondes lentes ont également constitué une part trés importante des travaux
réalisés au cours de ces travaux de thése. Les lignes de transmission a ondes lentes ont conduit a
la conception d’un nouveau type de lignes a méandres qui a pu étre intégré dans des circuits
concrets. Ces nouvelles topologies de circuits déphaseurs ont montré qu’elles constituent des
alternatives réelles aux topologies LC classiques.

Ces différents travaux sont conclus par deux publications (internationales) acceptées a ce
jour ainsi qu’un dépdt de brevet. D’autres publications sont prévues en attendant la validation du
dépot de brevet.
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o Article dans une revue internationale avec comité de lecture

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, V. Armengaud and S. Rochette, "Microstrip slow-
wave line for phase shifting cells," Electronics Letters, vol. 51, no. 20, pp. 1589-1591, 10 1 2015.

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, V. Armengaud and S. Rochette, "Compact Ku-band
CMOS Phase Shifters using Folded Microstrip Slow Wave Lines," soumission aux IEEE
Transactions bloquées par le dépot de brevet.

e  Communication internationale avec comité de lecture

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs and V. Armengaud, "Compact Phase Shifting Cell
Based on Micro-Strip Slow Wave Lines," MEMSWAVE 2016 Bucarest, Romania, 2016.

o  Communications diverses

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, "Antenna Beamforming Systems for Space
Applications," 3rd Summer school on critical embedded systems, July 2015 ‘Prix du meilleur
poster’

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, "Design of core-chip MMIC solution in BiCMOS
technology for beamforming satellite antenna" Journées jeunes chercheurs CNES, Octobre 2015.

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, "Cellules déphaseuses compactes basées sur les lignes
a ondes lentes" Journées école doctorale GEET, Toulouse, Mars 20135.

e Depot de brevet

M. Gastaldi, D. Dragomirescu, A. Takacs, V. Armengaud and S. Rochette, "Lignes a ondes lentes
a méandres", 2016.
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ANNEXES

CONTRAINTES DU MASQUE

Les masques des circuits sont réalisés avec CADENCE Virtuoso sous environnement
UNIX. Le design kit utilis¢ est le DK SGB25V de la technologie 250nm SiGe de IHP.
L’utilisation de ce design kit impose certaines contraintes pour le design des masques. Cette
partie s’attarde sur ces différents probleémes et les solutions pour y pallier.

Pads

Un des premiers problémes lors du design d’un masque est comment mettre en place
les acces pour réaliser les mesures ou alimenter les composants. Des pads sont utilisés pour
réaliser ces fonctions. Les modeles des pads sont fournis par le design kit. Les dimensions des
pads sont 80x80um. Il faut que ces derniers soient adaptés au matériel de mesure. La
documentation des pointes de mesure RF d’une station sous pointes précise qu’elles doivent
étre séparées d’une distance de 300 pum pour éviter tout couplage entre elles et fausser les
mesures. Les circuits doivent donc €tre dimensionnés pour respecter cette contrainte. Les pads
doivent étre espacés de 150um (ce qui correspond aux pointes). Les pointes sont de type GSG
(Ground-Signal-Ground). Les pointes situées a I’extérieur sont a la masse et la pointe centrale
amene le signal.

Les pads d’alimentation des transistors doivent se situer assez loin des pads d’acces
pour que les pointes d’alimentation DC ne soient pas génées par les pads RF. La figure
suivante illustre la position des différents pads sur un circuit déphaseur réalis¢ au cours du
premier run.
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== Padsd’alim DC
- Pads de mesure RF

- Pointes

Figure 0.1. Positionnement des pads sur un masque

Dummies

Une autre spécificité des technologies CMOS est 1’utilisation de dummies. Les procédés
de fabrication des technologies CMOS/BiCMOS impliquent un taux de remplissage minimum
de chaque couche de métallisation. Afin de valider le design avant I’envoi en fonderie ces
minima doivent €tre respectés. Ils concernent sept couches en particulier : les cing niveaux de
métallisation (taux de remplissage compris entre 30% et 60%), la couche active (taux de
remplissage de 20% au minimum), et la couche poly (taux de remplissage de 15% au
minimum).

Des dummies sont implémentés pour compléter les différentes couches. Il s’agit de
petits carrés de quelques pm de large tous collés les uns aux autres. Ils recouvrent ainsi de
larges surfaces. Les dummies des différents niveaux de métallisation sont connectés par un
trés nombre de vias (ou de contacts substrat) afin de ne pas avoir un plan de masse flottant. Le
remplissage des couches de métallisation se fait de maniére automatique via un outil
implémenté¢ dans CADENCE. Cependant les couches actives ne respectent quasiment jamais
les regles de densité apres le remplissage automatique. Des carrés de couches actives sont
ajoutés manuellement pour respecter les regles.
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L’ajout de ces dummies pres des circuits peut affecter les performances RF des
systémes. Des anneaux de garde sont disposés autour des circuits pour les protéger et pour
que des dummies ne soient pas ajoutés dans ces zones critiques. Il est relativement complexe
de satisfaire toutes les contraintes de densité car méme si les taux de remplissage sont
satisfaits sur la puce, il faut que la métallisation soit correctement répartie. Les regles de
densité locales doivent étre respectées sur des surfaces de 800x800um?. Les dummies donc
positionnés assez pres des circuits mais assez ¢loignés des composants sensibles
(inductances...). La photo suivante montre la densit¢ de dummies nécessaire pour satisfaire
les contraintes de design (les dummies sont en doré autour des systémes).

Figure 0.2. Photo d'une puce compléte (dimensions 3.0 x 2.0 mm?)

Nous voyons ainsi les contraintes a respecter avant I’envoi d’une puce en fonderie.

METHODOLOGIE DE MESURE

Les ¢léments passifs et les transistors étudiés dans ce chapitre sont les briques de base
qui permettent la réalisation de circuits MMIC. Certains de ces composants sont fournis par le
design kit et les autres sont entierement développés grace aux résultats de simulation. La
représentation de leur comportement est donc uniquement simulée. Des mesures sont
nécessaires pour vérifier la correspondance entre les simulations et les mesures (pour les
composants et les circuits complets). Plusieurs types de mesures sont nécessaires pour accéder
a toutes les performances des systemes. Les différentes procédures vont donc étre détaillées.
La premiere concerne la mesure des parametres-S. Les autres sont la mesure de la linéarité et
de la stabilité¢ en température.
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Mesure de parametres S et station sous pointes

La mesure des parametres S est la procédure de mesure la plus importante en nous
permettant de vérifier le bon fonctionnement de la puce. La mesure peut s’effectuer sur une
large bande de fréquence a I’aide d’un analyseur de réseau vectoriel VNA (Vector Network
Analyser) et d’une station sous pointes. Les pointes utilisées sont des pointes RF Infinity de
type GSG (deux pointes de masse et une pointe de signal au centre) de pitch 150um (valable
jusqu’a 40GHz). Le modele du VNA est un Anritsu ME7808A. La polarisation des transistors
se fait via des alimentations DC et des pointes.

Figure 0.3. Photo du montage pour la mesure des paramétres S

Les pointes de polarisation DC sont soit des pointes seules (de largeur 7um) qui
permettent de polariser un seul transistor soit des eye-paths 6 pointes (pitch 100pum) pour
alimenter 6 transistors a la fois. Ce type de pointe est nécessaire pour alimenter les circuits
multi-bits comportant beaucoup de transistors. La photo suivante illustre la disposition que
doivent adopter les pointes les unes vis-a-vis des autres comme mentionné plus tot dans la
section sur les contraintes du masque. Les mesures sont effectuées dans la salle de
caractérisation du LAAS-CNRS a Toulouse.
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0- CALIBRATION SOLT.

Figure 0.4. Photo des pointes de mesure RF (en bleu) et des pointes de polarisation DC (en doré) placées
orthogonalement

Calibration SOLT.

Pour la plupart des circuits réalisés au cours de cette these, les parameétres S seront
mesurés en direct (sans de-embedding). Une calibration de type SOLT (Short-Open-Load-
Thru) est nécessaire pour paramétrer correctement le matériel de mesure. Cette calibration se
fait en utilisant un kit fournit par le fabricant des pointes RF. Les éléments de référence sont
de haute précision et permettent de s’assurer que les mesures se font dans le plan des pointes
et que les pointes et les cables n’affectent pas les résultats.

Calibration TRL et de-embedding

Pour les autres circuits la mesure des paramétres S se fait aprés de-embedding. Cette
méthode permet de s’assurer que le champ électromagnétique s’est correctement établi et
permet d’annuler I’influence de tout élément se situant entre 1’élément a mesurer et les pointes
RF (pads RF, lignes d’amenées...). L’extraction des parametres-S se fait aprés soustraction de
tous ces ¢léments parasites. Un kit TRL (Thru-Reflect-Line) a ét¢ implémenté sur les puces
lors du premier run pour servir d’élément de calibration. Il est composé de trois ¢léments : le
Thru (de longeur 300um), le Reflect (¢1ément de réflexion, un circuit ouvert dans notre cas) et
la Line (ligne de longueur L+300um). Une fois calibré, une longueur égale a la moiti¢ du
Thru (soit 150um) est enlevée analytiquement par le VNA lors de la mesure des systémes. La
photo suivante montre le kit TRL implémenté et un exemple de lignes de transmission
mesurées avec cette méthode.
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mems Calibration kit
s Reference MSL

e S W Lines

Figure 0.5. Photo du kit TRL

Mesure en température

Le matériel présent en laboratoire permet ¢également de réaliser des mesures de
stabilité en température grace a un chuck controlé en température (le chuck est le support sur
lequel les puces sont posées). Ce systeme permet de faire varier la température facilement
entre -40°C et +100°C. Ce dispositif sera utilis¢ pour vérifier la stabilité des puces en
température.
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0- MESURE de linéarité
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Figure 0.6. Photo du matériel de contréle de la température

Mesure de linéaritée

La linéarité est une des caractéristiques les plus importantes des circuits de contrdle
des antennes a formation de faisceaux. Pour la dimensionner nous avons mesur¢ le point de
compression a 1dB des différents circuits. Cette mesure s’est faite au moyen d’un synthétiseur
forte puissance (+30dBm) et d’un wattmeétre. A la fréquence considérée la puissance délivrée
en sortie du synthétiseur est de +27dBm. Cela permet une dynamique de mesure allant de -
10dBm en entrée a +27dBm. Les cables et les pointes RF induisent 1.65dB de pertes a
12.5GHz (1dB pour les cables et 0.35dB par pointe). Les mesures sont réalisées au travers de
cette procédure. Le montage est présenté dans la figure suivante.

- 167 -



ANNEXES

Station sous pointes

p— -

Figure 0.7. Photo du montage pour la mesure du P1dB
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