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Introduction générale

L’apparition de I'Internet des objets (IoT) a été rendue possible grace au développement
de la 4G LTE. Les nouveaux standards 5G permettent une évolution importante dans le
domaine des objets connectés avec le développement du "massive [oT". Cette évolution est
notamment possible grace a l'utilisation du principe de formation de faisceaux introduit par
la 5G. Ceci permet a une station de base d’adresser plusieurs utilisateurs simultanément
en utilisant le filtrage spatial. Le NB-IoT est 'un des nouveaux standards 5G de la famille
des réseaux longue portée a basse consommation (LPWAN), permettant d’adresser cette
demande de massive [0T. Les différents travaux de recherche et produits sur des modems
NB-IoT révelent un objectif commun de réduction des cotits et d’intégration. Dans cette
optique, la technologie CMOS SOI est le candidat idéal pour répondre a ces deux objectifs.

Ce nouveau standard impose de nombreuses contraintes sur la conception d’ampli-
ficateurs de puissance. La contrainte de faible consommation impose au PA d’avoir un
rendement élevé. De plus, la modulation utilisée nécessite de conserver un bon rendement
jusqu’a 6dB de recul en puissance. La puissance de sortie créte maximale de 29dBm ajoute
une contrainte supplémentaire liée a I'utilisation de la technologie CMOS et a ses limites
en puissance. Enfin, bien que la modulation soit a bande étroite, les canaux NB-IoT sont
répartis sur les bandes LTE de 450MHz a 2GHz, nécessitant un PA large bande pour
adresser le plus de canaux possible. Cette these porte sur 1’étude, la conception et la
caractérisation d’amplificateurs CMOS SOI a haut rendement et les méthodes de design
large bande pour une co-intégration d’'un frontend radiofréquence (RFFE) complet.

Le premier chapitre présente les caractéristiques du standard NB-IoT, l'intérét de
I'utilisation de la technologie CMOS SOI pour I'loT, ainsi qu’une premiere approche sur
la réalisation de PA pour ce standard 5G.

Le deuxiéme chapitre porte, dans un premier temps, sur la réalisation des circuits
actifs et passifs servant a la conception d’amplificateurs de puissance en technologie 28nm
FDSOI et 130nm PDSOI. Ensuite, différentes techniques d’amélioration de 'efficacité et
de la bande passante sont présentées dans le but d’appliquer ces techniques au NB-IoT.
De plus, une méthodologie de conception d’amplificateur de puissance est décrite, avec
la présentation des différentes étapes permettant le dimensionnement et le choix des
transistors et de la topologie d’amplificateur a utiliser.

Le troisieme chapitre détaille I’ensemble des réalisations en technologie 130nm PDSOI
et 28nm FDSOI. Dans un premier temps, 'amplificateur pseudo-différentiel en 130nm
PDSOI et sa co-intégration avec un commutateur d’antenne sont présentés, suivis de la
présentation d’un balun actif ultra-large bande. Ensuite, les conceptions en 28nm FDSOI
sont abordées avec un amplificateur pseudo-différentiel et son utilisation dans la conception
d’un amplificateur Doherty reconfigurable avec optimisation de la puissance de sortie.
Ce chapitre se termine par la comparaison des différents circuits avec 1’état de 'art des
amplificateurs de puissance CMOS sub-6GHz.

Enfin, le manuscrit se conclut par la synthese des circuits congus pour une application
NB-IoT et les perspectives de recherche possibles.






Chapitre 1

Amplificateurs de puissance pour le
standard 5G NB-IoT
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Ce chapitre présente le contexte autour des travaux de recherche réalisés. Avec 1’évolu-
tion de la 4G vers la 5G et la demande grandissante d’objets connectés, le développement
de nouveaux standards permettant d’augmenter le nombre d’appareils connectés simultané-
ment s’impose. Une premiere partie est dédiée a la présentation du standard NB-IoT. Dans
une seconde partie, I'intérét de 'utilisation de technologies silicium pour des circuits IoT est
développé. Une premiere approche sur la caractérisation et la conception d’amplificateurs
de puissance (PAs) ainsi que sur les parametres importants impactant la conception est
présentée dans la partie trois. Enfin, dans la quatrieme et derniére partie, une revue
de I’état de 'art des amplificateurs de puissance en technologie CMOS est étudiée afin
d’estimer les performances et limites technologiques de I'intégration silicium.



4 Présentation du standard NB-IoT

1.1 Présentation du standard NB-IoT

1.1.1 Les communications radios pour I’'Internet des objets

L’ToT est le terme général pour parler d’un réseau d’appareils électroniques permettant
de recueillir, traiter et communiquer des informations provenant de leur environnement
(température, pression, etc.). Les informations d'un appareil (aussi appelé nceud IoT) sont
ensuite transmises a une station de base. Celle-ci permet de centraliser les données de tous
les noeuds du réseau afin de pouvoir analyser les données. Une fois I'information transmise
a la station de base, les données peuvent étre envoyées sur le Cloud pour étre stockées et
analysées ou alors stockées et traitées localement si la puissance de calcul de la station de
base est suffisante [2]. La figure 1.1 permet de visualiser la structure d’un réseau IoT.

Neeud €
0T —)
Interface Homme
— Machine
Neeud € — (IHM)
0T  —3
Station de base
- Puissance de calcul
Passerelle croissante
Neeud >
IoT P Cloud
— Serveur de calcul
Neeud €&
0T  —3

FIGURE 1.1 — Architecture simplifiée d’un réseau loT

Un réseau IoT peut étre organisé de plusieurs fagons. Une méthode de réseau local
(LAN), basé sur un réseau IoT ayant une étendue géographique réduite, comme par exemple
des capteurs de températures dans une entreprise. Ces réseaux loT peuvent étre connectés
a internet par un protocole sans-fil tel que le WiFi ou alors de maniere physique en
utilisant des cables coaxiaux ou Ethernet. Ceci permet une meilleure efficacité énergétique
du transfert d’information et de meilleurs débits qu’une transmission sans-fil. Une seconde
méthode permettant de couvrir une zone géographique beaucoup plus vaste se base sur
une architecture de réseau étendu (WAN). Dans ce cas la solution est de réaliser des
neeuds IoT sans-fil et d’utiliser des standards de communication basses consommations.
Ces réseaux sont appelés réseaux étendus basses consommations (LPWAN). La figure 1.2
présente les différents standards sans-fil existant dans chaque catégorie ainsi que leur leur
couverture et débit. A partir de ce type de graphique il est possible de choisir le standard
optimal permettant de répondre au besoin d’une installation IoT.

Les LPWANS sont la base des communications sans-fil pour I'loT. Les performances
de tels réseaux sont déterminées par plusieurs facteurs. La consommation doit étre la
plus faible possible afin de permettre I'utilisation d’objets connectés sur batterie pour des
périodes allant de quelques jours a plusieurs dizaines d’années. La couverture doit aussi
étre la plus grande possible, ceci permet notamment de réduire les coiits d’installation
en diminuant la densité de stations de base dans une zone géographique. Les cotits des
composants électroniques (ex. RFFE, Modem) doivent étre les plus faibles possibles pour
permettre un déploiement de nombreux neeuds IoT & faible cotit [3]. Les standards LoRa et
Sigfox utilisent les bandes libres (bandes ISM) limitant le débit maximum, mais permettant
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FIGURE 1.2 — Comparaison des standards de communication LAN, WAN et LPWAN

une utilisation gratuite des bandes de fréquences. Le NB-IoT et Cat-M utilisent des bandes
licenciées (bandes 3GPP), ceci permet d’atteindre des débits plus élevés, mais les cofits
associés a 'achat des bandes licenciées sont importants.

1.1.2 La 5G et le Massive 10T

Le réseau 5G est la cinquieme génération de standards de communication cellulaire.
Son origine remonte aux années 80, sous le nom de 1G, amenée par 'apparition des
téléphones portables. Les premieres communications étaient analogiques et ne permettaient
de transmettre que la voix. Depuis la 1G, les standards de communication n’ont fait
qu’évoluer avec 'augmentation des besoins en débit, bande passante et fonctionnalités. Ces
évolutions ont permis le support de I'IoT par les standards cellulaires avec le développement
de la 4G en 2016.

Le déploiement de la 5G permet la continuité des évolutions précédentes (améliora-
tion des débits, de la bande passante et des fonctionnalités) mais posseéde un objectif
supplémentaire de modernisation de I'industrie et de développement de villes intelligentes
[4]. Ces objectifs ainsi que la croissance importante du marché des appareils connectés
pour l'industrie [5] imposent de revoir les standards IoT existant. La figure 1.3(a) montre
I'importante croissance du nombre d’appareils connectés avec une évolution de 3.5 milliards
a 35 milliards entre 2016 et 'estimation de 2028. Sur cette période, I'loT longue portée
représente une part constante d’environ 17% et 6 milliards d’appareils connectés d’ici
2028. Cette catégorie se scinde en plusieurs sous-groupes (figure 1.3(b)), les réseaux WAN
anciennes générations 2G et 3G, les réseaux WAN nouvelles générations 4G et 5G et enfin
les réseaux LPWAN dédiés a la 5G massive IoT, NB-IoT et Cat-M.

Le massive IoT est un terme apparu avec la 5G, I'objectif est de connecter un nombre
important d’objets connectés au réseau cellulaire 5G. Ceci est possible avec I’évolution
majeure des technologies LPWAN et de la 5G. Les caractéristiques principales du massive
[oT sont [7] :

— Importante quantité de connections simultanées, densité importante.

— Transferts de données irréguliers et non-critiques.

— Taille des données transférées faible.

— Contrainte tres importante sur la faible consommation énergétique des noeuds,

contrainte de durée de vie sur batterie supérieure a 10 ans.
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1.1.3 Le NB-IoT

Pour répondre a toutes ces contraintes, la 5G apporte deux nouveaux standards dédiés
au massive [oT, le Cat-M et le NB-IoT. Dans ce manuscrit seul le NB-IoT sera détaillé
car les recherches ont été principalement menées pour répondre a ce standard. Le NB-IoT
est un standard LPWAN réutilisant les méme bandes de fréquences et le méme protocole
que la 4G LTE afin de faciliter le déploiement. Ce standard se concentre sur deux aspects
majeurs en plus de ceux des réscaux LPWAN [§] :

— Une couverture réseau étendue par rapport aux réseaux LTE.

— Complexité des appareils ultra-faible.

L’augmentation de la couverture réseau est réalisée par répétition des transmissions
ainsi que par une augmentation de la puissance de transmission des canaux de signalement.
Trois modes de répétition sont possibles permettant une augmentation de la couverture
de 0dB (sans répétition), 10dB et 20dB. La puissance moyenne d’émission des signaux
modulés NB-IoT est de 23dBm pour la classe d’émission 3 [1], correspondant & la puissance
maximale autorisée et ainsi a une couverture maximale. ’augmentation du nombre
de répétitions ainsi que de la puissance d’émission a un impact non négligeable sur la
consommation, il faut donc trouver un compromis entre une faible consommation et une
extension de la couverture réseau.

Pour réduire la complexité des appareils NB-IoT des simplifications sur la couche
physique ont été réalisées, permettant de réduire la puissance de calcul nécessaire au
traitement du signal en réception. En émission, le signal de synchronisation a aussi été
modifié afin de permettre une complexité pouvant étre plus faible que les appareils GSM.

Afin de diminuer la consommation d’énergie des appareils NB-IoT le standard utilise
la modulation SC-FDMA permettant I’émission de signaux a faibles PAPR pour la liaison
montante [9]. Cette modulation permet de diminuer les contraintes en rendement sur
I’amplificateur de puissance et ainsi augmenter 'efficacité de la partie émission de la chaine
de transmission. L’impact du PAPR sur l'efficacité des amplificateurs de puissance est
abordé dans la section 1.3. Le standard dispose aussi de plusieurs classes d’émissions,
dont la classe 3 vue précédemment. Les deux classes supplémentaires sont la classe 5
correspondant a une puissance moyenne de 20dBm et la classe 6 correspondant a 14dBm
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FIGURE 1.4 — Impact des modes eDRX et PSM sur la consommation de puissance

[1]. La réduction de puissance permet de réduire I’énergie consommeée lorsque la qualité de
service (QOS) est suffisante. Deux autres méthodes permettent de réduire la consommation,
I’eDRX et le PSM. Le DRX permet de temporairement éteindre la partie réception a
intervalle régulier. Dans le cas de I'loT la durée d’extinction est prolongée donnant le nom
de DRX étendu (eDRX). Enfin le PSM permet de mettre 'appareil en veille profonde et
d’éteindre le module radio pendant un temps négocié entre ’appareil et la station de base
[10]. La figure 1.4 montre I'impact de 'eDRX et du PSM sur la puissance consommée.

1.1.4 Les modulations pour le NB-IoT

La modulation joue un role majeur dans la capacité a réduire la consommation d’énergie
d’appareils NB-IoT. La SC-FDMA est une nouvelle technique d’accés multiple basée sur
la répartition fréquentielle des utilisateurs et reprenant une partie du traitement de signal
de 'OFDMA. La figure 1.5 présente de fagon simplifiée la différence entre les symboles
OFDMA et SC-FDMA.

Sous-porteuse
15kHz

OFDMA SC-FDMA

F1GURE 1.5 — Comparaison des modulations OFDMA et SC-FDMA

Dans le cas des symboles OFDMA, chaque symbole de la QPSK est codé dans une
des N sous-porteuse d’'un symbole OFDMA et dure toute la durée du symbole OFDMA.
Dans le cas des symboles SC-FDMA, chaque symbole de la QPSK est codé sur toutes les
N sous-porteuses d'un symbole SC-FDMA et dure % fois la durée du symbole SC-FDMA.
L’aspect mono-porteuse de cette modulation est issu de I’ajout d’une transformée de
fourrier numérique (DFT) en amont de la chaine de traitement. La figure 1.6 montre les
différences de traitement des signaux entre 'OFDMA et la SC-FDMA.
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FIGURE 1.6 — Traitement de signal entre de la SC-FDMA et de TOFDMA

Bien que d’aspect mono-porteuse, le traitement de la modulation SC-FDMA conserve
le bloc d’attribution des sous-porteuses. Ceci permet aux réseaux NB-IoT de supporter
un nombre de connexions important. En effet, 'attribution de sous-porteuses permet
d’adresser plusieurs utilisateurs simultanément dans le méme canal LTE et d’ajuster le
nombre de blocs ressources (RBs) selon la demande de chaque utilisateur. La figure 1.7
montre les deux modes d’attribution. L’attribution localisée répartie les N sous-porteuses
utilisées par le symbole SC-FDMA temporel apres DFT sur N sous-porteuses adjacentes
parmi les M sous-porteuses du canal LTE. L’attribution entrelacée répartie les N sous-
porteuses utilisées par le symbole SC-FDMA temporel apres DFT sur N sous-porteuses
également réparties parmi les M sous-porteuses du canal LTE [11], [12].

Utilisateur 1 Utilisateur 2
Domaine temporel (CXo D) XD X% ) XD CX H(CX% H( X H(C X )
& DFT W DFT
Domaine frequentiel (Tag D) (@) @8 &) Cay Hy(Ca H(a H(C 3y )
Attribution des sous-porteuses Attribution des sous-porteuses

Attribution localisée (T80D CTAD @D & @D @D @D @ ( O C DAG D

Attribution entrelacée @&» _ > @D > @&» > o
FIGURE 1.7 — Présentation des deux modes d’attribution de fréquence de la SC-FDMA

Le tableau 1.1 détaille le nombre de sous-porteuses selon la largeur du canal LTE. Ainsi
pour un canal LTE de 10MHz, le nombre de blocs ressources est de 50. Un RB est la plus
petite unité pouvant étre allouée a un utilisateur. Sachant que chaque RB possede N=12
sous-porteuses de 15kHz chacune, cela fait un total de M=600 sous-porteuses addressables
par le bloc d’attribution des sous-porteuses.

TABLE 1.1 — Tableau récapitulatif des parametres du systeme SC-FDMA en fonction des
largeurs de bandes autorisées. [13]

Bande passante du canal (MHz) 14 3 5 10 15 20
Nombre de blocs ressources (RB) 6 15 25 50 5 100
Nombre de sous-porteuses (M) 72 180 300 600 900 | 1200

La modulation SC-FDMA est donc le choix idéal pour une application massive IoT.
La réduction du PAPR permis par le comportement mono-porteuse de la modulation ainsi
que la possibilité d’attribuer des sous-porteuses pour augmenter le nombre d’utilisateurs
au sein d'un canal LTE permettent de répondre aux contraintes du massive IoT détaillées
dans les parties précédentes.
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1.2 Le SOI pour l’intégration de fonction RF sur
silicium
1.2.1 Présentation de la technologie CMOS SOI

La technologie CMOS SOI consiste a fabriquer un wafer dans lequel une couche d’isolant
a été inséré, donnant un empilement silicium-isolant-substrat silicium. L’épaisseur de la
couche de silicium supérieure peut aller de 5nm a plusieurs pm. Il existe différents types
d’isolants utilisés pour réaliser ces wafers (ex. saphir, oxyde de silicium), le plus commun
étant 'oxyde de silicium pour des applications faibles cotits. Les procédés de fabrications
de wafers SOI les plus répandus sont la séparation par implantation d’oxygene (SIMOX)
et la méthode Smart-Cut. Ces deux procédés représentent 90% de la production de wafers
SOI. La vue en coupe d’un wafer SOI utilisant de 'oxyde de silicium est présentée figure
1.8.

MICROSTRUCTURE OF Si/Si0,/Si vs. TEMPERATURE

0.5E
1250°C, 2 h 1405°C, 0.5 b

_—

FIGURE 1.8 — Observation des interfaces silicium-oxyde-substrat silicium d’un wafer SOI
utilisant la méthode SIMOX [14]

Le premier procédé SIMOX démarre par I'implantation d’une grande quantité d’oxygene
dans un wafer classique. Une étape de recuit a haute température permet de transformer
ces ions oxygene en une couche d’oxyde de silicium. L’épaisseur et la profondeur de la
couche d’oxyde sont controlées par la température de recuit ainsi que la dose et 'énergie

Oxygene

Substrat silicium

Implantation
d'ions oxygene

Silicium

Substrat silicium

l'oxyde de silicium

Silicium

Si0,

v Recuit pour former

Substrat silicium

FIGURE 1.9 — Etapes de fabrications d’un wafer SOI avec la méthode SIMOX
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utilisée lors de I'implantation des ions oxygene [14]. La figure 1.9 présente visuellement
chaque étape et leur impact sur la composition du wafer SOI.
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FIGURE 1.10 — Etapes de fabrication d’un wafer SOI avec la méthode Smart-Cut

Le second procédé Smart-Cut commence par une implantation d’hydrogene dans un
wafer ayant une couche d’oxydation en surface. Tout comme la méthode SIMOX, la
profondeur de I'implantation est déterminée par 1’énergie utilisée. Le wafer est ensuite fixé
a un second wafer oxydé. Deux étapes de recuit, faible puis haute température, permettent
la séparation du premier wafer par formation de bulles et la solidification du lien entre
les deux wafers oxydés. La derniére étape consiste en un polissage de la couche fine de
silicium. La figure 1.10 illustre chaque étape du processus de fabrication d’un wafer SOI par
méthode Smart-Cut [14]. Cette méthode a I’'avantage de produire une couche de silicium
fine et uniforme et de réduire les déchets en réutilisant la partie coupée du wafer initial.

1.2.2 Avantages des technologies CMOS SOI

La conception d’amplificateurs de puissance pour des applications commerciales, comme
la téléphonie, utilise des technologies I1I-V. Ces technologies, comme 1’AsGa ou encore le
GaN ont des performances en puissance bien supérieures a celles des technologies silicium.
Le silicium possede des tensions de claquage trop faible pour pouvoir rivaliser avec ces
technologies. De plus, le CMOS possede une fréquence de fonctionnement maximale plus
faible que ses homologues ITI-V. Ainsi, il est plus facile de concevoir un amplificateur
de puissance avec des technologies III-V. Cependant, le CMOS possede une capacité
d’intégration et un faible cofit suscitant I'intérét des industriels, qui plus est dans le domaine
du massive IoT. La figure 1.11 compare différentes technologies I1I-V (AsGa,InP,GaN) et
bipolaire (SiGe) avec la technologie CMOS.
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FI1GURE 1.11 — Comparaison du CMOS avec d’autres technologies

Le CMOS SOI : héritage du CMOS bulk

La technologie CMOS SOI hérite de nombreux avantages de la technologie silicium bulk.
La capacité d’intégration ainsi que le faible cotit de fabrication sont deux des avantages
les plus importants de cette technologie dont le SOI hérite. En effet, le SOI partage une
grande partie des étapes de fabrication de la technologie CMOS permettant de conserver
un faible cotit de production. L’ajout des étapes de fabrication permettant de transformer
un wafer CMOS en wafer CMOS SOI impacte le coiit de fabrication de 'ordre de +10% a
+15%, permettant tout de méme au SOI d’étre compétitif en terme de cotits [15]. De plus,
I’écart de cofits technologiques se réduit a mesure que les noeuds technologiques diminuent,
ce qui en fait un avantage majeur pour le SOI.

Avantage du CMOS SOI sur le CMOS bulk

Le SOI permet une amélioration des performances estimée a plus de 20% [16]. Ceci
est majoritairement di a la réduction des capacités parasites des transistors. La figure
1.12 montre la vue en coupe d’un transistor CMOS SOI et d’un transistor CMOS bulk. La
BOX permet d’isoler la zone active du transistor du substrat. Ainsi, les capacités créées
par les jonctions PN avec le substrat ne sont plus directement reliées au transistor, ce qui
permet de réduire les capacités parasites. De plus, la technologie SOI permet une meilleure
fiabilité, une diminution de la complexité et de la variabilité du processus ainsi qu’'une
plus faible consommation d’énergie comparée a la technologie CMOS [15].

NMOS PMOS  NMOS ) PMOS

VBBP VBBN VBBP

Transistor CMOS Transistor CMOS SOI

F1GURE 1.12 — Comparaison des transistor CMOS SOI et CMOS bulk
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1.2.3 Fiabilité des technologies CMOS

Les technologies CMOS et CMOS SOI évoluent constamment, notamment avec la
réduction de la taille minimale de gravure. Ceci permet I'augmentation des performances
en fréquence des transistors ainsi qu’une meilleure intégration et une baisse des cofits de
production des circuits. Cependant, la miniaturisation des transistors les rend de plus
en plus sensibles aux dégradations en raison de la diminution des tensions maximales
supportées sur chacune de ses jonctions.

Dans un but d’augmentation de l'intégration, les technologies intégrées ajoutent de
plus en plus de niveaux de métaux. La conséquence est une diminution de 1’épaisseur
des niveaux de métaux, diminuant les densités de courant maximale. La diminution des
tensions maximales et des densités de courant réduisent davantage la tenue en puissance
des technologies CMOS. Plusieurs mécanismes de dégradation sont donc a prendre en
compte lors de la conception de PAs [17].

Claquage de ’oxyde de grille TDDB

La réduction de ’épaisseur de 1'oxyde de grille tend a augmenter le champ électrique
maximal subi par l'oxyde de grille. La destruction d'un transistor par claquage d’oxyde
de grille est une des principales raisons de défaillance. Lorsque soumis a un fort champ
électrique, des charges positives (trous) s’accumulent dans 'oxyde de grille. Lorsque la
quantité de trous piégés atteint une densité critique, I'oxyde de grille devient conducteur,
ce qui mene a la destruction irréversible du transistor. La figure 1.13 illustre le processus de
dégradation par claquage de 'oxyde de grille [18]. Pour éviter tout claquage de 'oxyde de
grille, il convient de s’assurer que les tensions grille-source V, et drain-grille Vj, respectent
les regles de la technologie utilisée.
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FIGURE 1.13 — Processus de claquage de 'oxyde de grille

Injection de porteurs chauds HCI

L’injection de porteurs chauds intervient lorsque le champ électrique entre le drain et
la source d'un transistor est trop intense. Le choc des électrons sur les atomes de silicium
les ionisent. Cet effet s’appelle I'ionisation par impact. Les électrons arrachés aux atomes
de silicium créent de nouvelles combinaisons électrons-trous. Des charges peuvent aussi
étre piégées dans l'oxyde de grille et la BOX, impactant la tension de seuil et le courant
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de saturation du transistor [19]. La dégradation par HCI est réversible, non pas comme
le TDDB, et n’entraine pas la destruction immédiate du transistor [20]. La figure 1.14
illustre le processus de dégradation par injection de porteurs chauds. La dégradation par
HCI peut étre évitée en limitant le courant de drain lorsque la tension drain-source Vy, est
élevée.

Collision

FIGURE 1.14 — Processus d’injection de porteurs chauds

Effet punch-through

L’effet punch-through apparait lorsqu’une tension drain-source V,, importante est
appliquée au transistor. Les zones de déplétion du drain et de la source s’étendent dans le
canal entre 'interface de la grille et de la BOX. Lorsque la tension drain-source Vy, devient
trop importante un courant de drain se crée indépendamment de la polarisation de grille
[21], le transistor entre en zone d’avalanche. La figure 1.15 illustre 1'effet punch-through.
Afin de réduire les risques d’avalanche du transistor, la tension drain-source ne doit pas
dépasser la tension maximale indiquée dans le DRM.

FIGURE 1.15 — Processus de l'effet punch-through
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Effet de corps flottants

L’effet de corps flottants (floating body effect) est spécifique & la technologie SOI
en raison de l'isolation totale entre le canal et le substrat. Selon 'épaisseur de canal,
des charges peuvent s’accumuler dans le canal partiellement déplété du transistor et
proviennent principalement de I'ionisation par impact. Ceci a pour conséquence de modifier
le potentiel du canal, pouvant augmenter les courants de fuite, causer des effets mémoires
sur les parametres du transistor et augmenter les risques de défaillances prématurées
[22]. La figure 1.16 présente 'effet de dégradation par corps flottants. La solution pour
supprimer cette dégradation est d’utiliser la technologie FDSOI, le canal étant ultra-fin
les charges ne peuvent plus s’y accumuler.

Charges
(trouS)z e e

Déplétion partielle

FIGURE 1.16 — Processus de dégradation par effet de corps flottants

Electromigration

L’¢électromigration est un phénomene de dégradation qui touche a la fois les transistors
et le back-end of line (BEOL) des technologies intégrées. Lorsqu'un courant traverse un
conducteur, les électrons entrent en collision avec les ions métal. Un transfert d’énergie
cinétique a lieu déplacant graduellement les atomes métal du conducteur. Cet effet est
d’autant plus conséquent que le courant est important. Dans le cas le plus critique, les
déplacements des atomes de métal peuvent créer des courts-circuits ou circuits-ouverts
rendant le circuit intégré inutilisable. La figure 1.17 illustre ce principe. L’électromigration
est donc un phénomene important a prendre en compte dans le design d’amplificateurs

r r S
Lge Le .} 0A

Passage d'un courant Dégradation du Circuit ouvert
dans un conducteur conducteur Défaillance irréversible

FIGURE 1.17 — Processus d’électromigration lors du passage d’un courant dans un conduc-
teur
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de puissance. Ceci passe par le dimensionnement de la largeur des pistes selon le courant
traversant les conducteurs.

1.2.4 Comparaison entre PDSOI et FDSOI

Parmi les technologies SOI, il existe la PDSOI pour silicium sur isolant partiellement
déplété et la FDSOI pour silicium sur isolant totalement déplété.

TABLE 1.2 — Applications pour les technologies PDSOI et FDSOI

Applications

PDSOI | Microprocesseurs hautes performances
Systémes embarqués

Circuits analogiques et RF's

Circuits de gestion d’alimentation
FDSOI | Microprocesseurs hautes performances

Electronique faible puissance
Circuits ultra-faibles puissances

TABLE 1.3 — Avantages et verrous des technologies PDSOI et FDSOI

Avantages Verrous Neeuds
PDSOI | Exploitation de l'effet corps | Difficulté de réduction de | 180nm

flottants neeuds technologiques a

Prouvé industriellement 22nm

Fabrication simple
Processus maitrisé

FDSOI | Fuites et consommation consi- | Besoin de nouvelles méthodes | <22nm

dérablement réduites de détections de défauts
Faible variation de Vy, UTBB difficile a fabriquer
Pas d’effet de corps flottants : | V3, dépendant du métal de
plus facile a controler grille et du canal

Les différences dans le procédé de fabrication sont surtout au niveau des transistors. La
technologie PDSOI utilise un canal dopé avec une épaisseur de 50nm a 90nm appelé canal
SOI épais. De plus, la BOX a une épaisseur de I'ordre de 100nm a 200nm. La technologie
FDSOI utilise un canal non-dopé ou tres faiblement dopé avec une épaisseur plus faible
de bnm a 20nm. La BOX possede aussi une épaisseur plus faible, de 'ordre de 5nm a
50nm. En FDSOI il est possible de trouver la dénomination UTBB dans le cas d'un canal
et d’'une BOX ultra-fins.

Les différences de procédés permettent d’adresser des applications tres variées selon
les avantages et verrous de chaque technologie. Les tableaux 1.2 et 1.3 présentent les
applications classiques des deux technologies ainsi que leurs avantages, verrous et nceuds
technologiques [23]. Dans le cadre d’une application NB-IoT, chacune des deux technologies
présentent des avantages et inconvénients pour la réalisation d’amplificateurs de puissance.
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Transistors PDSOI et FDSOI

L’intérét de chaque technologie est principalement déterminé par la qualité des transis-
tors qu’elle propose. La figure 1.18 montre un transistor NMOS en technologies PDSOI et
FDSOI. Les différences majeurs de conception sont les épaisseurs de BOX et de canal.

G

Exemple d'un transistor NMOS FDSOI Exemple d'un transistor NMOS PDSOI

F1GURE 1.18 — Comparaison d’un transistor PDSOI et d’un transistor FDSOI

Ces différences ont un impact non-négligeable sur les performances électriques des
transistors. Par construction, un transistor FDSOI a une tension de seuil plus faible qu'un
transistor PDSOI a parametres géométriques similaires en raison de 1’épaisseur d’oxyde
de grille plus faible. De plus, la technologie FDSOI permet une réduction supplémentaire
de la tension de seuil en inversant les puits N et P des transistors CMOS FDSOI. Enfin,
un autre avantage des transistors FDSOI est la possibilité de controler la tension de seuil
par 'intermédiaire de la grille arriere (BB) permis par I'absence de dopage dans le canal
[24]. La figure 1.19 montre la différence entre un transistor RVT ayant une tension de
seuil normale et un transistor LVT ayant une faible tension de seuil. La polarisation par la
grille arriére est aussi possible par les connections VBBP et VBBN. VBBN pouvant varier
de OV a 3V et VBBP de -3V a4 VBBN %

NMOS o PMOS NMOS o PMOS
 VBBP D Y S VBBN | [ VBBN D ) S VBBP |

Transistor CMOS FDSOI RVT Transistor CMOS FDSOI LVT

FIGURE 1.19 — Comparaison d’un transistor RVT avec un transistor LVT en technologie
FDSOI

1. Ces niveaux de tension sont des limites maximales. Le respect des SOAs peut imposer des plages de
tensions de grille arriere plus faibles
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1.3 Amplificateur de puissance

L’amplificateur de puissance est le circuit chargé d’amplifier le signal d’entrée a une
certaine puissance de sortie définie par le standard NB-IoT avant d’étre envoyé a ’antenne.
Il est donc soumis a des contraintes de puissance, de linéarité, d’efficacité et de thermique.

1.3.1 Parameétres de dimensionnement

Afin de caractériser un amplificateur de puissance, plusieurs parametres sont a prendre
en compte. La figure 1.20 présente chacun de ces parametres.
Les parametres de puissance sont :

— P, : Puissance délivrée par le générateur

— P,pp 1 Puissance réellement délivrée a I'entrée du PA

— Pyisp : Puissance disponible en sortie du PA

— P, : Puissance réellement délivrée a la charge

— Py, : Puissance consommeée par le PA

— Py : Puissance dissipée par le PA

Les parametres d’impédance sont :
— Zg : Impédance du générateur
— I'g : Coefficient de réflexion coté générateur
— Zin - Impédance d’entrée du PA
— I, : Coefficient de réflexion en entrée du PA
— Zyut - Impédance de sortie du PA
— Doyt @ Coeflicient de réflexion en sortie du PA
— Zp : Impédance de la charge
— I'p : Coefficient de réflexion coté charge

Chacun des parameétres précédents sont complexes car ils transportent a la fois une
information en phase et en amplitude.

teur

r

énéra

G

FIGURE 1.20 — Parametres électriques d'un bloc amplificateur de puissance

Une puissance P(t) s’exprime en fonction d’un courant i(t) et d’une tension v(t) de la
facon suivante :

Re(v(t) x (1)) (1.1)
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Dans le domaine de la RF la puissance s’exprime de maniere générale en dBm en raison
des importantes plages de puissance pouvant étre manipulées (de quelques pW a quelques
W). La relation de passage est exprimée par ’équation (1.2).

Gains en puissance d’un PA

Le gain en puissance est une grandeur permettant de quantifier 'amplification réalisée
par un PA. Plusieurs gains traduisent le fonctionnement d’un PA selon différents criteres
comme la stabilité ou encore I'adaptation. Les equations (1.3) a (1.5) présentent les
différents gains existant pour le dimensionnement d’un PA.

— Le gain en puissance Gp est le gain réalisé par 'amplificateur sans prendre en
compte l'adaptation d’entrée. Il est défini par I’équation (1.3) :

Pout _ |Sa|* (1 =T
Pup (1= |Tinl?) |1 = SooT' |

— Le gain disponible G 4 est le gain réalisé par I'amplificateur sans prendre en compte
I'adaptation de sortie. Il est défini par I’équation (1.4) :

Gp = (1.3)

_ Pusp _ |Sa*(1-Tal’)
b, 11— Sulel” (1= [Toul?)
— Le gain transducteur G est le gain réalisé par 'amplificateur en prenant en compte
l'adaptation d’entrée et de sortie. Il est défini par I’équation (1.5) :

G (1.4)

Pour _ |Sor|* (1 = [Tg|*)(1 = T
Pi |1 =Talp)* |1 = Spol')?

Lorsque les adaptations d’entrée et de sortie sont parfaites, les gains sont égaux
Gp=Gu=Gr =Sl

Gr = (1.5)

Rendement

Le rendement est exprimé de deux facons différentes pour un PA. La premiere méthode
consiste a ne regarder que la puissance de sortie par rapport a la puissance DC consommée.
Cette grandeur est appelée rendement de drain 7, ou DE. Elle s’exprime donc sous la
forme :

Pout

Pdc

L’efficacité de drain ne tient pas compte du gain en puissance de I'amplificateur. Une

quantité nommée PAE est alors définie prenant en compte la puissance d’entrée. Ceci

permet de mieux exprimer la capacité d'un PA a apporter du gain au signal d’entrée tout
en limitant la consommation de puissance DC. Son expression est donnée par :

ni= DE = (1.6)

Pout - R
Pdc
Le rendement est une grandeur critique dans la conception d’amplificateurs de puissance
pour des applications de massive IoT en raison des contraintes de consommation tres
strictes.

PAE = (1.7)
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Linéarité

La linéarité traduit la capacité d'un PA a amplifier le signal d’entrée le plus fideélement
possible. Tout type de distorsions se retrouvant en sortie de 'amplificateur fait baisser la
linéarité de ce dernier.

OCP1: La premiere étude de linéarité d’un PA est réalisée lors des simulations Harmonic
Balance (HB) de 'amplificateur en utilisant un signal mono-fréquence (CW). Le phénomene
de non-linéarité est mis en évidence sur la figure 1.21. La figure 1.21(a) est appelée
conversion Amplitude-Amplitude (AM-AM) et la figure 1.21(b) conversion Amplitude-
Phase (AM-PM).

APy (dBm) .PAidéal A Phase (Deg)

ICPI+Gypfr---mmmmop T, R ; PA réel
OCP1 :

Psat ? ’ B

PA Idéal

P+Gygp

PA Réel

i i > : : >
P, ICP1 Pin (dBm) P, ICP1 Pin (dBm)
(a) AM-AM idéale et réelle (b) AM-PM idéale et réelle

FIGURE 1.21 — Etude de linéarité avec le tracé de PAM-AM et AM-PM

Au point A, le PA amplifie le signal de manieére linéaire, la courbe de gain de I'ampli-
ficateur est confondue avec la droite idéale. Lorsque la puissance d’entrée augmente, le
signal de sortie entre en compression (point B). Dans la zone de compression, le PA n’est
plus linéaire et distord le signal a la fois en phase et en amplitude. Pour imposer une limite
de non-linéarité, le point de compression & 1dB (OCP1) est défini. Il s’agit de la puissance
de sortie pour laquelle le gain en puissance chute de 1dB par rapport au gain linéaire.

OIP3 : La seconde étude de linéarité d’'un PA est réalisée en injectant deux porteuses a
des fréquences proches (f1 et fo = f1 + Af). L’objectif est de quantifier 'amplitude des
combinaisons aux fréquences 2f; — fi et 2f; — fo correspondant aux produits d’intermodu-
lation d’ordre trois (IMD3). La figure 1.22 représente le spectre des combinaisons d’ordre
deux et trois. Avec les notations de la figure 1.22, I'OIP3 est défini tel que :

AP 3P, IMD3
= o (1.8)

IP3=P,
OIP3 ¢+ 5 5 5

Cette étude de linéarité est plus complexe, mais permet d’observer plus de phénomeénes
non-linéaires qu’avec un signal CW. De plus, elle met en évidence I'effet mémoire d’un
PA, caractérisé par des raies d’'IMD3 haute (2f; — f1) et basse (2f; — fo) d’amplitudes
différentes.
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A P (W/Hz) —» Fondamentals
-» IMD?2
Poutl e AA > IMD3
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IMD3|--cooee o Ny -
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FIGURE 1.22 — Spectre de la sortie d'un PA sans effet mémoire soumis a un signal deux
tons

1.3.2 Classes de fonctionnement

Les amplificateurs de puissance sont caractérisés par leur classe de fonctionnement. Il
existe deux grande famille de classes de fonctionnement :

— Les classes dites linéaires ou sinusoidales : Dans ce mode de fonctionnement la
classe du PA est déterminée par le temps de conduction du transistor réalisant
I’amplification, lui-méme fixé par la polarisation. Le transistor agit comme une
source de courant commandée. La relation entre la puissance de sortie et la puissance
d’entrée est alors linéaire.

— Les classes dites commutées : Dans ce mode de fonctionnement la classe du PA est
déterminée par le traitement des harmoniques du réseau de sortie (ex. Classe E, F
et G) ou par le traitement du signal appliqué en entrée (ex. Classe D). Le transistor
étant utilisé en interrupteur, la majorité des classes commutées ne peuvent étre
utilisées qu’avec des signaux modulés a enveloppe constante.

Dans le cas du NB-IoT, la modulation SC-FDMA n’est pas a enveloppe constante.
Pour cette raison, seules les classes de fonctionnement linéaires (Classe A,AB.B et C) sont
étudiées dans ce paragraphe.

Pour la suite, les grandeurs constantes ci-dessous sont utilisées afin de définir certains
parametres caractéristiques :

— Vi : Tension de coude

— I ez : Courant de drain créte maximal

— Vinaz - Tension drain source créte maximale

— V44 : Tension d’alimentation du transistor

— Vi, Tension de seuil du transistor

L’étude des parametres caractéristiques des classes de fonctionnement présentée dans la
suite est détaillée dans [25]. Les notations employées dans les équations suivantes utilisent
les valeurs RMS des grandeurs temporelles.

Classe A

La classe A est définie par un angle de conduction de 360°, dans cette configuration,
le transistor d’amplification conduit de maniére ininterrompue. D’apres la figure 1.23,
I’excursion en tension du signal de sortie est symétrique et d’amplitude V3 — Vj. De plus, le
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. - o (V)
;vk C ;Vdd vmzlx :

(2Vg-Vi)

(a) Courbe du courant de drain en fonction de  (b) Courbe du courant de drain en fonction de
la tension drain-source la tension grille-source

F1GURE 1.23 — Points de polarisation des classes linéaires d’amplification

I

courant de polarisation est placé a =% afin d’avoir une excursion maximale d’amplitude

Imax

La figure 1.24 représente les formes d’ondes de courant et de tension permettant de
déterminer les parametres idéaux d’un amplificateur classe A. La puissance de sortie
maximale P, est déterminée par I’équation (1.9).

‘/dd_‘/;c ]max_l

V2 22 4

La charge optimale est alors définie comme la charge permettant de maximisée la
puissance de sortie. D’apres la courbe de la figure 1.23, la charge optimale est donc donnée
par I’équation (1.10).

PA =Vl =

o

(Vaa — Vi) Linaa (1.9)

Vs Vaa — Vi
RA = —g % F 1.10
opt .[d Ima;p ( )
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(a) Formes d’ondes de courant et de tension en  (b) Composition harmonique du signal de sor-
classe A tie en classe A

FIGURE 1.24 — Caractéristiques d’un amplificateur classe A idéal
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Enfin, le rendement de drain (DE) peut-étre déterminé par ’équation (1.11) :

1
_ Plout Z(Vdd = Vi) -Inax 1V -V

DEA = = Ydd — Vk
Pﬁc 1chld Imax 2 V;ld
2

< 50% (1.11)

Le rendement de drain d’un PA classe A est donc de 50% maximum dans le cas d’une
tension de coude nulle. Cette classe d’amplificateur est donc tres avantageuse pour sa
linéarité mais au prix d'un rendement tres faible.

Classe B

La classe B est définie par un angle de conduction de 180°. Le transistor d’amplification
conduit uniquement pendant la moitié de la période du signal d’entrée. La figure 1.25
représente les formes d’ondes de courant et de tension, ainsi que le spectre idéal associé.

Le courant de sortie a la fondamentale est déterminé par I’équation (1.12) :

1 /5 I
Ijo =~ [ 2 Luacos(9)?dd = (1.12)
T /-5 2

L’excursion en tension et en courant sont les mémes que 'amplificateur classe A. Les
équations (1.13) et (1.14) montrent que la puissance de sortie et la charge optimale sont
donc identiques a la classe A.

1 [max

PE, = §(Vdd —Vi). 5 (1.13)
Vs Vaa—V,

RE, = ]‘i :2% (1.14)

La différence majeure entre la classe A et la classe B se situe sur le point de polarisation
de l'amplificateur. La classe B est polarisée sur la tension de seuil Vj;, du transistor
d’amplification, résultant en un courant de polarisation idéalement nul. Le rendement de
drain d’un amplificateur classe B est donc déterminé par 'équation (1.16), le courant DC
est donné par I’équation (1.15).

1 % Imaz % [ma:c
Ine = %/W a9 = 2 /7T cos(0)d0 = " (1.15)
-7 )
B 1(V Vi) 1,
P “\Vdd — VEk)-dmax V., —V
DEP = —ou _ 4 ; = TV T Tk 78 5% (1.16)
PDC’ V;id- max 4 Vdd

™

Le rendement d’un amplificateur classe B est bien supérieur a celui de la classe A.
Cependant, la linéarité de la classe B est dégradée en raison de la génération d’harmoniques
pairs comme le montre la figure 1.25(b).
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FiGURE 1.25 — Caractéristiques d’un amplificateur classe B idéal

Classe AB et classe C

Dans cette partie, la classe AB et la classe C sont présentées simultanément. En
effet, ces deux classes de fonctionnement ne correspondant pas a un angle de conduction
spécifique, I'étude sera faite pour un angle de conduction quelconque. Un amplificateur est
considéré de classe AB lorsque I'angle de conduction est compris entre |m; 27[. La figure
1.26(a) illustre les formes d’ondes de tension et de courant pour un angle de conduction
arbitraire de 260°. Un amplificateur est considéré de classe C lorsque ’angle de conduction
est compris entre [0; [, ce cas correspond a une tension de polarisation inférieure a Vj,.
La figure 1.26(b) présente les formes d’ondes de tension et de courant pour un angle de
conduction arbitraire de 100°.
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classe AB classe C

FI1GURE 1.26 — Comparaison des formes d’ondes en classe AB et classe C

Dans le cas d'un angle de conduction o quelconque, le courant de drain du transistor
est donné par la formule (1.17).
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Inaz(cos(6) — COS(%))
17 = 1— cos(%)

il ch< @
I 2 (1.17)
0 sinon

Ainsi, le courant DC est défini par I’équation (1.18) :

(07

Lz (cos(0) — cos(=)) I 25@'71(9) - acos(g)
7 2 _ dmax 2 2
I8 = o = _ (1.18)
21 1— cos( ) 2m 1 —cos(=)
2 2
Le courant a la fondamentale est défini par 1’équation (1.19) :
!
Loz (cos(0) — cos(=)) s
I = /?2 = 2" cos(0)do = Imaa | @ Sm(g) (1.19)
1 — cos(=) 2m \ 11— cos()

Avec la détermination de ces courants selon I'angle de conduction, il est alors possible
de remonter aux puissances Pp et P2, telles que décrit dans les équations (1.20) et (1.21).

out
[0
5)

2s51n X _ Qcos
51 5 (1.20)

I
ch - Vdd.[gc - Vdd. maL
2m 1— cos(%)

_ Ie _ I s
ngn o (V;ld Vk’) ﬂ _ (‘/dd V;c) . mazx (04 Sln(g) (121>
V2 V2 2 2 \1-— 003(5)

Le rendement s’exprime donc d’apres 1’équation (1.22) comme le rapport entre PS, et

(0%
Pa,.

pe - — si
DEOé out _ (‘/dd ‘/k) Oéoé SZﬂ(O&) o (122)
he 2 Va 252’n(§) - acos(g)

A Taide des équations, il est possible de tracer la figure 1.27 représentant 1’évolution
du rendement et du courant de drain pour plusieurs harmoniques en fonction de 'angle de
conduction a.

La classe AB correspond a un angle de conduction entre 180°(7) et 360°(27). Dans cet
intervalle la puissance de sortie — image du courant I; — a la fondamentale est globalement
constante et 'efficacité de drain peut prendre toutes les valeurs entre 50% dans le cas
a =27 et 78.5% dans le cas a = 7 au prix d’une linéarité dégradée majoritairement par
I’harmonique 2, comme le montre la figure 1.27.

La classe C quant a elle correspond a un angle de conduction entre 0°et 180°. Dans
cet intervalle la puissance est décroissante et la linéarité est fortement dégradée par la
remontée de toutes les harmoniques. Cette classe de fonctionnement présente cependant
une tres bonne efficacité théorique entre 78.5% et 100%. Le cas d’'un rendement de 100%
n’est pas concevable, car dans cette configuration le transistor ne conduit jamais, il n’y a
donc pas de puissance en sortie.
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FIGURE 1.27 — Rendement et courant de drain en fonction de I’angle de conduction

Conclusion

Le choix d’une classe de fonctionnement pour un PA est dépendant des contraintes
en rendement, puissance de sortie, gain et linéarité. En effet, a mesure que ’angle de
conduction diminue, le gain en puissance décroit. Ceci s’explique par 'augmentation de
I’excursion du signal d’entrée pour atteindre le courant I,,... Le choix des classes de
fonctionnement A AB et B présentent un compromis entre rendement, gain et linéarité.

Ainsi, a mesure que les modulations se complexifient et/ou que la fréquence de fonc-
tionnement augmente, 'amplificateur devra étre de plus en plus linéaire et posséder le
maximum de gain, orientant le choix vers la classe A. Dans le cas du NB-IoT, la fréquence
est inférieure a 6GHz, mais le gain et la linéarité doivent étre optimisés. Ces contraintes
orientent vers le choix d’une classe AB profonde — proche d’une classe B —.

La classe C possede un compromis supplémentaire en puissance de sortie. Cette classe
de fonctionnement est donc souvent réservée pour des architectures plus complexes — ex.
amplificateur Doherty — en raison d’une dégradation trop importante du gain, de la
linéarité et de la puissance de sortie pour étre utilisée seule.

1.3.3 Impact de la modulation

Dans cette section, I'impact de la modulation sur les performances d’'un PA est étudié.
De plus, les métriques de base utilisés pour caractériser les performances d’'un PA sous
signaux modulés sont introduits.

Les grandeurs utilisées pour caractériser des signaux modulés sont :

— L’erreur vectoriel en phase et amplitude (EVM)

— Le recul en puissance (PAPR/PBO)

— La réjection des canaux adjacents (ACLR)

EVM

L’EVM traduit les distorsions du signal de sortie par rapport au signal d’entrée sous
forme vectorielle. La figure 1.28 illustre un exemple d’EVM sur une constellation 1/Q
d’une modulation QPSK.
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F1GURE 1.28 — Mllustration du principe d’EVM

Les distorsions de phase et d’amplitude résultent en un décalage des symboles réellement
transmis Sy par rapport aux symboles idéaux Sy, , de la constellation. Ce décalage est
alors quantifié en utilisant 'EVM. Son expression est donnée par I’équation (1.23) :

— Sk’2

1 N

N Z ’Skideal
k=1
1 N

EVMpus = (1.23)

2

N kz | Skideal

=1

L’EVM mesure donc ’écart relatif entre les symboles transmis et les symboles idéaux
a transmettre. Chaque modulation possede une valeur d’EVM maximale au dessus de
laquelle la démodulation n’est plus possible. Les symboles de la modulation NB-IoT sont
des symboles QPSK, 'EVM maximale est de 17.5%. Le tableau 1.4 ci-dessous donne
quelques exemples d’EVM pour différentes constellations :

TABLE 1.4 — Exemple d’"EVM limite pour trois types de constellations [1]

Constellation | EVM limite (%)
QPSK/BPSK 17.5
16-QAM 12.5
64-QAM 8

PAPR/PBO

Le PAPR traduit la variation d’amplitude de ’enveloppe du signal modulé S(t). La
figure 1.29 représente le PAPR sous forme temporelle (fig.1.29(a)) et sous forme de
fonction de densité de probabilité (fig.1.29(b)). Le PAPR s’exprime comme le ratio entre
la puissance maximale P, et la puissance moyenne P, sur une trame temporelle T’
donnée. L’expression est donnée par (1.24).

Pmax o
Pmoy

mazg |S(t)|”

e L isopa
T Jo

(1.24)
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FIGURE 1.29 — Définition du PAPR et du PBO

Le PAPR est un métrique uniquement dépendant du type de modulation utilisé, le
tableau 1.5 donne les PAPR des modulations les plus courantes pour une application
[oT. Le PBO est une grandeur définie par le concepteur de 'amplificateur de puissance.
Il s’agit du recul total en puissance entre la puissance de saturation de 'amplificateur
et la puissance moyenne du signal modulé. La figure 1.29(b) montre la différence entre
le PAPR et le PBO. En effet, dans le cas de fortes contraintes en linéarité, il peut étre
nécessaire d’utiliser 'amplificateur davantage en zone linéaire en prenant une marge entre
la puissance maximale du signal de sortie et la puissance de saturation du PA en plus du
PAPR de la modulation.

TABLE 1.5 — Exemples de PAPR pour trois types de modulation [26]

Modulation PAPR (dB)
QPSK 7.5
SC-FDMA 7.8
QPSK
SC-FDMA 8.8
16-QAM
OFDMA 10.4

Le PAPR est de maniere générale plus important a mesure que les modulations se
complexifient (e.g. 16-QAM, 64-QAM). La principale performance affectée par le PAPR
est la PAE. Le PA devant étre dimensionné pour une puissance P,,,,, c’est a cette
puissance qu’il possede les performances optimales. Cependant, avec le recul en puissance,
le PA travaille en moyenne a P, dégradant ainsi la PAE moyenne de I"'amplificateur.
Des topologies d’amplificateurs de puissance seront présentées dans la suite, permettant
d’améliorer le rendement au PBO.

ACLR

Les ACLR sont un métrique permettant de quantifier la linéarité d’'un PA en utilisant
le spectre fréquentiel du signal de sortie de I'amplificateur. Les non-linéarités du PA
entrainent des remontées de puissance aux harmoniques de la fréquence de travail ainsi
qu’aux fréquences d’intermodulation (IMD). Comme observé dans la partie 1.3.1 sur la
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linéarité, le phénomene d’ACLR est un phénomene analogue aux OIP3 appliqués aux
signaux modulés. La figure 1.30 illustre le phénomene d’ACLR.

Puissance (W/Hz)
A
P —>» Limite du canal
out
( \ —» Limite des IMD3
ACLR = — Lout — Allure d
= IMD3g,, ure du spectre
A A
IMD3, Fondamentale IMD3y
Canal adjacent Ca]ual Canal adjacent
I2fmin_fma\x mein+fmax fmin (.) fmax 2fmalx-,—fmin meax'fminl Fréquegce (HZ)

FIGURE 1.30 — Illustration du principe d’ACLR

Les ACLR sont source d’interférences entre plusieurs émetteurs/récepteurs. Dans le
cas ou un second récepteur utilise un canal adjacent, I’émission dans les canaux adjacents
générée par le premier émetteur réduit la sensibilité du second récepteur. Ainsi, les ACLR
sont soumis a une limite maximale selon les modulations utilisées. Dans le cas du standard
LTE, plusieurs niveaux d’ACLR sont définis selon 1’éloignement des canaux adjacents a la
fondamentale. Le tableau 1.6 donne les différents niveaux d’ACLR des standards LTE,
dans le cas du NB-IoT, les ACLR limites sont de 33dBc.

TABLE 1.6 — ACLR pour les standards LTE [1]

Type ACLR limite
(dBe)
E—-UTRAscLr 30
UTRAACLR1/2 33

Conclusion

Les signaux modulés sont caractérisés par divers métriques permettant de quantifier les
performances d'un PA. Les EVM et les ACLR sont deux métriques caractérisant la linéarité
des PAs. Ces métriques donnent une information sur la linéarité nécessaire pour démoduler
le signal en réception. Ainsi, selon les types de modulation, les contraintes peuvent étre
fortes et imposer une classe de fonctionnement tres linéaire (cf. Classe A), augmentant
au passage la consommation et réduisant ainsi la PAE. Le PAPR est une contrainte liée
aux types de modulation impactant directement le PA, réduisant le rendement moyen
de 'amplificateur. Enfin, le PBO est une grandeur arbitraire complémentaire du PAPR
permettant d’augmenter la linéarité, mais réduisant davantage 'efficacité moyenne du PA.
Pour des applications NB-IoT, il est donc important de faire un choix permettant une
PAE optimale tout en tenant les contraintes en linéarité de la modulation.
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1.3.4 Montages amplificateurs de base

Dans cette section, les architectures amplificatrices de base les plus utilisées sont
présentées. Celles-ci permettent — en complément des classes de fonctionnement — de
déterminer les caractéristiques d’impédances d’entrée et de sortie, d’excursion en tension
maximale et d’excursion en courant maximale d'un PA.

Parmi les trois montages classiques de transistors — source commune, grille commune
et drain commun — seuls les deux premiers montages permettent un gain en tension. Le
montage drain commun est aussi appelé suiveur de tension ou buffer en raison d’un gain
en tension unitaire. Dans la suite, seuls les montages source commune et grille commune
sont présentés ainsi qu’'une combinaison parallele et série de ces montages.

Transistor grille commune

VGbias Vob

RFrn
1

— t R’i,n -
9m

FIGURE 1.31 — Schéma électrique d’un amplificateur grille commune

Le montage grille commune est le montage le plus simple pour la réalisation d’une
amplification sans inversion de la phase du signal. Le signal entre sur la source du transistor

sur une impédance Z;, = g%n et sort sur le drain du transistor. L’impédance optimale

d’un tel montage est Rop = ]Kj. De plus, le gain en petits signaux est Gog = gm. Rioad-

Transistor source commune

Le montage source commune est le montage le plus simple et le plus utilisé pour
la réalisation d’amplificateurs de puissance. Le signal entre sur la grille du transistor
d’impédance idéale infinie. Dans le cas d’un transistor réel, les capacités de jonction
tendent a faire diminuer cette impédance a mesure que la fréquence augmente, I'impédance
d’entrée vaut donc Z¢, avec Cy la capacité équivalente de grille. Cette dégradation impacte
aussi l'isolation entrée/sortie et la stabilité de 'amplificateur. L’'impédance de sortie

optimale est R,,; = @, sa valeur est généralement faible, de I'ordre de quelques Ohms.
P 1,
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FIGURE 1.32 — Schéma électrique d’un amplificateur source commune

Transistors sources communes paralleles

Le montage de transistors en parallele, comme le montre la figure 1.33, permet de
répartir la contribution du courant de sortie entre plusieurs transistors sans modifier la
tension d’alimentation. Ceci peut étre utile dans le cas ou un seul transistor ne suffit pas
pour atteindre la puissance de sortie désirée. Dans ’exemple de la figure 1.33, le courant

I; = Iy + 14, 'impédance de sortie optimale est donc R, = . ’impédance

Vas
’ . . 7 . . . 7 .[dl _l_ Id2 .
d’entrée est aussi impactée par la contribution des capacités parasites de chaque transistor
ajouté en parallele.
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FIGURE 1.33 — Schéma électrique d’un amplificateur CS parallele

Transistors séries

La mise en série de transistors consiste a combiner un étage source commune avec un
ou plusieurs étages a grille commune. La figure 1.34 donne un exemple d’amplificateur a
deux étages, aussi appelé cascode. De maniére analogue aux transistors en parallele, ce
montage permet d’augmenter la tension d’alimentation en répartissant les tensions Vi,
sans modifier le courant de drain. Ce montage a plusieurs avantages. A gain constant, il
permet de réduire 'effet Miller en répartissant le gain sur les deux transistors. A puissance
constante, il permet aussi d’augmenter 'impédance de sortie optimale, pouvant faciliter
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I’adaptation d’'impédance. Cependant, la mise en série de transistors augmente la tension
de coude Vj, ce qui dégrade la linéarité du PA.
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FIGURE 1.34 — Schéma électrique d’un amplificateur empilé (CS+CG)

Le tableau 1.7 ci-dessous résume les parametres importants de chaque montage pour
un nombre n de transistors en série ou parallele :

TABLE 1.7 — Parametres caractéristiques des montages amplificateurs classiques

Parametre Grille Source n-transistors n-transistors
Commune | Commune série parallele
Tension max. Vinaz Vinaz n.Viax Vinaz
Courant max. I I j O
Zi g}n Z Cy Z Cy Zg .
Z out Ropt Ropt n. Ropt %
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1.4 Etat de ’art des PAs RF

L’état de I'art permet de connaitre les limites et les challenges de I'intégration de PAs
sur des technologies CMOS. En effet, ces technologies ne permettent pas d’atteindre de
fortes puissances, souvent limitées a 'ordre du watt, en raison des faibles tensions de
claquage des transistors ainsi que du faible coefficient de qualité des passifs, notamment les
inductances a basse fréquence. Afin de définir les performances visées pour une application
NB-IoT, une premiere partie sur 1’établissement du cahier des charges est introduite. Par
la suite, dans le but de comparer les technologies CMOS bulk et les technologies CMOS
SOI, une seconde partie est dédiée a I’état de I'art des PAs CMOS bulk. Les PAs a I'état
de I'art en technologie CMOS SOI sont détaillés dans une troisieme partie. Enfin, une
conclusion des performances de chaque technologie dans 1'optique de cibler le NB-IoT est
présentée en fin de section.

Les architectures complexes présentées dans 1’état de 'art sont détaillées dans les
sections 2.2 et 2.3.

1.4.1 Cahier des charges

D’apres les spécifications du standard NB-IoT présentées dans [1], les choix des perfor-
mances du cahier des charges (CDC) sont présentés dans le tableau 1.8. Tous les PAs sont
réalisés dans deux technologies différentes, la 28nm FDSOI et la 130nm PDSOI. L’objectif
est de déterminer la technologie la plus pertinente pour la conception d’'un PA pour une
puce RFFE. Le choix des technologies SOI a été motivé par le gain en performances, la
réduction de la consommation et le faible cotit de production.

TABLE 1.8 — Contraintes de performances pour la conception de PAs pour une application
NB-IoT

Tech. | freq. | BW | Gain | OCP1| PAE,.. | PAEpgo | ACLR*| EVM
(GHz) | (MHz) | (dB) | (dBm) | (%) (%) | @Be) | (%)

28nm 1,85 > 400 36 29 > 30 > 20 > 33 <17,5

FDSOI

130nm 1,85 > 400 36 29 > 30 > 20 > 33 <17,5

PDSOI

* UTRAscr pour les modulations LTE

Les performances indiquées dans le cahier des charges n’imposent pas directement une
architecture optimale pour le PA. L’étude des architectures visant a optimiser la bande
passante et le rendement est détaillée dans les sections 2.2 et 2.3. Les cotits de conception,
la complexité de 'architecture, ainsi que les performances intrinseques des technologies
28nm FDSOI et 130nm PDSOI sont aussi des éléments qui ne sont pas indiqués dans le
cahier des charges, mais qui sont déterminants pour le choix d'une topologie de PA. L.’état
de l'art présenté ci-dessous permet de cibler les topologies les plus utilisées pour chacune
des deux technologies.
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1.4.2 Etat de Part des PAs CMOS bulk
PA avec suivi d’enveloppe [27]

L’utilisation du suivi d’enveloppe (ET) est une technique permettant d’améliorer
Iefficacité d'un PA. L’architecture développée dans [27] utilise la combinaison de I'ET
et de la polarisation adaptative (ADB) afin d’améliorer l'efficacité et la linéarité de
l'amplificateur (Figure 1.35(a)).

7777777777777777777777777777777 40y
r 1
| 1
I I
} Switching stage : .
| 1
} Linear stage Gate :
‘Ve j driver |
Venv 1
Lo + l_l':"'“ Hysteretic : =
} Comparator H aao
; - 1 h = !
| P laink switc] | g
! " a8 | -
! }- External Inductor !
R e e N For -self-biased €6 stage — -———?ﬁrI————————————————'
with adaptive bias control — (1.0-3.5V) r

l@]{l.{mﬂ) ! RFout
s L ! 4.0 mm -
Veg ) 2 : -

A

EE | |
! |
I |
— E\.\/ » : A
:Il_fl L 2short =
Vest 02 !

Ealv_detector CS_bi:: CG_bias % E i m‘;g:mr ; 2
e r ?.'L ! ‘ 2
e =< 0 B
| | ;

! Caa 2" short T|E i PAD & Bond || y
: § é;ﬁ : wire model } 3
D S LI E=_ U CMOS PA Transformer
a) Schéma du circuit b) Photo du layout
Yy

FIGURE 1.35 — PA 180nm CMOS bulk [27]

Le circuit est fabriqué en technologie 180nm CMOS bulk et reporté sur un PCB
sur lequel est réalisée 'adaptation d’impédance. Aux fréquences inférieures a 3GHz,
I’adaptation sur PCB permet d’améliorer la PAE du PA en utilisant des passifs ayant
d’excellents facteurs de qualité. Le coeur du PA est une topologie cascode différentielle

Filled and solid: CMOS PA with ET-based bias circuits
4Hollow and dash: Linear CMOS PA EAE ‘ /./. g

ACLR (dBc)

1 é i a
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115

20 21 2 23 24 25 26 21 28
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FIGURE 1.36 — Résultats de mesure du circuit sous signaux modulés
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permettant d’augmenter la tension d’alimentation a 4V et de réduire I'impact des retours
de masse.

L’ensemble est un circuit multi-puces. Le PA et le modulateur d’enveloppe sont chacun
fabriqués sur une puce différente et connectées entre-eux par des fils (wire-bonding) comme
le montre la figure 1.35(b).

La puissance de sortie et la PAE maximale atteintes par ce PA sont de 27,5dBm et
42.4%, respectivement, a une fréquence de 1,85GHz. Ainsi, 'utilisation du suivi d’enveloppe
permet de répondre a la contrainte de PAE du NB-IoT. Cependant, une telle structure est
complexe a implémenter, et 'utilisation d’éléments hors puce pour les réseaux d’adaptation
ne permet pas une intégration totale du circuit, augmentant les cotits de fabrication.

PA outphasing numérique classe E [28]

La topologie d’amplificateur outphasing permet une amélioration de la PAE & la fois
a la saturation et au recul en puissance. Le PA présenté dans [28] est un amplificateur
numérique de classe E, les transistors sont donc utilisés en commutation, avec un traitement
des harmoniques en sortie.
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FIGURE 1.37 — PA 45nm CMOS bulk [28]

Ce PA propose d’améliorer le rendement au recul en puissance en commutant des
amplificateurs paralleles ’on” ou ’off” selon la puissance d’entrée du signal et en utilisant
des circuits d’amélioration de l'efficacité (EEC) (Figure 1.37). Ceci permet de toujours
travailler proche de la compression du PA et ainsi d’optimiser la PAE au PBO. La puce
est reportée sur un PCB en utilisant une méthode flip-chip. Ceci permet une adaptation
de sortie hors de la puce, offrant de meilleures performances.

L’utilisation d’éléments commutés tend a dégrader la linéarité d’un amplificateur. Pour
remédier a cela, le PA utilise une prédistorsion numérique (DPD) afin de compenser ces
dégradations. Les résultats de mesure sous signaux modulés montrent une bonne linéarité
sur des modulations 64-QAM LTE (Figure 1.38).

Les performances du PA montrent une puissance de sortie maximale de 31,6dBm pour
une efficacité (DE) maximale et & 6dB de PBO de 49,2% et 32,9%, respectivement, le
tout a une fréquence de 2,4GHz. Les performances en P,,; et en rendement répondent aux
besoins du NB-IoT. Toutefois, ’architecture outphasing est bande étroite par nature, et
I'utilisation d’éléments hors puce limite 'application d'une telle topologie pour le NB-IoT.
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FiGURE 1.38 — Résultats de mesure du circuit sous signaux modulés

PA Doherty hybride numérique a capacités commutées/flottantes [29]

Les architectures numériques possedent de nombreux avantages pour des applications
sub-3GHz, cependant elles possedent une complexité supplémentaire et des méthodes
de conception spécifiques. Le PA présenté dans [29] permet une amélioration de la PAE
jusqu’a 15dB de PBO en utilisant des cellules d’amplification basées sur des capacités
commutées/flottantes (on/off/flottant) (Figure 1.40).
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FIGURE 1.39 — PA 40nm CMOS bulk [29]

L’ajout d’'un réseau d’adaptation de sortie reconfigurable permet d’améliorer 'efficacité
du PA. Ce réseau est composé de capacités commutées ainsi que d’un transformateur a
annulation de couplage permettant de minimiser I'impact des capacités commutées sur
I'impédance présentée aux amplificateurs principal et auxiliaire. Ce méme transformateur
permet la recombinaison en puissance des deux amplificateurs afin d’obtenir I'effet Doherty
avec une efficacité au PBO configurable selon I'état des capacités commutées/flottantes.
Le PA est entierement intégré (Figure 1.39). L’adaptation de sortie est également réalisée
sur la méme puce de silicium que I'amplificateur, permettant une meilleure intégration.
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FIGURE 1.40 — Résultats de mesure du circuit sous signaux modulés et CW

Ainsi, le PA révele des performances de 30,3dBm de puissance a la saturation ainsi que

36,5% et 29,1% de PAE maximale et & 6dB de PBO, respectivement. La bande passante &
3dB est d’environ 1GHz a la saturation pour une fréquence optimale de 2,4GHz. Ce PA
répond donc aux criteres du NB-IoT. L’intégration de fonction numérique est cependant
complexe en 130nm PDSOI en raison de la taille du nceud mais peut s’adapter a la 28nm

FDSOL

1.4.3 Etat de I’art des PAs CMOS SOI
PA Doherty avec transistor LDMOS [30]
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FIGURE 1.41 — Schéma du circuit, layout et report sur PCB du PA

Afin d’optimiser le rendement au PBO, I'utilisation d’architectures complexes peut étre

nécessaire. L’amplificateur de puissance présenté dans [30] est un PA Doherty reconfigurable
basé sur l'utilisation de transistors LDMOS (Figure 1.41). Il est fabriqué en technologie
130nm SOI-CMOS et reporté sur un PCB en utilisant la méthode flip-chip afin de réaliser
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une partie des réseaux d’adaptations hors puce. La reconfigurabilité en fréquence est
réalisée par I'intermédiaire de capacités commutées. L’adaptation réglable en entrée permet
d’ajuster 'impédance présentée au second harmonique. De plus, la reconfigurabilité des
réseaux d’inter-étage et de sortie permet de compenser les variations en fréquence des
éléments tels que le déphaseur, I'inverseur d’impédance et les transistors. Cela permet
d’améliorer les performances en linéarité en réduisant les ACLR et EVM sur toute la
bande de fréquence visée. Les transistors LDMOS sont des transistors ayant un procédé
de fabrication spécifique permettant d’atteindre des tensions d’alimentation, et donc des
puissances, bien plus importantes que les procédés de fabrication des transistors CMOS.
De plus, ces transistors ont de bien meilleurs rendements, ce qui permet d’améliorer la
PAE (Figure 1.42).
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FIGURE 1.42 — Résultats de mesure du circuit sous signaux modulés et CW

L’utilisation des transistors LDMOS, associée a la technologie 130nm SOI, permet
d’atteindre des puissances de sortie de 35,8dBm pour une PAE maximale de 57%. La
reconfigurabilité du PA lui permet d’atteindre une bande passante de 800MHz, répondant
aux contraintes du NB-IoT. Cependant, les transistors LDMOS ne sont pas disponibles
dans toutes les technologies. La 28nm FDSOI ne possede pas cette option, contrairement
a la 130nm PDSOL.

PA quasi-Doherty avec transformateur replié [31]

Le PA présenté dans [31] sert aussi 1'objectif d’optimisation du rendement au PBO.
L’architecture utilisée est un PA quasi-Doherty utilisant un diviseur de puissance adaptatif
(APD) ainsi qu'un circuit de polarisation adaptatif (ADB) (Figure 1.43(a)). Contrairement
a un amplificateur Doherty classique, I'effet Doherty est obtenu a ’aide du circuit d’APD.
A faible puissance d’entrée, la plus grande partie du signal d’entrée est dirigée vers
I’amplificateur principal, puis, & mesure que la puissance d’entrée augmente, le diviseur
répartit de plus en plus équitablement la puissance entre les deux amplificateurs. Enfin, la
modulation de I'impédance en sortie est réalisée par un transformateur replié, ce qui permet
un gain en surface de silicium et de meilleures performances. Le circuit d’ADB permet
d’augmenter le gain de 'amplificateur auxiliaire (Classe C) et d’améliorer la modulation de
charge en augmentant le courant de drain a mesure que la puissance d’entrée augmente. Ce
circuit est congu en technologie 180nm CMOS SOI et est entierement intégré sur silicium,
ce qui permet de réduire la complexité d’intégration (Figure 1.43(b)).
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FIGURE 1.44 — Résultats de mesure du circuit sous signaux modulés LTE

Les performances obtenues sont en accord avec le CDC. La puissance maximale est
de 30,7dBm, la PAE maximale est de 44,4%, et la PAE a 3,5dB de PBO est de 39,8%.
La fréquence centrale est de 1,85GHz avec une bande utile de 1,71GHz a 1,98GHz. Cette
topologie est réalisable en 130nm PDSOI, cependant, la taille du transformateur replié est
prohibitive pour une application en 28nm FDSOI.

PA numérique 4-stack classe E/Fq4q [32]

La conception de PAs forte puissance et haut rendement est complexe en raison des
faibles tensions d’alimentation et des faibles facteurs de qualité des passifs des technologies
CMOS. Le PA présenté dans [32] propose une solution utilisant des cellules amplificatrices
différentielles & transistors empilés permettant d’augmenter la tension d’alimentation
pour accroitre la puissance de sortie. Chaque cellule est alors recombinée a 1’aide d’un
transformateur série-parallele (Figure 1.45(a)) pour atteindre 33dBm de Py, tout en
conservant une impédance de sortie de 50€2. Le PA utilise une classe de fonctionnement
commutée (Classe F/F,qq) permettant d’optimiser le rendement. La linéarité n’est pas
étudiée dans ce papier, mais il peut étre anticipé que I'utilisation d’une classe d’amplificateur
numérique dégrade la linéarité, pouvant limiter 1'utilisation de schémas de modulation
trop complexes (ex. 1024-QAM). Le PA étant totalement intégré, les cofits et la surface
d’intégration de I'amplificateur dans un module émetteur-récepteur sont réduits.
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FIGURE 1.45 — PA 45nm SOI-CMOS [32]
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FIGURE 1.46 — Résultats de mesures du circuit sous signaux CW

En plus des 33,1dBm de puissance de sortie, les performances en efficacité montrent
une PAE maximale de 43,5% pour une fréquence de fonctionnement de 2,6GHz et une
bande passante d’au moins 600MHz. L’utilisation de transistors empilés peut étre envisagée
en 28nm FDSOI dans le but d’augmenter la puissance de sortie sans réduire la charge
optimale. Cependant, 1'utilisation d’une architecture empilée couplée a une classe de
fonctionnement commutée E/F,q; peut fortement réduire la linéarité de 'amplificateur
pour une application NB-IoT.

1.4.4 Conclusion sur I’'Etat de PArt

L’état de I’art des PAs en technologies CMOS bulk et CMOS SOI pour les PAs sub-
3GHz révele de meilleures performances pour le CMOS SOI. La figure 1.47 montre cing
PAs de I'état de 'art de chaque technologie et compare leurs PAFE,, ., et P,,;. Parmi ces
dix références, les meilleures PAE sont atteintes par des PAs en technologie SOI sans avoir
recours a des architectures numériques complexes [30], [33], [34].

L’utilisation du suivi d’enveloppe est une méthode efficace pour augmenter la PAE
[27]. Cependant, la bande passante instantanée d'un tel PA est directement liée a la
bande passante du modulateur d’enveloppe. De plus, ce bloc est complexe et doit avoir un
rendement extrémement élevé pour ne pas impacter la PAE du PA.

Du point de vue des P,,, chaque PA de I’état de 'art répond aux criteres du NB-IoT,
mais les PAs ayant les puissances de saturation les plus élevées sont les PAs en SOI [30],
[32], [33]. Parmi tous les PAs de 1'état de l'art, I'architecture Doherty semble étre la
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FIGURE 1.47 — Comparaison graphique des performances en Py, et PAE,,,. des PAs
sub-3GHz

topologie optimale permettant une augmentation de la PAE au PBO, tout en conservant
des puissances de sortie supérieures au watt. En effet, parmi I’état de ’art, cinq des dix
PAs sont basés sur 'effet Doherty.

Enfin, les nceuds technologiques mis en avant dans cette étude peuvent étre scindés en
deux catégories. Les PAs avec une classe de fonctionnement linéaire utilisent principalement
les technologies en 130nm ou 180nm. Ceci s’explique par 1’épaisseur des niveaux de métaux
permettant la conception de passifs avec des facteurs de qualité plus élevés que les
technologies plus fines (28nm ou 45nm). De plus, aux fréquences sub-3GHz, il n’est pas
nécessaire d’utiliser des technologies a f,,.. élevée. La seconde catégorie correspond aux
PAs a classes de fonctionnement commutées. Ils utilisent principalement des nceuds plus
fins permettant une meilleure intégration des fonctions numériques au prix d’une réduction
des performances liées au BEOL.

Le tableau 1.9 résume par ordre décroissant de PAFE,,,. les performances des PAs
présentées dans la figure 1.47.
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TABLE 1.9 — Synthese des PAs de I'état de I'art en technologies CMOS bulk et CMOS SOI

Réf. | Fréq. | Paa Py | PAE,,., | Gain Topologie Tl | Wiy

(GHz) | (dBm) | (dBm) (%) (dB) (V)
[30] 2,3 32,8 32* 59 27,5* LDMOS 130nm 3,4
Doherty SOT**
27] | 1,85 | 319 | N/A | 56,2 14,2 ET PA 180nm | 4
bulk
[33] 2,4 35,1 34 53 29,5 Doherty 130nm 5
SOI
[34] | 1,95 30,5 | 29,7 53 26,5* Doherty 180nm | N/A
SOI

[28] 2,4 31,6 | N/A | 492(DE) | N/A Numérique 45nm 2,4
Outphasing bulk

[31] 1,85 30,7 28,8 44 .4 11* Quasi- 180nm 3,3
Doherty SOI

[32] 2,6 33,1 | N/A 43,5 28,1 | 4-stack classe | 45nm 3
E/F 4 SOI

[29] 2,4 30,3 | N/A 41,3 N/A Numeérique 40nm 2,4
C-commutées bulk

[35] 2,4 31,6 29,7 39,6 9,6 Classe O 130nm 3,3
bulk

[36] 1,8 31,2 29* 33 28 Triple-stack | 28nm 3
bulk

* Estimation graphique | ** Option LDMOS
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1.5 Conclusion du chapitre

Le développement de la 5G s’accompagne de nouveaux services tels que le massive [oT.
Le déploiement d'un tel service est poussé par la croissance importante du marché de I'loT
et du nombre d’objets connectés prévu d’ici 2028. La densité importante d’objets connectés
impose donc 1'étude de nouveaux standards de communication pouvant supporter un
nombre de connexions simultanées tres important. Le NB-IoT associé a la modulation
SC-FDMA sont donc les choix retenus par 'organisme de standardisation 3GPP.

Ces nouveaux standards IoT sont aussi une opportunité pour la conception de RFFE
totalement intégrés. Afin de respecter les contraintes associées a I'loT, 'utilisation de
la technologie CMOS est le choix idéal pour son faible cotit et sa capacité d’intégration.
Le choix plus spécifique de la technologies CMOS SOI est préféré en raison du gain
en performances et de la diminution de la consommation des circuits SOI comparés a
des circuits similaires en CMOS bulk. Une étude des phénomenes de dégradations des
technologies CMOS SOI permet une premiere approche des limites physiques de 'utilisation
d’une telle technologie.

Le design de RFFE passe aussi par la conception de PAs. Une étude des parametres
de dimensionnement ainsi que des métriques caractéristiques d’un PA sont introduits afin
de comprendre les mécanismes d’amplification.

L’état de 'art des PAs sub-3GHz donne une idée des solutions actuellement utilisées afin
d’atteindre des performances optimales en rendement et puissance de sortie. L’architecture
la plus répandue est la topologie Doherty permettant d’améliorer 'efficacité au PBO.
L’architecture empilée type cascode est aussi tres utilisée car elle permet de facilement
augmenter la puissance de sortie sans trop dégrader la linéarité. Enfin, les architectures
différentielles sont aussi réputées pour permettre d’augmenter la puissance de sortie tout
en réduisant les contraintes sur les retours de masse.

Par la suite, le cahier des charges a pu étre déterminé pour répondre aux contraintes du
NB-IoT tout en étant cohérent avec les performances de ’état de I’art. Deux technologies
sont alors comparées sur les mémes spécifications, la 28nm FDSOI et la 130nm PDSOI.
Les performances et comparaisons des PAs dans chaque technologie sont présentées dans
le chapitre 3.
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Ce chapitre présente tout d’abord les deux technologies utilisées tout au long de la
these, la 130nm PDSOI et la 28nm FDSOI, appliquées a la conception d’amplificateurs
de puissance. Comme vu dans le chapitre précédent, ces deux technologies sont des
candidats pour le design de PAs NB-IoT. La premiére section présente les caractéristiques
et performances des deux technologies en considérant les niveaux de métal, les passifs et
les transistors.

Une premieére conclusion sur leurs points forts et limitations permet de lister les
parametres a optimiser. Dans la continuité, la seconde section présente les topologies
d’amélioration de l'efficacité au PBO et a la puissance créte. Une troisieme section se
concentre sur les techniques d’amélioration de la bande passante dans le but de couvrir
I'intégralité du spectre fréquentiel alloué au NB-IoT avec le minimum de PAs.

La section suivante détaille les blocs composant un PA, ainsi que la méthodologie
permettant le dimensionnement de ces blocs. L’étude de stabilité des transistors de
puissance est aussi présentée. Enfin, le dimensionnement de blocs unitaires permettant de
répondre a certaines contraintes spécifiques liées aux architectures ou technologies utilisées
est détaillé dans la cinquieme section.

2.1 Dimensionnement et évaluation des passifs et des
transistors

Afin de déterminer les architectures d’amplificateurs de puissance optimales pour
chaque technologie, une comparaison des performances des deux technologies est nécessaire.
L’objectif est de cerner les points forts et limitations de la 28nm FDSOI et 130nm PDSOI
afin de proposer des solutions de PAs adaptées.

2.1.1 Métallisation (BEOL)

Le back-end of line (BEOL) correspond aux niveaux de métal permettant I'intercon-
nexion des éléments du front-end of line (FEOL) avec le monde extérieur, comme par
exemple les appareils de mesure ou le boitier.

Le niveau le plus bas est le FEOL, il contient tous les éléments tels que les transistors,
les résistances polysilicium et les diodes. Le FEOL étant du silicium, méme dopé il présente
une résistivité élevée qui ne permet pas de transporter un signal sur de longues distances.
Le BEOL, quant a lui, est bien plus épais et utilise du cuivre. Ceci permet notamment de
réaliser les passifs demandant des surfaces importantes, comme les capacités et inductances,
en ayant des facteurs de qualité relativement élevés.

La figure 2.1 présente le BEOL de la 130nm PDSOI et de la 28nm FDSOI. La premiere
observation concerne la différence du nombre de niveaux de métal disponibles ainsi que
leurs épaisseurs. En effet, plus le noeud technologique est petit, plus la densité d’intégration
augmente, ce qui impose également une augmentation de la densité des interconnexions.
Plusieurs solutions sont appliquées pour augmenter cette densité [37]. L’augmentation
du nombre de niveaux de métal et la réduction des largeurs minimales de gravure du
BEOL sont les plus courantes et les plus simples a appliquer. Cependant, la réduction de
la largeur minimale de gravure a un impact sur I’épaisseur maximale que les niveaux de
métal peuvent avoir en raison des procédés de fabrication. Ceci explique par conséquent la
réduction de I’épaisseur des niveaux de métal de la 28nm FDSOI.
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FEOL FEOL
(a) Métallisation de la 28nm FDSOI (b) Métallisation de la 130nm PDSOI
F1GURE 2.1 — Comparaison du BEOL des deux technologies utilisées
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FIGURE 2.2 — Résistivité des niveaux de métallisation épais

Afin de déterminer la qualité des interconnexions, les graphiques présentés figure 2.2
montrent la résistivité des niveaux de métal épais en fonction de la largeur des pistes.
La métallisation de la 130nm PDSOI révele de bien meilleures performances en raison
de niveaux plus épais a la fois en aluminium (ALU, LB) et en cuivre (M4U, Ix). Les
courbes sont tracées entre le W,,;, et le W,,.. de chaque niveau. Ainsi, en plus d’avoir
une résistivité plus importante, la 28nm FDSOI possede aussi des largeurs maximales
plus faibles en Ix. Ceci est a prendre en compte lors des calculs d’électromigration afin de
s’assurer que le conducteur est suffisamment large pour faire passer le courant désiré.

La densification du BEOL entraine également une diminution des tensions maximales
entre deux niveaux de métal en raison du phénomene de claquage d’oxyde TDDB (Time-
Dependant Dielectric Breakdown) [38]. Par conséquent, la puissance maximale supportée
par les passifs se voit réduite.

2.1.2 Inductances et transformateurs

La conception d’inductances et de transformateurs intégrés pour des fréquences infé-
rieures & 3GHz est complexe en raison des valeurs élevées d’inductance requises. A ces
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fréquences, l'ordre de grandeur est de quelques nH. Cela nécessite donc la réalisation
d’enroulements multi-tours nécessitant au minimum deux niveaux de métal épais.

Inductances : Avec cette contrainte, la figure 2.3 représente la topologie d’inductance
choisie pour les deux technologies. Dans 'optique d'une optimisation du facteur de qualité,
le choix d’une géométrie octogonale est privilégié [39].

(a) En 28nm FDSOI (b) En 130nm PDSOI

FIGURE 2.3 — Architectures des inductances : Optimisation du facteur de qualité )

En 28nm FDSOI, les inductances sont donc dessinées sur les trois niveaux épais ALU-
IB-IA afin de réduire la résistivité et ainsi augmenter le facteur de qualité a basse fréquence.
En 130nm PDSOI, les deux niveaux de métal épais ALU-M4U sont utilisés.

La figure 2.4 montre un exemple des performances des inductances pour chaque
technologie. La topologie choisie permet d’atteindre un coefficient de qualité ) de 28 a
2GHz en 130nm PDSOI, contre 15 en 28nm FDSOI. En revanche, les inductances de fortes
valeurs ont un meilleur comportement a haute fréquence en 28nm FDSOI en raison d’une
auto-résonance plus haute en fréquence, traduisant des capacités parasites plus faible.
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FIGURE 2.4 — Comparaison des inductances en 28nm FDSOI et 130nm PDSOI

Transformateurs : Dans le cas de la conception de transformateurs, une contrainte
supplémentaire intervient en raison du couplage nécessaire entre deux inductances. Pour
cela, plusieurs topologies de transformateur d’impédance existent.
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En technologie intégrée, les transformateurs sont dits planaires en raison du procédé de
fabrication. Il existe deux types d’architectures planaires [39] : la topologie planaire empilée
et la topologie coplanaire. La figure 2.5 présente les différences entre les deux architectures.
La structure empilée présente un avantage majeur en termes de coefficient de couplage en
raison de la faible distance entre les enroulements. Elle nécessite en revanche quatre niveaux
de métaux. Une méthode de layout permet de réduire a un minimum de trois niveaux,
mais au prix d'un facteur de qualité des enroulements réduit. La structure coplanaire
permet la conception de transformateurs sur deux niveaux de métaux, permettant une
optimisation des facteurs de qualité des enroulements. Cette structure possede un coefficient
de couplage plus faible en raison d’un éloignement plus important de chaque enroulement.
Le choix d'une topologie de transformateur dépend donc d’un compromis entre le facteur
de couplage et le coefficient de qualité.

(a) Architecture planaire empilé (b) Architecture coplanaire

Légende : - Primaire - Secondaire

FI1GURE 2.5 — Comparaison des architectures de transformateurs

La conception de transformateurs d’impédance est une étape clé dans la conception
d’amplificateurs de puissance et représente un temps de développement conséquent. Afin
d’accélérer le dimensionnement des transformateurs, ainsi que des inductances, une cellule
paramétrée (Pcell) a été écrite par moi-méme, en langage SKILL, pour la technologie 130nm
PDSOI. Son objectif est d’automatiser la conception de transformateurs en connaissant
uniquement les inductances du primaire et du secondaire.

Ainsi, la Pcell génere un layout paramétré d’'un transformateur permettant de faire
varier les parametres géométriques tels que :

— Le diametre interne du primaire/secondaire

— L’espace inter-spires

— Le nombre de tours du primaire/secondaire

— La largeur des pistes.

Par 'intermédiaire de I’équation approchée (2.1), issue d'une méthode de calcul détaillée
dans [40], la Pcell permet d’indiquer la valeur d’inductance de chaque enroulement afin de
vérifier le bon dimensionnement du transformateur.

(2.1)

avec :
— Coefficient géométrique : K7 = 2.25
— Coefficient géométrique : Ky = 3.55
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Le nombre de tours : NV
La perméabilité du vide : pg = 47.10""H/m

Taux de remplissage : p = %

mn
— Diametre moyen : D,y = %2%
Les coefficients géométriques K; et K, dépendent de la forme de l'inductance, les

valeurs indiquées correspondent a celles données pour des inductances octogonales.

2.1.3 Capacités

De maniere analogue aux inductances, les capacités utilisées pour des fréquences sub-
3GHz sont de I'ordre de quelques pF. Bien que leur taille soit significativement plus petite,
les capacités occupent une grande surface sur le silicium, notamment lorsqu’il s’agit de
capacités de découplage des alimentations. Dans un PDK, plusieurs types de capacités
sont souvent disponibles. Les deux types les plus courants sont les capacités MIM pour
"Metal-Insulator-Metal" et les capacités MOM pour "Metal-Oxide-Metal". La figure 2.6
présente un layout de chacune des capacités.

(a) Architecture MIM (b) Architecture MOM
Légende : - Plaque 1 - Plaque 2

FI1GURE 2.6 — Comparaison des architectures de capacités

Les différences majeures entre ces deux types de capacités résident dans leur géométrie
et le type d’isolant utilisé. Les capacités MOM sont les plus courantes et ne nécessitent pas
de procédé de fabrication particulier. En revanche, les capacités MIM nécessitent ’ajout
d’une couche d’isolant lors du processus de fabrication, ce qui permet d’améliorer leur
facteur de qualité par rapport aux capacités MOM.

Dans le cas des PDKs utilisés, seules les capacités MOM sont disponibles. Par consé-
quent, la comparaison des capacités entre chaque technologie sera limitée a ces types de
capacités.

Contrairement aux inductances, les capacités ont généralement un facteur de qualité
plus élevé. La figure 2.7 présente les performances des capacités en 130nm PDSOI et 28nm
FDSOI. Dans le cas de la technologie 130nm, le facteur de qualité a 2GHz est de l'ordre
de 400 pour une capacité de 1,1pF. Dans le cas de la 28nm, le facteur de qualité a 2GHz
est de 40 pour une capacité de 0,88pF. Cette différence importante de facteur de qualité
s’explique par la section des niveaux de métaux. En effet, la 28nm possede des niveaux de
métaux bien plus fins et plus résistifs que ceux de la 130nm. En contrepartie, les capacités
en 130nm occupent des surfaces silicium plus conséquentes.
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FI1GURE 2.7 — Comparaison des capacités en 28nm FDSOI et 130nm PDSOI

2.1.4 Coupleurs hybrides

Les coupleurs hybrides en quadrature permettent la réalisation d’amplificateurs de
puissance équilibrés. Ils sont un point essentiel pour la conception de PAs a forte puissance
ainsi que pour la robustesse aux variations de TOS (Taux d’Ondes Stationnaires). Plusieurs
architectures de coupleurs hybrides existent, la structure la plus connue et la plus simple
est la structure en lignes de transmission quart d’onde présentée sur la figure 2.8.

IN OUT

FIGURE 2.8 — Exemple d'un coupleur hybride 90° a lignes de transmission quart d’onde

Ce type de coupleur a I'avantage d’étre facile a concevoir et de posséder de tres faibles
pertes. En revanche, il est également bande étroite et nécessite une surface prohibitive
pour une application intégrée.

Pour pallier cette limitation, les topologies basées sur des coupleurs hybrides torsadés
[41] ou des coupleurs hybrides a transformateurs [42] peuvent étre utilisées (figure 2.9).

Les étapes de dimensionnement de chaque coupleur sont basées sur le méme modele sim-
plifié présenté figure 2.10. A partir de ce modele, il est possible de déterminer I'inductance
L. et la capacité C, par I'intermédiaire des équations (2.2) a (2.5).

Zo

Lo= 2. f (22)

1
Co = 1 Zon ] (2.3)
L.=(2-k).Ly (2.4)

C. = (2—k).C (2.5)
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OuT IN

CPL ISO
(a) Coupleur hybride torsadés (b) Coupleur hybride &

transformateur

FIGURE 2.9 — Types de coupleurs hybrides en quadratures intégrés

Avec Zy I'impédance caractéristique vue par les ports du coupleur, f la fréquence de
fonctionnement et k le facteur de couplage. Pour un fonctionnement basse fréquence, ’opti-
misation du facteur de couplage est nécessaire pour éviter d’avoir des valeurs d’inductances
et de capacités trop élevées. L’abaque de la figure 2.11 permet le dimensionnement rapide
des éléments distribués pour un facteur de couplage k de 0,8.

IN , L. oUT
Cc/r |, F=¢
.__f'Y'Y'Y'\._I_.

150 L. CPL

FIGURE 2.10 — Modele idéal en éléments localisés d’un coupleur hybride en quadrature

Dans le cas d’un coupleur hybride 50€2, pour une fréquence de 1,9 GHz et un facteur
de couplage de 0,8, les valeurs d’inductance et de capacité nécessaires sont respectivement
de L. =5nH et C. = 1pF.

Afin de déterminer les caractéristiques géométriques permettant d’obtenir les parametres
électriques précédents, une étude des lignes de transmission couplées est nécessaire.

0 F1.8
3 F1.6
/m; 7 14
¢ 61 1.2 o
§ 5 = > 1.0 S:
EN 0.8~
3 0.6
2 ; ; . : T T T 0.4
1.0 15 20 25 30 35 40 45 50

Fréquence (GHz)

FiGURE 2.11 — Abaque de dimensionnement d’un coupleur hybride
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Dimensionnement d’un coupleur hybride torsadés

La conception d'un coupleur hybride torsadés est décomposée en plusieurs étapes :
— Le dimensionnement /conception des "lignes" : partie inductive L

— Le dimensionnement /conception du "twist" : partie capacitive Cio

— L’ajustement du nombre de branches

1\

DI N
! o
<T> T

\

- -—>
w w

FIGURE 2.12 — Modele de lignes couplées

La conception des lignes du coupleur torsadés est basée sur la théorie des lignes de
transmission couplées. La figure 2.12 présente les grandeurs géométriques et électriques
utilisées dans ce modele. Ainsi, d’apres [43] et [44], le calcul de I'inductance et de la
mutuelle est déterminé par les équations (2.6) et (2.7). Les parameétres employés dans
cette partie sont :

— 1 : la longueur des lignes

— w : la largeur des lignes

— t : I’épaisseur des lignes

— s : I'espacement entre les lignes

— d : la distance aux centres des lignes

— €y = 8,8542.10712 Fom~! : la permittivité du vide

— € ~ 3 Fm~!': la permittivité relative du diélectrique

21 1 w+t
Loy =2 | [ =2 ) + L 0223500 2.6
! [n<w+t>+2+ i ] (2:6)

2 2
My =2 [l.ln (H'— Viler>

—VI2+d>+ d} (2.7)

Bien que les lignes coplanaires apportent majoritairement une part inductive et mutuelle,
il existe une capacité entre les deux lignes de transmission, déterminée par I’équation (2.8)
constituant une partie du stock de capacité C. visé. Dans cette équation, seule la capacité
entre les deux surfaces en regard est considérée.

€0.€.1.0

Coy = (2.8)

Dans le cas de la conception d’un amplificateur de puissance, la largeur des pistes
doit répondre aux contraintes d’électromigration. Le tableau 2.1 présente les différentes
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dimensions fixées par les contraintes de couplage, d’électromigration et de DRC. Le
parametre variable est donc la longueur des lignes.

TABLE 2.1 — Parametres géométriques des lignes fixés par technologie

Tech. w (pm) s (um) t (um) d (um)
28nm FDSOI 9 4 5.4 13
130nm PDSOI 13 4 8.7 17

De maniere similaire, le dimensionnement du "twist" est réalisé en utilisant les équations
(2.6) et (2.8) en se basant sur le modele de twist de la figure 2.13. Le calcul de I'inductance
mutuelle n’est pas réalisé car la contribution inductive du twist n’est pas significative et le
modele du twist ne satisfait pas les hypotheses nécessaires pour utiliser 1'équation (2.7).

Les parametres employés dans cette partie sont :

— L : la longueur du twist

— W : la largeur du twist

— T : ’épaisseur du niveau de métal

— G : 'espacement entre les deux conducteurs

A
B W .
L G M2 Cc2
7
\/
FIGURE 2.13 — Modele de twist
Les équations obtenues sont :
1 W+T
Lo =2L |l — +0.2235 2.9
? [ " (W + T) o (29)
€o-€..L.W
Coy = OT (2.10)

En raison des contraintes sur le dimensionnement des lignes de transmission, certaines
dimensions du twist sont également fixes afin de respecter les regles de dessin précédentes.
Le tableau 2.2 indique les dimensions fixes pour le twist d’une branche. Tout comme les
lignes, la longueur du twist est le parametre variable.

Avec tous les parametres précédents, le dimensionnement d’une branche du coupleur
hybride peut étre réalisé en utilisant les abaques présentés dans les figures 2.14 et 2.15.
L’objectif est de déterminer la longueur des lignes et des twists telle que :

C’C/n = Ccl + OCQ (211)

Lc/n = Lcl + LCQ (212)
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TABLE 2.2 — Parametres géométriques du twist fixés par technologie

Tech. W (um) | G (pm) | T (um)
28nm FDSOI 22 1.5 2
130nm PDSOI 30 0.8 4

Avec n un entier positif correspondant au nombre de branches du coupleur hybride

torsadé.
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FIGURE 2.14 — Dimensionnement des lignes du coupleur hybride torsadé
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FIGURE 2.15 — Dimensionnement du twist du coupleur hybride torsadé

D’apres les abaques (figure 2.14(a) et figure 2.14(b)), il est possible d’observer 'impact
de la longueur de ligne sur le coefficient de couplage. Ainsi, pour optimiser les performances
d’un coupleur hybride torsadé, il est nécessaire de réduire le nombre de branches en
parallele au minimum. En basse fréquence, la taille des inductances et des capacités rend
la conception d'un coupleur hybride torsadé complexe en raison de I’encombrement dans
une seule dimension.

A 2GHz, un coupleur hybride a trois branches est un bon compromis afin de ne pas
dégrader le facteur de couplage. Les longueurs des lignes et du twist sont détaillées dans le
tableau 2.3.

Suite au prédimensionnement, le layout d’une branche du coupleur hybride est réalisé
afin d’ajuster les parametres inductifs et capacitifs a I’aide de simulations électromagné-
tiques (EM). Les résultats de simulation présentés sur les figures 2.16 et 2.17 comparent
deux configurations afin d’observer 'impact des interconnexions entre chaque branche du
coupleur hybride torsadé.
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TABLE 2.3 — Dimensionnement d’une branche d’un coupleur hybride torsadé

Tech. T - Wit Liotar Ce1 + Ce2 Lo+ Leo
(pm) (pm) (pm) (fF) (nH)
28nm FDSOI 868 770 1638 31.1 + 300 | 0.92 + 0.72
331.1 1.64
130nm PDSOI 1405 253 1658 81.2 4+ 2515 | 1.5+ 0.16
332.7 1.66

Les figures 2.16 et 2.17 présentent les performances post-layout du coupleur hybride
torsadé pour chaque technologie en utilisant la méthode de prédimensionnement précé-
demment détaillée. Les dimensions sont ajustées pour obtenir un comportement optimal a

1,9 GHz.
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FIGURE 2.16 — Parametres-S des coupleurs hybrides torsadés dans chaque technologie
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FIGURE 2.17 — Parametres électriques des coupleurs hybrides torsadés dans chaque
technologie

Dimensionnement d’un coupleur hybride a transformateur

Le dimensionnement d’un coupleur hybride par transformateur se déroule en trois
étapes :

— Dimensionnement du transformateur : partie inductive L.

— Calcul de la partie capacitive entre le primaire et le secondaire

— Ajout de capacité pour ajuster C.
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Connaissant L., le dimensionnement du transformateur est réalisé a ’aide de 1’équation
(2.1). Cette méthode est aussi simplifiée par I'utilisation de la PCell détaillée précédemment.

Pour le calcul de L, et C., deux cas de figure se présentent lors de la réalisation du
transformateur selon la topologie utilisée. Pour un transformateur empilé, les valeurs de
L. sont directement les valeurs calculées par la PCell, donc par ’équation (2.1), pour
chaque enroulement. Dans le cas d’un transformateur coplanaire, la valeur de L, est la
moyenne arithmétique de I'inductance de chaque enroulement. Ceci est dii a la géométrie
de chaque enroulement d'un transformateur coplanaire, comme le montre 'exemple de la
figure 2.9(b), et a la fagon dont la PCell est réalisée.

Le calcul de la capacité ramenée par le transformateur peut étre approximé en utilisant
le modele géométrique de la figure 2.18 et en s’inspirant de [42].

transfo. coplanaire

4 )
w w
> >
Ccl
) I
>
S
\ J
4 )

\. J
transfo. empilé

FIGURE 2.18 — Modele de capacité d'un coupleur a transformateur

TABLE 2.4 — Equations des capacités inter-enroulement ramenées par le transformateur

Empilé Coplanaire
€Ay
Ok — %ﬁ
N, N—1
Aug = X 7((Ba+9) = (R~ §)?) R
N e N~ N e N*

Afin de limiter les pertes liées aux croisements et aux vias, ainsi que la réduction
du coefficient de couplage, le nombre de tours maximum est limité a trois. En prenant
I'exemple de la figure 2.9(b), la valeur de N est fixée a trois pour réduire I’encombrement.
De la méme maniere que pour le dimensionnement du coupleur hybride torsadé, les
parametres géométriques fixés sont indiqués dans le tableau 2.5.

Les courbes présentées sur la figure 2.19 montrent I'inductance calculée par 1’équation
(2.1) pour chaque type de transformateur ainsi que pour chaque technologie. 11 est ainsi
possible de conclure qu’avec les parametres géométriques du tableau 2.5, les transformateurs
les moins encombrants sont les transformateurs empilés en 28nm FDSOI, ce qui explique le
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TABLE 2.5 — Dimensions géométriques fixées pour la conception du transformateur

Tech. Topo. w (um) | t (um) | s (um) | g (um)
28nm FDSOI empilé 11 2 1.5 11
130nm PDSOI coplanaire 20 8.7 10 10

8

- —— (Coplanaire 130nm

—— Empilé 130nm

6 4
EE | —¥— C(Coplanaire 28nm
\j’ g —¥— Empilé 28nm
= 41
= 9]

1 4

0

5 80 110 140 170 200 230 260 290 320 350
Rayon externe (pm)

FI1GURE 2.19 — Abaque de l'inductance du transformateur en fonction du rayon extérieur

choix de cette architecture pour la réalisation des transformateurs. Dans le cas de la 130nm
PDSOI, la limitation du nombre de niveaux de métaux impose 1'utilisation dune structure
coplanaire, nécessitant la plus grande surface pour une méme valeur d’inductance.

Le rayon externe optimal pour chaque topologie et chaque technologie est donc donné
dans le tableau 2.6 :

TABLE 2.6 — Rayon du transformateur pour atteindre 'inductance L.

Tech. Topo. Rin (um) | Roue (pm) || Le (nH)
28nm FDSOI empilé 131 186 5.0
130nm PDSOI coplanaire 130 300 5.05

Les dimensions géométriques étant déterminées, I’'objectif est de calculer la capacité
inter-enroulement C,; faisant partie du stock de capacité C. = C. + C et avec Cyy la
capacité a rajouter afin d’obtenir la capacité totale C. déterminée sur la figure 2.11. Selon
le tableau 2.4, les capacités inter-enroulement 2C.; sont de 570fF et 160fF dans le cas des
technologies 28nm FDSOI et 130nm PDSOI, respectivement.

Les capacités a ajouter pour chaque transformateur sont donc les suivantes :

1057 0.72pF  pour la 28nm FDSOI

1 E—osp F la 130nm PDSOI (2.13)
— 5 =0.92p pour la nm

C102 = Cc - Ccl {

Tout comme pour le coupleur hybride torsadé, les figures 2.20 et 2.21 présentent les
performances post-layout du coupleur hybride a transformateur pour chaque technologie
en utilisant la méthode de pré-dimensionnement précédemment détaillée. Les valeurs de
capacités sont ajustées pour obtenir un comportement optimal a 1,9GHz.
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FIGURE 2.20 — Parameétres-S des coupleurs hybrides a transformateur dans chaque
technologie
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FIGURE 2.21 — Parametres électriques des coupleurs hybrides a transformateur dans
chaque technologie

Conclusion : Au vu des performances de chaque coupleur en quadrature, le choix d’une
topologie dépend principalement de la technologie utilisée ainsi que des fréquences utiles.
Dans le cas du 28nm FDSOI, le choix le plus pertinent est celui du transformateur en raison
d’un encombrement moindre et de meilleures performances. Cependant, la complexité
réside dans le layout des capacités. Dans le cas du 130nm PDSOI, le choix s’oriente
davantage vers le coupleur hybride torsadé pour un gain de surface sur une dimension tout
en ayant de meilleures performances en adaptation et isolation.

2.1.5 Etude des performances des transistors

Pour compléter 1’étude des technologies 28nm FDSOI et 130nm PDSOI, une compa-
raison des performances des transistors est nécessaire. Afin de les comparer de maniere
adéquate, les dimensions sont fixées telles que :

— Wy = 1um : largeur d’un doigt

— Ny =1 : nombre de doigts

— Ly = Lpy : longueur d'un doigt

— m =1 : multiplicité

Plusieurs transistors sont disponibles dans les PDKs de chaque technologie. Afin de
restreindre 1’étude, seuls les transistors NMOS pour des applications RF sont caractérisés
dans la suite. Ainsi, les transistors choisis sont :

— 28nm LVT N-FET RF : transistor a faible V};, de la 28nm FDSOI
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— 28nm RVT N-FET RF : transistor a V};, standard de la 28nm FDSOI
— 130nm 25BC N-FET RF : transistor a oxyde de grille épais de la 130nm PDSOI
— 130nm 5BC N-FET RF : transistor a oxyde de grille fin de la 130nm PDSOI

Etude DC : Cette étude consiste & extraire différents paramétres caractéristiques d’un
transistor, tels que la conductance de transfert g,,, la conductance de sortie g4 et le
courant de drain 1.

La figure 2.22 compare les transconductances des deux transistors de chaque technologie.
Ces courbes donnent ainsi une image des performances en gain petit signaux — au travers
du g,, — et en source de courant — au travers du gy4. Les transistors en 28nm, ayant
une longueur Ly plus faible, présentent une meilleure transconductance (g,,) en raison
d’un neeud plus fin. En contrepartie, un canal court est aussi moins résistif, ce qui tend a
augmenter la transconductance g4, dégradant le fonctionnement en source de courant.
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F1GURE 2.22 — Comparaison des transconductances caractéristiques g, et gqs

La figure 2.23 permet de visualiser la caractéristique de transfert de sortie des transistors.
Les transistors en 28nm FDSOI possedent une densité de courant plus élevée, atteignant
1,2mA a la tension Vs maximale, contre 0,58mA pour le transistor a oxyde épais en 130nm
PDSOI. De plus, les transistors en 28nm possedent des tensions de seuil plus faibles, de
I'ordre de 250mV, contre environ 350mV pour les transistors en 130nm, ce qui permet un
fonctionnement a des tensions plus basses.
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FIGURE 2.23 — Caractéristiques de transfert en sortie Id(Vys)
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La technologie 130nm PDSOI offre de meilleures performances en termes de qualité

0l

des transistors en zone de saturation. En effet, les pentes 8— en zone de saturation sont

plus faibles pour les transistors en 130nm PDSOI que pour ceux en 28nm FDSOI. Ceci
correspond également au fait que ggs,s.,.,, < Gdsosnm s cOmMme observé précédemment sur la
figure 2.22. La conséquence d’un tel effet est d’obtenir des transistors plus linéaires en
grands signaux.

Etude SP : Dans cette étude, les paramétres fréquentiels sont étudiés. Ces parameétres
incluent notamment le gain maximal disponible (MAG), le gain de Mason (U), la fréquence
de transition (fr) et la fréquence maximale (fyaz)-

La figure 2.24 présente les performances en gain maximal disponible et en gain de
Mason. Le gain maximal disponible est défini par I’équation 2.14. Ce gain représente le gain
transducteur (1.5) pour lequel 'amplificateur est considéré comme parfaitement adapté —
S11 = 0 et Sos = 0. Cela permet de maximiser le gain relatif aux pertes par adaptation
d’impédance, tout en considérant l'isolation non idéale du transistor — S5 > 0. Enfin,
le gain de Mason est défini par I’équation 2.15. Il traduit le gain en puissance maximum
réalisable dans le cas ou 'amplificateur est unilatéral — S5 = 0 — et parfaitement adapté
en entrée et sortie — Sy; = 0 et Sy = 0. Ainsi, pour une fréquence et un point de
fonctionnement donnés, la grandeur U est théoriquement invariante. Ce gain permet ainsi
d’extrapoler la fréquence de fonctionnement maximale fay.

Yor |° 1

Yo X+VX2—1 (2.14)
2Re(Y11)Re(Ya2) — Re(Y12Ya1)

1Y12Y5|

Guax = MAG =

Avec : X =

B Yio — You |’
4[R€<}/11).R€(Y11> — RG(EQ)RG(}/Qlﬂ
Le gain maximal disponible en 28nm FDSOI est supérieur au M AG de la 130nm

PDSOI. Pour le dimensionnement d’un amplificateur de puissance, cela peut induire un
nombre d’étages d’amplificateurs plus important en 130nm ou alors des transistors avec

un ratio W plus élevé en 130nm afin de compenser la perte de gain.
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FI1GURE 2.24 — Caractéristiques de gain des transistors @ 1.9GHz
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Le gain de Mason est également supérieur en 28nm FDSOI en raison du nceud plus
fin, ce qui se traduit par les phénomenes observés sur la figure 2.26. La figure ci-dessous
présente les performances limites de fonctionnement en fréquence en termes de puissance
avec fmax €t en termes de courant avec fr. En considérant un produit gain-bande (GBW)
constant, l'extrapolation de fiax et fr est réalisée a I'aide des équations (2.16) et (2.17).

fmaz = U-fmeas (216)

fT - |H21| -fmeas (217)

La technologie 28nm FDSOI possede une fréquence maximale de 370GHz contre 130GHz
pour les transistors 5BC de la 130nm PDSOI et 7T0GHz pour les transistors 25BC de cette
méme technologie. Une autre fagon d’exprimer la f,,,, existe a travers I’équation (2.18).
Cette équation permet de déterminer 'origine de la baisse de la fréquence maximale entre
les deux technologies.

La réduction du g,,, comme présenté précédemment, représente la majeure partie de la
réduction de la fpq,. De plus, la capacité d’entrée grille-source Cy; et la résistance d’acces
ro ont un impact non négligeable en raison du filtre passe-bas en entrée, comme présenté
sur la figure 2.25.

fmaz = g (2.18)
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FIGURE 2.25 — Modele petit signal simplifié d’un transistor pour le calcul de f,,q.
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FIGURE 2.26 — Fréquences maximales et de transition des transistors @ 100MHz
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2.1.6 Conclusions sur les performances des transistors et passifs
des deux technologies

L’étude du BEOL, des passifs et des transistors des deux technologies a permis de révéler
les avantages et inconvénients de la 28nm FDSOI et de la 130nm PDSOI. Les avantages
majeurs de la 130nm PDSOI sont principalement liés a la qualité de son BEOL. Les
inductances, capacités et les coupleurs hybrides ont de meilleures performances en raison
des deux niveaux épais disponibles, M4U et ALU. Le BEOL est cependant limité par le
nombre de couches disponibles, rendant la réalisation de certains passifs et interconnexions
plus complexe, telle que la conception d’inductances.

Concernant les transistors, la 28nm FDSOI possede des transistors de bien meilleure
qualité dans la majorité des criteres présentés dans cette section — transconductance g,,,
densité de courant igq, gain MAG et U, fréquence f,,q. et fr. Ceci est principalement lié a
la réduction de la taille du nceud. La transconductance ggzs quant a elle est meilleure en
130nm PDSOI en raison d’une longueur de canal plus importante.

Enfin, les niveaux de tension du transistor 25BC de la 130nm PDSOI permettent une
meilleure tenue en puissance malgré la densité de courant plus faible en raison d’une
tension de jonction maximale de 2,75V, contre 1,2V en 28nm FDSOI. Pour une application
NB-IoT, la technologie la plus pertinente est la 130nm PDSOI en raison de son cofit de
fabrication plus faible, de sa tenue en puissance et des performances suffisantes pour les
fréquences visées. La comparaison des performances des PAs est réalisée dans le chapitre 3
de ce manuscrit.
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2.2 Techniques d’amélioration de ’efficacité

Comme observé dans I’état de 'art des PAs, de nombreuses techniques d’amélioration
de l'efficacité sont utilisées pour réduire la consommation des amplificateurs de puissance.
Dans cette section, différentes topologies de PA sont présentées en détail afin de choisir
I’architecture optimale.

2.2.1 Amplificateur Doherty

Le principe de 'amplificateur Doherty est de maintenir le rendement maximal de
I'amplificateur sur une plage de puissance plus importante [45], 1a ot un PA classique
possede un rendement maximal uniquement a Py,;. L’objectif est donc de dimensionner
I’amplificateur de puissance Doherty pour maintenir un bon rendement de la saturation
jusqu’au recul en puissance (PBO).

Un amplificateur Doherty est généralement composé de deux amplificateurs. Le premier
est polarisé en classe AB, appelé amplificateur principal (PAp), et le second est polarisé
en classe C, appelé amplificateur auxiliaire (PA4). Ces deux PAs sont cablés en parallele
par l'intermédiaire de déphaseurs 90°(figure 2.27).

Ip_90°
@i&
o0’ I
Splitter
Ropt

VO U
K 2

FIGURE 2.27 — Schéma simplifié d'un PA Doherty et déphaseur 90°

Le fonctionnement d’une telle topologie est basé sur le principe de modulation d’impé-
dance [46]. Le schéma de la figure 2.28 présente le schéma minimaliste permettant d’établir
I’équation du principe de modulation de charge.

A
1 4 I
P 'T'C A
r;PAP ZP:_l
R,
PAp Vo zpt PAy4
(a) A faible puissance (b) A forte puissance

FIGURE 2.28 — Schéma de principe de la modulation de charge d’'un PA Doherty

A faible puissance, Pamplificateur auxiliaire est éteint, le transistor d’amplification ne
conduit pas et I'impédance de sortie présentée Zp,4, est idéalement infinie. Ainsi, le PA
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Doherty se trouve dans la configuration de la figure 2.28(a). Dans ce cas, 'impédance
présentée par la charge Z; au PAp est donnée par 'équation (2.19), en sachant que
Z. = 2Z;. L’amplificateur voit deux fois sa charge optimale, ce qui résulte en une
compression du PAp 6dB plus tot, permettant ainsi d’atteindre le rendement maximal
avec un PBO de 6dB.

1, 1,
Zpap =2Zp2— = | =Ropt |2— — | =2.Ropt (2.19)
I, I,

Lorsque la puissance d’entrée augmente, 'amplificateur PA4 commence a conduire,
réduisant progressivement les impédances Zpa, et Zpa, jusqu’a atteindre R, lorsque
I, = I,. L’évolution des impédances de chaque PA est donnée par les équations (2.20)
et (2.21) et est représentée graphiquement sur la figure 2.29. Ce phénomeéne permet de
maintenir I'amplificateur principal dans sa zone de compression tout en augmentant la
puissance de sortie en réduisant la charge vue par chaque PA.

1
a a
Zpa, =271 (2 7 ) = Rop (2 - (2.20)
p p
I I
_ p p
Zpap =220 = Rop (2.21)
a a
1.0 200
; 0.9+ —— PA principale 180+~ PA principale
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Puissance d’entrée normalisée Puissance d’entrée normalisée
(a) Contribution en puissance de chaque PA (b) Impédance vue par chaque PA

FIGURE 2.29 — Principe de modulation de charge

Par ailleurs, les équations n’indiquent pas nécessairement un pic de PAE a 6dB de PBO.
En effet, selon le moment ou le PA auxiliaire entre en conduction, le pic de rendement
peut étre choisi avec un recul en puissance arbitraire. Cependant, plus le PBO est élevé,
moins le maintien de la PAE est efficace. La figure 2.30 montre le rendement idéal d’un
amplificateur Doherty avec plusieurs niveaux de recul en puissance et la contribution du
rendement de chaque PA.

L’architecture classique des déphaseurs 90° composant un PA Doherty est réalisée par
des lignes quart-d’onde ou a l'aide d’un réseau d’éléments localisés. Ceci rend donc le
PA intrinsequement bande-étroite. A basse fréquence, I'utilisation de lignes quart-d’onde
n’est pas envisageable en raison des dimensions prohibitives pour des circuits intégrés. La
linéarité est également dégradée en raison de la modulation de charge, comme présenté
sur la courbe de la figure 2.29(a).
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FIGURE 2.30 — Amélioration du rendement avec un PA Doherty

2.2.2 Amplificateur outphasing/Chireix

L’amplificateur outphasing est un exemple d’architecture dite LINC (LInear ampli-
fication with Nonlinear Component). Cette technique a la particularité de convertir un
signal a enveloppe variable en deux composantes a amplitudes constantes a 1’aide d’un
réseau d’entrée permettant de transformer l'information contenue dans I'amplitude en
information contenue dans la différence de phase entre les deux signaux. La variation
d’amplitude est alors reconstruite par sommation vectorielle [47]. La figure 2.31 présente
I’architecture simplifiée avec ses éléments caractéristiques.

+¢

%,

Lin | Séparateur
— .
de signaux

%,

—¢

F1GURE 2.31 — Schéma simplifié d'un PA outphasing

En considérant un signal a amplitude et phase variable S(t) tel que :

S(t) = A(t).e? @) — G (1) + Sy(t)

(2.22)
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Il est possible de définir deux signaux a enveloppe constante Sy (t) et Sy(t) tels que leur
somme donne le signal initial S(t). Ces signaux s’écrivent alors :

An An
S1(t) = T2 IO g () = S et 00-0(0) (2.23)
Dans le cas ou S1(t) et Sa(t) sont décrits comme dans I’équation (2.23) — avec A,,
I'amplitude maximale du signal S(¢), 0(¢) la phase modulée du signal S(t), w,. la pulsation
de la porteuse et ¢(t) 'angle de déphasage — ¢(t) s’écrit alors comme indiqué dans
I'équation (2.24).

N

(t
(

arcsin (T) pour une combinaison différentielle
m

arccos ( ) pour une combinaison série

ﬁ

o(t) = (2.24)

s

Les deux modes de combinaison sont présentés figure 2.32.

A Y; Y,
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(a) Combinaison série (b) Combinaison différentielle

FIGURE 2.32 — Deux types de combinaison de puissance d’'un PA outphasing

Les signaux Si(t) et S(t) étant a enveloppe constante, cela permet d’utiliser des classes
d’amplificateurs commutés (classe E, F) permettant d’obtenir une efficacité importante et
théoriquement quel que soit le niveau de puissance nécessaire en sortie, ce qui entraine une
amélioration du rendement au recul en puissance. La linéarité d’un tel amplificateur est
caractérisée par la qualité de la décomposition et de la reconstruction du signal modulé en
amplitude.

En entrée, le déphasage des signaux S;(t) et Sy(t) doit étre le plus linéaire possible.
Lors de la combinaison de puissance en sortie, la charge vue par chaque amplificateur
dépend de I'angle ¢. Le cas idéal est présenté sur la figure 2.33. Les équations permettant
de déterminer 'impédance présentée a chaque amplificateur sont déterminées par 1’étude
du circuit de combinaison différentielle (figure 2.32(b)) et s’écrivent sous la forme (2.25) et
(2.26).

_ 2sin’(¢) 1sin(2¢) — Ry.Be

Ypar = R [ —J3 Sin?(9) ] (2.25)
 2sin*(¢) 1sin(2¢) — Ry.Be

Ypaz = R, ll ji 5in?(9) 1 (2.26)

Avec le produit R;.B¢ correspondant & la compensation réactive permettant une
amélioration du rendement au PBO.
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FIGURE 2.33 — Modulation de charge de chaque PA

Le rendement de drain théorique d’un tel amplificateur peut étre décrit par 1’équation
(2.27).

1
DEopy = (2.27)
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FI1GURE 2.34 — Efficacité de drain d’'un PA outphasing

Comme le montre la figure 2.33(b), la variation importante de la partie imaginaire
de I'impédance tend a dégrader l'efficacité de I'amplificateur au PBO (figure 2.34). Le
combineur Chireix, inventé par H. Chireix en 1935 [48], permet d’améliorer la PAE au PBO
en ajoutant des éléments de compensation réactive B — correspondant au coefficient
R;.Bc des équations précédentes. Ceci permet de réduire la plage de variation de la
partie réactive afin de maintenir 'amplificateur au plus proche de la charge optimale de
rendement.

Un désavantage majeur de cette structure est son comportement bande étroite. En effet,
les PAs outphasing sont par construction tres bande étroite en raison de la combinaison
de puissance et du phénomene de modulation de charge.
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2.2.3 Techniques de modulation d’alimentation ET et EER

Les deux méthodes présentées dans cette partie permettent d’augmenter la PAE
en modulant la tension d’alimentation du PA. Ceci est réalisé en ajustant la tension
d’alimentation du transistor d’amplification afin de le faire fonctionner dans sa zone de
rendement optimal.

Suivi d’enveloppe (ET) : Cette premiére méthode, dont le schéma de principe est
présenté figure 2.35, consiste en :
— Un bloc de détection d’enveloppe permettant d’isoler I’enveloppe du signal RF
d’entrée.
— Un modulateur d’alimentation transformant le signal de sortie du détecteur d’enve-
loppe en un niveau de tension variable permettant d’alimenter le PA.

‘/(,(,
Detecteur -Ij—]
d'enveloppe
Modulateur

d’ alimentation

>y

FIGURE 2.35 — Schéma de principe d’'un PA a ET

Cette premiere technique est la plus simple des deux. En effet, le bloc le plus complexe
de cette architecture est la conception du modulateur d’enveloppe. Ce bloc se doit d’avoir
un rendement le plus élevé possible afin de ne pas dégrader les avantages de I'ET. De
plus, le suivi de I'enveloppe doit étre synchronisé avec le signal envoyé a 'amplificateur de
puissance, et la bande passante du modulateur doit permettre de répondre suffisamment
rapidement aux changements d’amplitude de I’enveloppe pour respecter la bande passante
du signal modulé [49].

Il est possible de distinguer deux types de modulateurs d’enveloppe. Le premier type
consiste en des modulateurs continus de type alimentation a découpage ou alimentation
linéaire variable. Ces derniers sont complexes et possedent souvent un rendement élevé a
faible puissance et une bande passante limitée. Le second type consiste en I'utilisation d’une
alimentation segmentée. Le suivi de I'enveloppe est alors découpé en plusieurs niveaux de
tensions discrets utilisant des interrupteurs pour choisir le niveau de tension a appliquer.
Cette technique possede un meilleur rendement et une meilleure bande passante en raison
de la commutation des interrupteurs [50].

Elimination et restauration d’enveloppe (EER) : Cette seconde technique de
modulation d’alimentation ajoute un bloc supplémentaire permettant la génération d’un
signal a enveloppe constante. En effet, dans I'architecture d’origine présentée par Leonard
R. Kahn en 1952 [51], la génération d’enveloppe constante est réalisée par un limiteur
analogique, comme présenté sur la figure 2.36. Cela permet ainsi 'utilisation de classes a
fort rendement, telles que les classes commutées, contrairement a I'ET.
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FIGURE 2.36 — Schéma de principe d'un PA & EER

De nos jours et avec 1’évolution des processeurs, la génération du signal a enveloppe
constante et du signal de I’enveloppe peut étre réalisée par un processeur dédié de type
CORDIC, permettant ainsi une plus grande flexibilité dans le controle du PA et offrant
une architecture entierement numérique.

Les contraintes d’une telle architecture sont héritées du principe de suivi d’enveloppe
détaillé précédemment. De plus, 'EER est soumise a des contraintes plus fortes concernant
I’alignement du signal a enveloppe constante avec le signal de la modulation d’alimentation
[52]. En effet, alors que le signal de 'ET envoyé au PA conserve son enveloppe, le
signal en entrée de I'amplificateur avec EER ne possede pas d’information dans son
enveloppe. Ainsi, la restauration de 'amplitude du signal est uniquement déterminée par
la modulation d’alimentation. Un désalignement des deux signaux tend a dégrader la
linéarité de 'amplificateur.

[’amélioration de la PAE apportée par l'utilisation d’architectures a modulation
d’alimentation est présentée dans la figure 2.37. Ces topologies permettent une forte
amélioration de la PAE au PBO. La PAFE,,,. est limitée par la classe de fonctionnement
du PA, donnant un avantage a I’'EER, et par le rendement du modulateur d’alimentation.

100
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FIGURE 2.37 — Impact sur la PAE de la modulation d’alimentation



Techniques d’amélioration de la bande passante 73

2.3 Techniques d’amélioration de la bande passante

Le spectre des fréquences s’enrichit de plus en plus a mesure que les générations de
communications sans fil évoluent. Ainsi, les appareils doivent étre capables de couvrir un
nombre de bandes toujours croissant. Pour cela, plusieurs méthodes existent. Les méthodes
actuelles consistent a réaliser autant de modules radio que de bandes de fréquences a
couvrir. Chaque module radio est alors attribué a une bande, et un commutateur d’antenne
vient sélectionner le bon module en fonction de la fréquence de travail.

Cette méthode est simple a appliquer mais présente de nombreux défauts. En effet,
plus le nombre de bandes a adresser augmente, plus la taille nécessaire pour assembler les
modules devient importante, ce qui peut étre prohibitif dans le cas de certains systémes
embarqués. De plus, le méme constat peut étre fait concernant la consommation, ce qui
devient critique dans le cas d’objets connectés. La figure 2.38 présente une architecture
5G multi-standards ainsi que tous les modules radios associés.
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FIGURE 2.38 — Présentation d’une architecture 5G multi-standards [53]

Cette section s’intéresse aux techniques d’amélioration de la bande passante au niveau
de 'amplificateur de puissance afin de pouvoir couvrir le maximum de bandes en n’utilisant
qu’un seul module radio.

2.3.1 Transformateur large bande

L’utilisation de transformateurs est une méthode tres commune d’adaptation d’im-
pédance et de polarisation d’étages d’amplificateurs. Cependant, le dimensionnement
classique d'un transformateur ne permet pas un fonctionnement large bande. L’objectif est
donc de considérer le transformateur comme un résonateur a couplage magnétique (MCR)
[54]. Plusieurs méthodes de dimensionnement peuvent étre exploitées afin de dimensionner
un transformateur selon une bande passante et des impédances d’entrée et de sortie définies.



74 Techniques d’amélioration de la bande passante

Le modele de MCR est présenté a la figure 2.39. Les parametres connus de ce modele
sont :

— Zin = Rg + 7. X5 : impédance vue a l'entrée du transformateur coté PA

— Zouw = R 4+ 7.X, : impédance vue a la sortie du transformateur coté PA

— w, : pulsation centrale de travail

Enfin, les parameétres a déterminer sont :

— (1444 : capacité supplémentaire en entrée du transformateur

— (C5a4q : capacité supplémentaire en sortie du transformateur

— Ly : inductance du primaire

— Ly : inductance du secondaire

'y :
(]

C2add" (beq Rzeq
eceodoe 1
T e :/\ 1

A -
] 1 1

FIGURE 2.39 — Modele de MCR

Dimensionnement d’un transformateur large bande

La premiere étape est la conversion des impédances d’entrée et de sortie vues par le
transformateur. Les équations permettant la conversion d’une impédance série en une
impédance parallele sont définies dans les équations (2.28) et (2.29).

R% + X3 R} + X}
Ry, =-—S5_°=95 Ry, = —L_—L 2.28
1eq RS | 2eq RL ( )
X X
Cy., 5 | Gy, = L (2.29)

we(R} + X})

Une seconde étape consiste a déterminer le facteur de couplage k permettant d’obtenir
la bande passante nécessaire. Dans le cas ou wy = w; = wy, ’équation (2.32) permet —
pour un facteur de couplage k donné et une fréquence centrale f, désirée — de déterminer
la bande passante du transformateur.

Dans ces conditions, les pulsations des poles wy, wy, sont définies telles que :
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Wo
WH =

1—k

o (2.30)
Wy, =

1+

!

De plus, d’apres la condition précédente, la pulsation de résonance wg peut étre définie
telle que :

wo =weV1— k%= ! = ! (2.31)
\/Ll (Cleq + Cladd) \/L2(02eq + OQadd)

Ainsi, il est possible de calculer la bande passante entre les deux poles telle que :

VI—-k2 V1- k2>
vV1—k vV1+k
Les parametres d’'impédance et de facteur de couplage étant déterminés, la suite du
dimensionnement consiste a calculer les inductances du primaire et secondaire permettant
de résonner a wy.
Ainsi, L et Ly sont obtenues par 1’équation (2.33).

Aw = wy — wr, = W, ( (2.32)

1

=72 | Ly = 2 !

Wo (Cleq + 01 w0<026q + CQ

Les capacités Cy,,, et Cy,,, sont ajoutées afin de réduire les valeurs d’inductance
nécessaires dans le cas d’applications basse fréquence. Cependant, augmenter les capacités
Caaq tend a augmenter le coefficient de qualité des résonateurs, ce qui entraine une
augmentation de 'ondulation dans la bande du MCR.

Le coefficient de qualité de chaque résonateur peut alors étre calculé a l’aide de
I’équation 2.34.

C C C C
QO = Rleq_\/(leq—lijladd) | Q= RQEq_\/(%q—I’:%dd) (2.34)
1 2

D’apres [55], 'ondulation dans la bande peut étre estimée a I'aide des impédances Za;
a wy et w.. Sachant que le MCR est symétrique (w; = ws), les parameétres d’impédance
sont définis d’apres I’équation (2.35). Le rapport entre ces deux grandeurs, déterminé par
I'équation (2.36), permet de définir I'ondulation dans la bande.

NI

2

kvV1— k2
| Za1(jwe)| Q1Q2\/RleqR2eq

T 1K1 E20,0,

Le calcul des ondulations (2.36) permet de connaitre le facteur de couplage maximal
permettant de limiter les ondulations a 3dB afin d’optimiser la bande passante.

| Zn (Jwr,L)| _ 1— K+ E*Q1Q2
[Za(Jwe)l  2kv/T = K20/ Q105

Ly

(2.33)

add) add )

| Zo1(jwrr )| = | Za1 (Jwr)| =
(2.35)

Ripple = (2.36)
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Le pré-dimensionnement précédent permet d’obtenir les performances présentées dans
la figure 2.40. De plus, la corrélation entre le modele électrique avec pertes et les résultats
de la simulation EM révele une bonne fiabilité du dimensionnement.

) )
= =
— -~ _r |
R w0
z Z —101 —— Modele idéal
5 £ ----  Modele avec pertes
—— Sim. EM
; ; ; ; - 15 ; ; ;
1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 1.0 15 2.0 2.5 3.0
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) Bande passante en fonction de k (b) Comparaison des modéles

FIGURE 2.40 — Performances d'un transformateur large-bande en 130nm PDSOI

2.3.2 Adaptation d’impédance niveau transistor

L’adaptation d’impédance au niveau du transistor consiste a dimensionner I’architecture
et les transistors du PA afin d’obtenir une impédance de sortie — typiquement 502 —
la plus proche possible de I'impédance optimale. En effet, dans le cas de la conception
de PAs, les impédances optimales sont souvent faibles en raison des fortes puissances de
sortie nécessaires.

Différentes architectures permettent d’obtenir des impédances de sortie différentes.
Les exemples les plus courants sont 'architecture empilée et 'architecture différentielle.
L’augmentation de 'impédance est réalisée en augmentant I’amplitude de la tension aux
bornes de la charge tout en conservant un courant constant. Ainsi, ’architecture empilée a
deux transistors permet d’obtenir une impédance de charge optimale deux fois supérieure
avec un courant de sortie constant, comme présenté dans la partie 1.3.4. Le méme principe
est utilisé pour 'architecture différentielle et pseudo-différentielle. Le modeéle petit signal
de la figure 2.41 permet de comprendre le mécanisme d’augmentation de I'impédance.

Vid Vid
vr
h
de de L .
R id1 Ld2
L
5 S
— =< — [a\] = S N
G = N
Vdsl
FIGURE 2.41 — Modele petit signal d’un amplificateur différentiel
En considérant le montage de la paire différentielle ci-dessus, avec M; = M; et

Vgs1 = —Ugs2 pour un fonctionnement en mode différentiel, on a :
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gM.Vgs1 = —gMVgsy = Tq1 = —ldo (2.37)
Donc : vgs = —Vgs2 (2.38)
Donc : vy, = 2.v461 (2.39)

Ceci permet de conclure que :

2'Udsl
Roptdiff = i1 :2-Ropt

(2.40)

single

L’architecture joue un réle important dans ’'augmentation de I'impédance optimale.
Cependant, les parametres géométriques du transistor d’amplification sont déterminants
pour le choix de I'impédance optimale initiale. La figure 2.42 montre le trajet de I'impédance
optimale en termes de PAE et de puissance de sortie lorsque la largeur totale Wy, du
transistor d’amplification varie de 200pm a 2000um avec une architecture "2-stacked".

FIGURE 2.42 — Trajet d’impédance optimale en PAE et P,,; selon la taille du transistor

Les simulations étant réalisées a puissance d’entrée constante, le trajet des impédances
de charge optimales s’éloigne de 'axe des impédances réelles a mesure que le transistor
sort de sa zone de compression. Si les simulations conservaient le transistor en saturation,
il serait possible d’observer I'impédance optimale en puissance de sortie suivre I'axe des
impédances réelles.
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FIGURE 2.43 — Observation du principe d’adaptation d’impédance optimale par dimen-
sionnement du transistor

Cette simulation permet de mettre en avant la possibilité d’obtenir une impédance
optimale proche de I'impédance caractéristique de sortie, permettant ainsi un fonctionne-
ment large-bande en sortie en raison de l'invariance en fréquence de I'impédance optimale.
Cependant, cette technique n’est pas réalisable avec toutes les technologies intégrées. En
effet, dans le cas de technologies avec de faibles niveaux de tension, il n’est pas forcément
possible d’obtenir une architecture et une taille de transistor permettant a la fois d’at-
teindre la puissance de sortie désirée tout en ayant une impédance de sortie élevée. C’est
notamment le cas de la technologie 28nm FDSOI.

La figure 2.43 montre les performances idéales d’'un amplificateur cascode atteignant
une puissance de sortie de 24dBm et une PAE de 60% pour une charge de 50€2. L’adaptation
d’entrée doit ensuite étre dimensionnée afin d’ajuster le gain en fonction de la bande utile.

2.3.3 Réseau d’adaptation multi-étages

[’adaptation multi-étages permet d’obtenir une large bande passante en réduisant le
facteur de qualité du réseau d’adaptation. En effet, ce dernier est défini dans I’équation
(2.41) comme le rapport entre la fréquence centrale du réseau d’adaptation et sa bande
passante a 3dB.

fo
A fsap

Les réseaux d’adaptation classiques a deux ou trois éléments ne permettent pas de
choisir un facteur de qualité. En effet, dans le cas des réseaux d’adaptation a deux éléments
(L ou I'), le facteur de qualité est déterminé par les composants utilisés. Pour les réseaux a
trois éléments (II ou 7T), le facteur de qualité est méme supérieur a celui des réseaux en L.

La figure 2.44 présente un exemple de réseau I' a deux étages. L’objectif est de
dimensionner le réseau tout en conservant le facteur de qualité le plus faible possible [56].
Pour cela, la résistance virtuelle R permettant de minimiser () est calculée dans I’équation
(2.42) telle que :

Q= (2.41)
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R =/ Riow Ruign (2.42)

Le facteur de qualité ) minimal est alors déterminé par I’équation (2.43) telle que :

R Rpign Rpign
min = — 1=y 1= |1 2.43
Q \/Rlow \/ R Rlow ( )

Avec Zlow = Rlow =+ j'Xlow et Zhigh = Rhigh + j'Xhigh-

[
|
Xpl :
|
[

Réseau I' 1 Réseau I' 2
FIGURE 2.44 — Schéma d’exemple d’un réseau I" a 2-étages

Dans le cas ou le coefficient de qualité doit étre davantage réduit, il est nécessaire
d’augmenter le nombre d’étages. Dans ce cas, le dimensionnement du réseau est réalisé a
'aide de tables de valeurs [57].

L’avantage d’'un tel réseau d’adaptation est donc la possibilité d’obtenir une bande
théoriquement illimitée. Cependant, ’encombrement et les pertes apportées par cette
méthode sont contraignants pour la conception de circuits intégrés. Il est complexe d’aller
au-dela de trois étages tout en conservant de bonnes performances.
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2.4 Meéthodologie de conception d’amplificateurs de
puissance

La conception de PAs nécessite plusieurs étapes de dimensionnement. Cette section
présente les simulations permettant de valider les choix de conception de 'amplificateur de
puissance selon les différentes topologies, classes de fonctionnement et méthodes présentées
dans les sections précédentes. Tout au long de cette section, les choix sont justifiés en se
référant au cahier des charges présenté dans le tableau 1.8.

2.4.1 Choix de la topologie de la cellule d’amplification

Comme présenté précédemment le choix de la topologie de la cellule d’amplification
permet d’ajuster I'impédance et la puissance de sortie.

CMOS 130nm PDSOI :

Pour cette technologie, le choix du transistor s’est porté sur le RF 25BC (Section 2.1)
en raison de sa tension d’alimentation plus élevée, permettant d’obtenir des puissances
et des impédances de sortie plus élevées. En effet, le transistor RF 25BC a une tension
drain-source maximale de 2,75V. Pour des raisons de fiabilité, la tension d’alimentation
choisie pour le transistor est de 2,5V.

Le tableau 2.7 présente les impédances optimales dans le cas des topologies source-
commune, cascode et cascode différentielles pour une puissance de sortie de 31dBm. Une
marge est ajoutée aux 29dBm de puissance visée par le CDC en raison des écarts potentiels
liés aux pertes, aux non-linéarités et aux désadaptations lors du passage au schématique
et au layout.

TABLE 2.7 — Charge optimale pour différentes topologies amplificatrices en 130nm PDSOI

Topologie Pyt (dBm) | Vag (V) | Vims (V) | Ropr ()
CS 31 2,5 1,8 2,5
cascode 31 5 3,9 9,9
cascode diff. 31 5 7.1 39,7

Le calcul de la résistance optimale de charge est détaillé dans 1’équation 2.44.

b Vi _ (Va\® 1 Vi
o Pout B \/§ 'Pout B 2-Pout

Le choix d'une architecture cascode différentielle est privilégié en raison d’une meilleure
robustesse aux retours de masse et donc d’une meilleure résistance aux fuites RF dans
I’alimentation.

(2.44)

CMOS 28nm PDSOI :

Le méme procédé est utilisé pour le choix de la topologie en 28nm FDSOI. Le transistor
choisi pour Pamplificateur est le RF LVT, qui a une tension de seuil (V};) plus faible que
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son homologue RVT. La tension d’alimentation maximale drain-source du RF LVT est de
1,2V. Tout comme précédemment, pour des raisons de fiabilité, le transistor est alimenté
en 1V.

Le tableau 2.8 présente les impédances optimales pour les topologies source-commune,
cascode, 3-stack et 3-stack différentielle pour la méme puissance de sortie qu’en 130nm.

TABLE 2.8 — Charge optimale pour différentes topologies amplificatrices en 28nm FDSOI

Topologie P, (ABm) | Vg (V) | Vims (V) | Ropt ()
CS 31 1 0,71 0,4
cascode 31 2 1,4 1.6
3-stack 31 3 2,1 3,6
3-stack diff. 31 3 4,2 14,3

Dans le cas de la technologie 28nm, les impédances de charge optimales sont tres faibles.
Afin de viser les mémes niveaux de puissance, la topologie 3-stack différentielle est choisie.
Cependant, pour faciliter I'adaptation, deux cellules sont combinées en série, chaque cellule
visant ainsi 28dBm.

2.4.2 Choix de la classe de fonctionnement

Le choix de la classe de fonctionnement de la cellule d’amplification se fera entre la
classe A et la classe B. En effet, entre ces deux classes de fonctionnement, la puissance de
sortie maximale est constante, ce qui se traduit par une charge optimale constante. Le but
de cette partie est de choisir un point de polarisation entre la classe A et B permettant
d’obtenir un compromis entre la PAE et la linéarité.

L’étude étant similaire entre la technologie 130nm PDSOI et la technologie 28nm
FDSOI, le choix de la classe de fonctionnement est détaillé uniquement pour la 130nm.
La valeur de la résistance optimale est donc de R,,; = 39, 7€) dans le cas de I'architecture
cascode différentielle.

—— Classe A
—— Classe AB
— ClasseB (030
0.25 5 _
= < = ES
= F0.20 = g £
g E £
° 0.15 5 E =
= = : 2
Z 0.10 £ ¢ £
£ 3 g =
a H0.05 © Z =
0 , , , , Lo & 30,0 : ‘ ‘ —L30
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2
Temps (ns) Tension de grille (V)
(a) Formes d’ondes les différentes classes de (b) Impact de la classe de fonctionnement sur
fonctionnement DE et P,y

FIGURE 2.45 — Simulations de I'impact de la classe de fonctionnement sur un PA cascode

La figure 2.45 présente les performances et les formes d’onde caractéristiques des classes
de fonctionnement A, AB et B. La figure 2.45(b) révele une bonne corrélation avec un
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faible écart de la puissance maximale simulée (~ 30dBm) par rapport aux estimations
de la partie précédente (= 31dBm), montrant ainsi la validité du calcul de la résistance
optimale. En effet, ce calcul donne une approximation considérant un signal purement
sinusoidal sans prendre en compte la tension de coude V;, — en 130nm PDSOI, V,, =~ 0,6V
— ni la compression de 'amplificateur.

Les formes d’ondes de la figure 2.45(a) révelent bien une dégradation de la linéarité a
mesure que 'angle de conduction s’approche de 180°, correspondant a la classe B. Dans
le cas d’une application NB-IoT, les contraintes en linéarité telles que 'TEVM et ’ACLR
sont suffisamment permissives pour fonctionner avec une classe de fonctionnement peu
linéaire. En revanche, 'efficacité est la caractéristique majeure d’une application a faible
consommation et doit étre priorisée.

La figure 2.45(b) montre une forte dégradation de DE avec I'augmentation de la tension
grille-source. De plus, bien que la théorie indique une puissance maximale constante entre
les classes A et B, la puissance chute légerement en s’approchant de la classe B. Ainsi, le
choix de la classe de fonctionnement se porte sur une classe AB profonde — V3 = 0,5V —
permettant de privilégier I'efficacité et ainsi la PAE.

2.4.3 Conception des transistors de puissance

La classe de fonctionnement et ’architecture de la cellule d’amplification étant déter-
minées, il reste a dimensionner les transistors d’amplification de maniere a répondre a la
puissance de sortie du CDC.

En effet, I'impédance optimale permettant d’atteindre la puissance désirée peut étre
limitée par la densité de courant maximale que le transistor peut délivrer.

CMOS 130nm PDSOLI :

Le transistor seul en 130nm PDSOI doit pouvoir délivrer une puissance de 26dBm. La
figure 2.46 présente la variation des performances pour un transistor unitaire de 25um et
pour plusieurs valeurs de multiplicité M.

12 72

Gain (dB)

~10 0 10 20 30 ~10 0 10 20 30
Puissance de sortie (dBm) Puissance de sortie (dBm)
(a) Gain du transistor (b) PAE du transistor

FIGURE 2.46 — Performances du transistor pour plusieurs valeurs de multiplicité

Dans le cas d'un transistor d'une multiplicité de 10 (W;,; = 250um), le courant maximal
ne permet pas d’atteindre la puissance optimale correspondante a la charge du PA. La
valeur de multiplicité optimale permettant de répondre a la puissance de sortie nécessaire



Méthodologie de conception d’amplificateurs de puissance 83

est de 45 (W = 1125um). Au-dela de cette valeur, la puissance est limitée par la charge
du PA et le gain n’évolue plus. De plus, plus la largeur du transistor est importante, plus
les capacités parasites d’acces sont élevées, comme le montre la figure 2.47. Cela met en
évidence l'intérét de dimensionner le transistor a la taille minimale permettant de répondre
au CDC afin de maximiser la f,,,. et 'isolation Sis.
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FIGURE 2.47 — Evolution de la capacité de grille avec la taille du transistor en 130nm
PDSOI

CMOS 28nm FDSOI :

De la méme maniere, le transistor en 28nm FDSOI doit pouvoir délivrer une puissance
de 21dBm. La figure 2.48 présente la variation des performances pour un transistor unitaire
de 100pum et pour plusieurs valeurs de multiplicité M.
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FIGURE 2.48 — Performances du transistor pour plusieurs valeurs de multiplicité

La multiplicité optimale est de 9, atteignant une largeur totale de transistor de 900um.
Les puissances maximales sont bien plus faibles qu’en 130nm PDSOI en raison de la faible
tension d’alimentation des transistors. Cependant, les capacités parasites, notamment la
Cys (figure 2.49), sont bien plus faibles en 28nm avec une valeur de 300fF contre 2pF en
130nm, traduisant un gain bien supérieur.
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FIGURE 2.49 — Evolution de la capacité de grille avec la taille du transistor en 28nm
FDSOI

Les transistors de la 28nm FDSOI possedent aussi un quatriéme terminal, la grille
arriere, permettant de moduler la tension de seuil du transistor tout en étant électriquement
isolé du transistor par I'oxyde enterré (BOX). Dans le cas d'un PA, ceci a pour conséquence
de modifier le point de polarisation de 'amplificateur. Ainsi, la classe de fonctionnement
peut étre modifiée par la grille arriere selon les besoins en linéarité ou en efficacité, tels
que présentés sur la figure 2.50.

— V=0V —— Vjy =05V —— V;, =1V
25 72
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Puissance de sortie (dBm)

FI1GURE 2.50 — Variation de la classe de fonctionnement selon la tension de grille arriere
Vig

Conclusion

Le dimensionnement des transistors permet de répondre aux niveaux de puissance requis.
Dans le cas d’une application NB-IoT, I'utilisation de la technologie 130nm PDSOI permet
un dimensionnement plus cohérent avec les performances en puissance et en fréquence
visées par le NB-IoT. La technologie 28nm FDSOI répond aux performances visées en
fréquence. De plus, les transistors permettent une reconfigurabilité intrinseque pouvant
mener a la conception d’amplificateurs reconfigurables. Cependant, pour la puissance
désirée, le PA nécessite une architecture recombinée pouvant impacter la PAE maximale
en raison du faible facteur de qualité des passifs.
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2.4.4 Etude de la stabilité

La stabilité d’'un amplificateur peut étre étudiée par différentes métriques. Pour une
étude en petit signal, 'utilisation du facteur de stabilité K est tres courante. Cependant, il
n’est pas représentatif d’une stabilité inconditionnelle a lui seul. Cette derniere est définie
dans I'équation (2.45) telle que K > 1 et A > 0.

1—[Sul” = |Sn)* + A o1
2.|521.512] (2.45)
A= 511.522 — 512.521 >0

K =

Une seconde métrique en petit signal utilise les parametres Mwu; et Musy correspondant
a la stabilité sur I'étage de sortie et d’entrée, respectivement. L’avantage de cette métrique
est qu’elle informe sur un critere de stabilité inconditionnelle. De plus, ces parametres
permettent d’avoir une information sur 1’étage a stabiliser.

Mathématiquement, ce parametre traduit la distance la plus courte entre le centre de
I’abaque de Smith — I'impédance caractéristique — et les cercles d’instabilité. Ainsi, si
Muy et Musy sont supérieurs a un, les cercles d’instabilité sont hors de I’abaque et le PA
est inconditionnellement stable.

Réseaux de stabilité

Les réseaux de stabilité sont divers, mais leur principe est le méme : dissiper une partie
de I'énergie aux fréquences des oscillations.
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(a) Gain en tension d’un transistor (b) Gain en tension avec contre-réaction

FIGURE 2.51 — Schéma petit signal d'un transistor avec contre-réaction RC

L’utilisation d'un réseau RC série entre le drain et la grille du transistor d’amplification
permet de réduire le gain du transistor en renvoyant une partie du signal en opposition
de phase a la grille du transistor. La figure 2.51 présente le schéma en petit signal d’un
transistor avec un réseau de stabilité RC entre le drain et la grille. Pour cette étude,
la résistance d’acces de grille et la capacité Cys sont négligées en raison de leur impact
uniquement a haute fréquence.

La fonction de transfert du gain en tension dans le cas d’un transistor sans contre-
réaction peut s’écrire sous la forme donnée dans I’équation (2.46).

‘/out _ —9ImTds + jwrdscgd
qus 1+ jwrdSng

Vour =G + j0(Cpp(1 + gnBRypp) + Cya) + 72w CpCoaRpy

A, = = - -
Vos  —as + jw(Cr(1+ gasRypp) + Cga) + j°w?CroCyaRy

(2.47)
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L’ajout de la contre-réaction introduit un pole passe-haut qui permet de réduire le gain
a haute fréquence. La fonction de transfert donnée dans I'équation (2.47) est basée sur le
modele présenté dans la figure 2.51(b). Cela permet le dimensionnement du réseau RC
en fonction des fréquences et de 'atténuation nécessaire pour la stabilité. La figure 2.52
donne un exemple de I'impact de la contre-réaction sur le gain en tension du transistor en
130nm PDSOI, dimensionné précédemment.
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FIGURE 2.52 — Fonction de transfert du gain en tension d’un transistor avec contre-réaction

RC

Une seconde méthode, utilisant ’architecture différentielle, fait appel a des capacités
de neutralisation. La figure 2.53 présente ce principe de stabilité. L’objectif est d’annuler
la capacité Cyq entre la grille et la source afin de rendre le transistor unilatéral (Si2 = 0).
L’amplificateur étant différentiel (vgs1 = —vys2), les deux courants iy, et 4, sont égaux
et opposés. Ainsi, les effets parasites liés a la capacité Cyq sont donc compensés par le
courant ,, provenant de la capacité de neutralisation.
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FIGURE 2.53 — Schéma petit signal d’'un montage différentiel avec capacité de neutralisation
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Ce réseau de stabilité est d’autant plus sensible a la valeur de la capacité choisie que
la fréquence augmente. La figure 2.54 montre 'impact de la variation de la capacité de
neutralisation sur la stabilité du PA. D’apres cette figure, la capacité de neutralisation
optimale pour la stabilité est de 400fF. La plage de valeurs pour lesquelles 'amplificateur
est inconditionnellement stable est comprise entre 330fF et 500fF, ce qui représente une
variation relative maximale de 43%.

Les variations relatives des capacités du PDK étant inférieures a 43%, il est possible
d’utiliser des capacités MOM de la technologie. Dans le cas ou les variations relatives a
respecter sont trop faibles, le dimensionnement des capacités a 1’aide de transistors est
utilisé et permet une meilleure robustesse aux variations de procédé (PVT).
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FIGURE 2.54 — Impact de la capacité de neutralisation sur le G,,,,, et la stabilité @ 1.9GHz

D’autres réseaux de stabilité existent, tels que 'utilisation d’un circuit RC parallele sur
la grille du transistor. Cependant, cette étude de stabilité se limite aux circuits de stabilité
utilisés pour la conception des PAs. Apres I'ajout des réseaux de stabilité, 1’étude en petit
signal de la figure 2.55 montre que I'amplificateur présente une stabilité inconditionnelle
a partir de 600MHz. Les instabilités en dessous de 600MHz peuvent étre rejetées avec
I'utilisation de transformateurs ou de réseaux d’adaptation passe-haut ou passe-bande.
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FIGURE 2.55 — Stabilité en petit signal du PA cascode différentiel

L’étude de la stabilité en petit signal n’est souvent pas suffisante pour garantir la
stabilité d’'un PA en raison des variations d’impédance lors du fonctionnement & fortes
puissances. Deux méthodes sont présentées dans les paragraphes suivants pour stabiliser
un PA en forts signaux.

Etude temporelle : Réponse & un échelon amorti

La premiere méthode permettant de vérifier la stabilité générale d’'un PA est de simuler
sa réponse temporelle & une impulsion. L’impulsion est construite avec une porteuse a la
fréquence de travail fj, soit 1,9 GHz pour le PA NB-IoT. Le temps d’établissement de la
puissance d’entrée est instantané dans le but de vérifier le comportement du PA lors d'un
établissement rapide de la puissance. Enfin, I’échelon est amorti afin de valider la stabilité
pour toutes les puissances d’entrée



88 Méthodologie de conception d’amplificateurs de puissance

La figure 2.56 présente la réponse temporelle du PA a une impulsion sinusoidale
amortie de 'amplificateur complet en 130nm PDSOI. La simulation est réalisée sur une
durée de t = 10us afin de détecter d’éventuelles instabilités jusqu’a une fréquence de
f=1=100kHz.
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FIGURE 2.56 — Simulations temporelles de la réponse du PA a une impulsion sinusoidale
amortie

Le point fort de cette simulation est de pouvoir observer les formes d’ondes générées
par 'amplificateur afin de détecter d’éventuelles anomalies supplémentaires telles que des
déséquilibres ou des distorsions. Cependant, réaliser une simulation sur une durée de 10us
pour une fréquence de fonctionnement de 1,9 GHz impose le calcul d’'un grand nombre
de points. Ainsi, les simulations temporelles peuvent étre tres longues selon ’écart en
fréquence des phénomenes a observer.

La convergence du signal de sortie de 'amplificateur (figure 2.56(a)) et sa réponse a
I’échelon de puissance (figure 2.56(b)) permettent de valider la stabilité de amplificateur.

Etude STAN : Modélisation par fonction de transfert

La seconde méthode de vérification de la stabilité d’'un amplificateur de puissance se
base sur 'utilisation de 'outil Stan intégré au logiciel IVCAD et développé par la société
AMCAD.

Cet outil est basé sur I’étude des poles et zéros de la fonction de transfert du systeme
en régime permanent obtenus avec des simulations de type parametres-S, AC ou harmonic
balance [58]. Cette décomposition en poles et zéros pour I'étude de la stabilité est effectuée
en plusieurs étapes. La premiere étape consiste a obtenir la fonction de transfert single-
input/single-output (SISO). Cette fonction de transfert est obtenue en connectant une
source de courant de faible amplitude a un noeud du circuit. Elle est alors calculée comme
I'impédance vue par la sonde de courant. La fonction de transfert est calculée a I'aide
d’une source de perturbation localisée, ce qui permet de déplacer cette source pour cibler
I'origine des instabilités.

Le logiciel Stan modélise ensuite la fonction de transfert obtenue par une expression
polynomiale, ce qui permet d’extraire les poles et zéros. En théorie du controle, un pole
est une source d’instabilité si sa partie réelle est strictement positive. De plus, la partie
imaginaire permet de déterminer la fréquence d’oscillation des pdles en question.
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FIGURE 2.57 — Extraction des poles de la fonction de transfert par Stan

En reprenant 'amplificateur complet de 1’étude de stabilité temporelle, le logiciel Stan
permet d’obtenir la carte des poles présentée a la figure 2.57 pour plusieurs niveaux de
puissance d’entrée. Les zéros n’impactant pas la stabilité, ils ne sont pas représentés.

L’absence de poles positifs dans le modele large bande (figure 2.57(a)) ainsi que dans
le modele bande étroite (figure 2.57(b)) confirme la stabilité du PA.
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2.5 Dimensionnement des blocs unitaires

Dans cette section, les différents blocs unitaires utilisés en complément sur les différents
amplificateurs de puissance sont détaillés.

2.5.1 Bloc de polarisation adaptative

Le bloc de polarisation adaptative (ADB) est réutilisé dans plusieurs conceptions de
PAs. Ce circuit, inspiré de [59], dont le schéma est présenté dans la figure 2.58, permet de
modifier dynamiquement la polarisation de 'amplificateur de puissance.

L’objectif est de réduire la consommation DC du PA pour augmenter la PAE au
back-off et augmenter le point de compression pour les fortes puissances. La classe de
fonctionnement de 'amplificateur est donc modulée entre la classe B et la classe A en
fonction de la puissance d’entrée.

Entrée haute Amplificateur Amplificateur
impédance CS1 % CS2
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FIGURE 2.58 — Schéma électrique du circuit de polarisation adaptative en 28nm FDSOI
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FIGURE 2.59 — Variation de la tension de sortie en fonction de 'amplitude du signal RF

Le circuit est décomposé en quatre sous-blocs. Le premier sous-circuit correspond
a l’entrée a haute impédance du circuit, permettant de limiter I'impact de 'ADB sur
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I’adaptation d’impédance du PA. L’étage d’amplification en source commune est couplé &
un filtre passe-bas afin de redresser le signal RF et de réduire les ondulations de tension.
Un second étage de filtrage réduit davantage les ondulations de tension. Enfin, la derniere
section est un étage d’amplification avec filtrage permettant d’inverser le signal pour
obtenir la sortie en phase avec I’enveloppe du signal RF.

La sortie obtenue est présentée sur la figure 2.59. Le signal d’entrée est une porteuse a
2GHz et modulée en amplitude par un modulant de 20MHz de bande passante afin de
simuler le comportement dans le cas le plus contraignant. Le déphasage entre la sortie
et 'enveloppe RF est lié aux différents étages de filtrage. Ce déphasage doit étre le plus
faible possible afin d’éviter 'apparition de non-linéarités et d’assurer le bon niveau de
polarisation par rapport a la puissance d’entrée correspondante.

2.5.2 Plots RF et DC

Les plots RF et DC sont les points d’acces aux circuits et permettent d’interconnecter
toutes les alimentations et appareils de mesure nécessaires a la caractérisation des circuits.
Afin d’assurer une bonne connexion avec ’environnement de mesure, les ports doivent
respecter une taille minimale et un espacement donnés dans le DRM, et dépendent des
méthodes de mesure mises en place, telles que les pointes, le bonding ou le flip-chip.

Plots RF :

(a) Layout (b) Vue isométrique
FIGURE 2.60 — Layout et vue 3D des plots RF en 130nm PDSOI

L’étude des plots RF' consiste a déterminer, par simulations EM, les capacités parasites
induites par I'ajout des ports. En effet, plus les capacités induites sont importantes, plus
I'impact des plots sur le circuit est significatif, et son fonctionnement a haute fréquence
est dégradé. Les figures 2.61 et 2.63 présentent les capacités parasites des plots RF pour
les technologies 130nm PDSOI et 28nm FDSOI, respectivement. De plus, les layouts et les
vues isométriques des pads sont détaillés sur les figures 2.60 et 2.62.

Afin de déterminer la capacité parasite équivalente par simulation, la relation liant les
parametres Y a la capacité de plot est donnée par 1'équation (2.48).

Im(Yil)

Ceq - W (248)
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FIGURE 2.61 — Capacité parasite ramenée par les plots RF en 130nm PDSOI

Les plots RF en 130nm possedent une surface de 82 x 77um et un espacement de 18um.
L’équation (2.49) permet d’estimer la capacité des plots en considérant les capacités entre
les pads et la capacité avec le blindage. Ainsi, la valeur obtenue est de 97fF. Comme le
montre la figure 2.61, ’équation sous-estime cette valeur en négligeant les capacités de
frange. La capacité réelle C,, donnée par la simulation EM est donc d’environ 106fF &

2GHz.

Wad-Loa wd-Lpa
Cpad:ereo< pad:Zpad | 3 Epad pd) (2.49)

Ediel Dpad

Tel que :

— Wpaa 1 largeur du pad

Lpqq : longueur du pad

— €paa : épaisseur du conducteur du pad

— Dpqq : distance bord a bord entre deux pads

— egiel - épaisseur du diélectrique entre le pad et le blindage

(a) Layout (b) Vue isométrique
FIGURE 2.62 — Layout et vue 3D des plots RF en 28nm FDSOI
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Pour la technologie 28nm FDSOI, la valeur de f,,., est bien supérieure a celle de la
technologie 130nm PDSOI. Afin de tirer pleinement partie de cet avantage, les plots RF
doivent réduire au maximum les capacités parasites. Pour cela, la surface des plots est
réduite a 45 x 85um? avec un espacement entre les pads de 27.5um. L’équation (2.49)
donne une estimation de 38fF. Cependant, de la méme maniere, la capacité est sous-estimée
et la valeur obtenue par simulation EM C¢, est d’environ 43fF a 2GHz. Cette valeur reste
élevée pour cette technologie en raison des contraintes de la mesure sous pointes.

Plots DC :

Les plots DC n’ont pas cette contrainte de capacité parasite, ils peuvent donc étre
dimensionnés afin d’optimiser, dans notre cas, la facilité de mesure sous pointes. De
plus, ces plots ne possedent pas de blindage, tous les niveaux de métaux sont utilisés,
ce qui réduit la résistance ramenée. Ceci est d’autant plus important que certains plots
d’alimentation voient passer un courant élevé. La figure 2.64 présente la vue 3D du layout
de chaque plot DC.

(a) 130nm PDSOI (b) 28nm FDSOI

FIGURE 2.64 — Exemple de layout de plots DC en vue isométrique

Ces plots peuvent aussi étre utilisés afin de réaliser un ajustement des niveaux de
tension, ils sont appelés plots "sense". L’objectif est de compenser dynamiquement les
chutes de tension causées par les cables entre les sources d’alimentation et les pointes,
afin d’assurer en permanence les bonnes tensions sur les plots DC. Dans le domaine des
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amplificateurs de puissance, les courants d’alimentation peuvent étre élevés. L’ajout de
plots "sense" permet ainsi d’éviter les erreurs de mesure liées aux chutes de tension a forte
puissance.

2.5.3 Grillage de masse et remplissage des densités

Le grillage de masse consiste a remplacer les plans de masse uniformes utilisés lors
des simulations EM par un motif de plan de masse permettant de respecter les regles de
DRC. En effet, il n’est pas possible lors des simulations Momentum de pouvoir simuler le
circuit avec le plan de masse réel en raison des temps de simulation trop importants que
cela génere. La figure 2.65 présente une vue 3D des motifs de masse utilisés pour chaque
technologie. Certains niveaux de métaux possedent des motifs différents afin d’assurer le
respect des différentes contraintes de densité imposées par le DRC. Ce motif couvre toutes
les couches du BEOL et certaines du FEOL telles que le polysilicium et 'actif.

(a) 130nm PDSOI (b) 28nm FDSOI
FIGURE 2.65 — Motifs de plan de masse pour chaque technologie

Dans certains cas, le respect des densités ne peut pas étre réalisé uniquement avec le
plan de masse. Le cceur des inductances est un exemple pour lequel ’'ajout d’un plan de
masse n’est pas possible en raison de I'impact de ce dernier sur les performances du passif.

(a) 130nm PDSOI (b) 28nm FDSOI

FIGURE 2.66 — Motifs de remplissage flottant pour chaque technologie

Pour cela, les densités sont réalisées en utilisant du "tilling". Il s’agit d’un motif dont
les éléments sont flottants afin de limiter 'impact du remplissage de densité sur les
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performances du circuit. La figure 2.66 présente les motifs de remplissage flottant utilisés
en 28nm FDSOI et 130nm PDSOIL.

Cependant, dans la majorité des conceptions intégrées, le remplissage flottant est généré
automatiquement par un outil de remplissage automatique. Le concepteur du circuit doit
donc ajouter des marqueurs d’exclusion afin d’interdire I’ajout de remplissage flottant dans
certaines zones critiques.

2.5.4 Finition de layout

La finition du layout est I’étape de conception permettant d’exporter le fichier GDS. La
figure 2.67 présente les différents éléments a ajouter sur le circuit afin de pouvoir l'envoyer
en fabrication. Elle est composée :

— du logo de la fonderie

— du nom du circuit

— de la croix d’alignement

— du sealring

RRFE

FIGURE 2.67 — Exemple des éléments de finition de layout en 130nm PDSOI

Les éléments graphiques tels que le logo et le nom du circuit sont ajoutés dans le plan
de masse du circuit en s’assurant qu’ils n’impactent pas le fonctionnement du circuit.
De méme, la croix d’alignement doit étre placée a une certaine distance du circuit et
du sealring. Cet élément permet d’assurer le bon alignement des différents masques de
métallisation lors du processus de fabrication.

Enfin, le sealring permet de protéger et de renforcer le circuit lors du découpage des
puces sur le wafer. Les dimensions du circuit sont donc délimitées par le sealring. Il permet
aussi, dans le cas des technologies SOI, de connecter le substrat sous la BOX au plan de
masse de la puce pour fixer son potentiel.
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2.6 Conclusion du chapitre

Avant de pouvoir réaliser la conception d’amplificateurs de puissance en technologie
CMOS SOI, de nombreux choix technologiques s’imposent afin de sélectionner les topologies
optimales pour chaque élément du circuit. Le dimensionnement des circuits actifs et passifs
pour la conception de PA passe donc par le choix des topologies de passifs et des transistors.

Le choix des passifs a été déterminé selon le BEOL de chaque technologie ainsi que
les disponibilités du PDK. Ainsi, les capacités MOM ont été choisies car les limitations
du PDK les imposent. Dans le cas des inductances et des transformateurs, le choix de
la topologie coplanaire en 130nm PDSOI a été privilégié en raison du faible nombre de
niveaux de métaux épais. En 28nm FDSOI, les transformateurs empilés sont privilégiés
en raison d’un meilleur facteur de couplage. De méme, la topologie de coupleurs hybrides
pour chaque technologie a été choisie afin d’optimiser les pertes par insertion et la surface
de silicium.

Enfin, le choix des transistors a été déterminé par leur capacité a supporter de hautes
puissances. Ainsi, dans le cas de la technologie 130nm FDSOI, le transistor avec une
tension d’alimentation de 2,75V a été privilégié. Les transistors en 28nm FDSOI étant
trés similaires, le choix a été fait en fonction de leur densité de courant maximale. Un
avantage de la technologie 28nm FDSOI est 'utilisation de la grille arriere des transistors,
qui permet la conception de PAs reconfigurables.

Les techniques d’optimisation d’efficacité et de bande passante permettent de valider
le choix de l’architecture a amplificateur Doherty avec 'utilisation de transformateurs
large-bande et d’adaptation au niveau transistor. En effet, 'amplificateur Doherty constitue
le meilleur compromis entre une bande passante maximale élevée et une amélioration de la
PAE au recul en puissance. De plus, il ne nécessite pas de circuit externe pouvant impacter
la PAE maximale et la complexité du circuit.

La méthodologie de conception d’amplificateurs de puissance détaille les différentes
étapes de dimensionnement des transistors de puissance, des impédances optimales de
charge et des réseaux de stabilisation en petits et grands signaux.

Enfin, les différents blocs unitaires tels que la polarisation adaptative, les performances
des plots de mesures RF et DC, le remplissage de densité et les étapes de finition de layout
sont détaillés. Ces étapes ne sont pas spécifiques au dimensionnement d’amplificateurs de
puissance et permettent d’achever le layout pour un envoi en fabrication.
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Dans ce chapitre les différentes architectures d’amplificateurs de puissance congus au
cours de la these sont présentés en s’appuyant sur les pré-dimensionnements de transistors
et sur les architectures de passifs déterminés dans le chapitre précédent. Dans un premier
temps, les performances visées dans le cadre d’une application NB-IoT sont rappelées.

Dans un second temps, la conception des cellules amplificatrices pseudo-différentielles
est présentée pour le PA en 130nm PDSOI. Le dimensionnement et le choix du layout du
transistor de puissance sont détaillés. Le dimensionnement de la cellule de puissance et du
driver est exposé. Enfin, les performances de la cellule complete sont simulées en signaux
CW et en signaux modulés de type SC-FDMA.

Suite aux conclusions obtenues sur le circuit pseudo-différentiel en 130nm PDSOI,
une preuve de concept d'un driver balun actif ultra large-bande est présentée. Les détails
des différentes méthodes permettant d’assurer un gain plat couvrant les bandes 450MHz,
900MHz et 1800MHz sont expliqués.

La conception de 'amplificateur triple-stack pseudo-différentiel en 28nm FDSOI est
détaillée, suivie de I'utilisation du PA dans la réalisation d’un PA Doherty. La conception
d’un driver balun actif permettant d’éliminer la nécessité d'un balun passif est également
détaillée. Une rapide présentation de la théorie générale sur les PAs Doherty a charge
capacitive est présentée avec le dimensionnement de la capacité de ballast. Les performances
du PA sont ensuite présentées avec des signaux CW et modulés.

Enfin, une comparaison des deux PAs pseudo-différentiels et de 'amplificateur Doherty
avec 1’état de 'art est réalisée et permet de situer les performances de ces trois circuits.

3.1 Amplificateurs de puissance pour NB-IoT :
Objectifs

Plusieurs objectifs doivent étre atteints afin de respecter les performances imposées par
le nouveau standard NB-IoT. Les trois bandes d’intérét sont réparties sur tout le spectre
sub-3GHz avec des bandes a 450MHz, 900MHz et 1800MHz. Dans un premier temps, seule
la bande & 1800MHz (1,7 - 2,1GHz) est considérée. La puissance de sortie visée a 1dB de
compression est de 30dBm. La puissance d’entrée créte est limitée & -6dBm (en raison
de la puissance maximale de 1’étage précédent), résultant en un gain minimum de 36dB.
Enfin, dans le but de limiter la consommation lors de la transmission de données, la PAE
du PA doit étre supérieure a 30% a la saturation et supérieure a 20% & 6dB de PBO. Les
performances avec signaux modulés [1] doivent respecter un EVM maximal de 17,5% avec
des ACLR minimum de 33dBc. Le tableau 3.1 est une reprise du tableau présenté dans la
section 1.4.1 d’établissement du CDC.

TABLE 3.1 — Contraintes de performances pour la conception de PAs pour une application
NB-IoT

Tech. freq. BW Gain | OCP1 | PAE,... | PAEpgo | ACLR"| EVM
(GHz) | (MHz) | (dB) | (dBm) (%) (%) (dBc) (%)

28nm 1.85 > 400 36 29 > 30 > 20 >33 | <175

FDSOI

130nm 1.85 > 400 36 29 > 30 > 20 >33 | <175

PDSOI

* UTRA scrr pour les modulations LTE
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3.2 Amplificateur pseudo-différentiel en 130nm
PDSOI

Dans cette section, le dimensionnement et le layout de chaque étape de conception de
I’amplificateur cascode pseudo-différentiel en 130nm PDSOI sont présentés.

3.2.1 Architecture du PA

Le schéma complet du PA pseudo-différentiel est détaillé sur la figure 3.1.

Vour— Vour+

Vadz

Vcas?

‘/casl

Vgsl

FIGURE 3.1 — Schématique complet du PA en 130nm PDSOI
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L’amplificateur de puissance est basé sur la cellule cascode pseudo-différentielle dé-
taillée dans la section 2.4.1. L’adaptation d’entrée est réalisée avec un transformateur
coplanaire 502 — 9 — 544€). Le driver et la cellule de puissance sont adaptés a 1’aide d’'un
transformateur large-bande, comme vu précédemment. Enfin, 'adaptation de sortie est
réalisée au moyen d’un réseau d’adaptation passe-haut (HPF), ce qui permet de maintenir
une sortie différentielle avec une adaptation a une impédance de 100¢2.

L’utilisation d'un transformateur permet de faciliter la polarisation des grilles et des
drains des transistors en utilisant le point milieu de chaque enroulement. De plus, un
transformateur assure une isolation entre le primaire et le secondaire, agissant ainsi comme
une protection ESD intégrée.

Les innovations majeures sont centrées autour de deux domaines : une consommation
réduite, avec 'utilisation d’un circuit de polarisation adaptative réduisant la puissance
consommeée a faible puissance, et un fonctionnement large bande par I’emploi des méthodes
de conception abordées dans la partie 2.3, afin de couvrir le plus grand nombre de bandes
LTE dédiées au NB-IoT et de réduire la complexité des modules radio.

3.2.2 Dimensionnement et layout du transistor de puissance

Le pré-dimensionnement réalisé dans la section 2.4.3 est un dimensionnement basé
sur le modele schématique du transistor. Il ne prend donc pas en compte I'impact des
remontées des acces sur les niveaux de métaux supérieurs. Dans 'optique d’optimiser les
acces aux transistors, I’objectif est de limiter au maximum leur impact sur les performances
du transistor.

Ainsi, plusieurs parameétres sont déterminants dans ’optimisation des acces. La capacité
parasite Cl.ces €t la résistance d’acces Rycees sont les deux éléments parasites prédominants.
Afin de simuler 'impact de ces éléments, les transistors avec un layout sont extraits avec
Calibre xRC en utilisant un modele de Résistance-Capacité-Couplage (RCC).

(a) Transistor unitaire en 130nm PDSOI (b) Transistor complet en 130nm PDSOI

FIGURE 3.2 — Représentation 3D des transistors en 130nm PDSOI

La figure 3.2(a) présente le layout du transistor unitaire de 25 doigts de 1um. Les
interconnexions sont réalisées jusqu’au métal 3 en limitant la résistivité d’acces. En effet,
I'impact de la capacité parasite pour des fréquences inférieures & 3GHz n’est pas aussi
significatif que celui de la résistance d’acces. Ceci est d’autant plus vrai pour les puissances
visées. La remontée jusqu’au métal épais M4U est réalisée en mettant en parallele les 48
transistors unitaires, comme le montre la figure 3.2(b).
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FIGURE 3.3 — Comparaison des performances en puissance des transistors en 130nm
PDSOI avec et sans prise en compte des acces
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FI1GURE 3.4 — Comparaison des transistors en 130nm PDSOI avec et sans prise en compte
des acces @1,85GHz

Les graphiques des figures 3.3 et 3.4 présentent les différences de performances entre le
modele schématique et le modele extrait du transistor complet sur charge de sortie optimale.
Les performances en grand signal (Figure 3.3) révelent peu de variations en termes de
puissance de sortie a la saturation, avec 26,7 dBm dans les deux cas. La PAE est légerement
affectée avec une variation de 3,4% entre le transistor schématique (61%) et le transistor
extrait (59%). Le gain est la grandeur la plus affectée, avec une chute de 17,5dB & 14,8dB
lors de I'extraction des parasites, soit une chute de 19,6%. Le gain est principalement
impacté par la variation de I'impédance d’entrée, ce qui dégrade l'adaptation et, par
conséquent, le gain. Dans ce cas, une réadaptation du transistor suffit a récupérer les
performances.

Le nceud technologique ainsi que la qualité du BEOL permettent de limiter I'impact des
niveaux de métal sur les performances du transistor. Cependant, bien que les performances
en puissance ne soient pas affectées, les impédances d’entrée et de sortie des simulations
parametres-S peuvent aussi varier. La figure 3.4 montre 1’évolution des capacités et des
résistances parasites lors de I'ajout des remontées sur les niveaux épais.

L’impact des acces sur la jonction drain-source est présenté sur la figure 3.4(a). La
capacité C,ss passe de 12fF a 54fF a 2GHz, soit une variation de 350%. Cette importante
variation est liée a la fagon dont les remontées sur les niveaux épais sont réalisées. En
effet, comme indiqué précédemment, ’objectif a été de privilégier la minimisation de la
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(a) Remontée directe : Résistance optimale (b) Remontée escalier : Capacité optimale

FIGURE 3.5 — Exemple simplifié des types d’acces selon les caractéristiques a optimiser

résistance d’acces plutot que celle des capacités, comme le montre la figure 3.5.

Ainsi, la résistance R,, passe de 0,832 a 0,86f2, limitant les variations relatives a
3%. Cette observation est cohérente avec les résultats précédents : la conservation de la
puissance de saturation impactée par R,,, et la diminution du gain impacté par Cyyy.

La figure 3.4(b) montre I'impact des acces sur la capacité de grille du transistor, avec
une variation de 2,4pF a 2,7pF a 2GHz. Le transistor étant déja tres capacitif en raison de
ses dimensions, les remontées n’impactent que de 12,5% la capacité de grille.

Au final, le transistor en 130nm PDSOI avec ses acces représente une surface de

78,5 x 76,5um?. Les acces avec remontée directe permettent également de réduire la
surface occupée par le transistor.

3.2.3 Dimensionnement de la cellule de puissance

Le dimensionnement de la cellule de puissance passe par le dimensionnement des réseaux
de stabilisation, d’adaptation et le layout de I'architecture cascode pseudo-différentielle.

\ L : Adapt.
| 1 HPF

R
"—;i-_Tl-
; ;i]i_
[F=-
I;r:' 'J-T- ||
e
[F=-
Parametres-S (dB)
| )

_20'lll
Y |

Vin+ Vin- Fréquence (GHz)

(a) Schéma détaillé (b) Parametres-S

ot

FIGURE 3.6 — Schéma et performances petit signal de la cellule de puissance
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Le schéma de 'architecture choisie est détaillé sur la figure 3.6.

Comme indiqué précédemment, les réseaux de stabilisation employés sont basés sur
I'utilisation de capacités de neutralisation et sur un circuit de contre-réaction avec un
circuit RC. Il s’agit des premiers éléments a dimensionner afin de fixer les impédances
d’entrée et de sortie pour la suite de la conception.

1.3

26 0.7
— Muy — Mu, 2k 4
93 19000 0.6
3 1.0 —
20 H0.5
= 1002 —
3 5 217 0.4 2
s 27 075 = =1
5 14 1 r0.3 E
14 0.4 111 0-2
3 H0.1
T —— Gain —— PAE
0 ; ; : , +0.1 5 : : : 0.0
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 15 20 25 30 35

Capacité de neutralisation (pF)

(a) Stabilisation de I'amplificateur

Puissance de sortie (dBm)

(b) Impact de Ry, sur le gain

FIGURE 3.7 — Dimensionnement des capacités de neutralisation et résistance de contre-
réaction

La figure 3.7 montre 'impact de la résistance de contre-réaction et des capacités de
neutralisation sur les parametres Mu, et Mus a 1,85GHz. Au-dessus d’une résistance de
4k, aucune valeur de C,, ..o nNe permet de stabiliser inconditionnellement I'amplificateur.
En dessous de cette résistance, la plage de valeurs de la capacité Cicuio pour lesquelles
I’amplificateur est stable augmente. Il s’agit ainsi de trouver un compromis permettant
d’avoir une plage de capacité suffisamment large pour étre robuste aux PVT, tout en
limitant la dégradation du gain.

Sachant que le gain total visé est de 36dB, en prenant en compte les pertes de gain
introduites par le réseau de stabilité (figure 3.7(b)), le gain de la cellule doit étre maintenu
au-dessus de 18dB. Pour une variation de la résistance Ry, de 10082 a 2k€2, le gain varie
de 17,6dB a 24,6dB. Ainsi, le choix du couple de capacité de neutralisation et résistance
de contre-réaction est de 370fF et 40012, respectivement. Ceci permet d’atteindre un gain
de 19dB tout en assurant une stabilité inconditionnelle.

De plus, les performances en large signal de la figure 3.7(b) montrent une bonne
adaptation sur la charge optimale du réseau de sortie. En effet, la puissance de saturation

2 2 10

g g

é —101 % —151

3 £ 201

= —15- <

- o —— i
—¥— Sy

—20 T T T T —30 T T T T
1 2 3 4 5 ( 1 2 3 4 5
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) Parametres de pertes d’insertion (b) Parametres d’adaptation

FIGURE 3.8 — Parametres-S du réseau d’adaptation de sortie
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est de 32dBm avec une PAE maximale de 60%.

L’adaptation de sortie est réalisée avec un réseau en Il de type passe-haut, ce qui permet
de stabiliser 'amplificateur en basse fréquence. Le comportement passe-haut permet aussi
d’obtenir un réseau d’adaptation large bande. La figure 3.8 présente les performances
du réseau de sortie avec une adaptation inférieure a -10dB de 1,26GHz a 2,75GHz. Sur
cette plage de fréquence, les pertes maximales et minimales sont maintenues a 1,43dB a
1,26GHz et 0,57dB a 1,97GHz.

Le layout occupe une surface de 1,3 x 1,0mm?. La cellule amplificatrice seule fait
une surface de 0,39 x 0, 86mm?. Enfin, le réseau d’adaptation représente une surface de
0,91 x 1,0mm?. Le layout du PA complet est présenté dans la section 3.2.6.

Les simulations précédentes sont réalisées sans circuit de polarisation adaptative.
Cependant, pour réduire la consommation du PA a faible puissance, la cellule de puissance
est polarisée par un circuit de polarisation adaptative. L’impact sur la consommation et
les performances en grand signal est présenté figure 3.9.

20.0 60
- o-—-@-——-0-—-——@——_ 0.600 0.6
*-—-o--—-0----9 e g __ —— Vgspc w/ ADB

175 1e—s g 50 0.575 1 --4- Vgspc w/o ADB H0.5
= 1501 —— PAEw/ ADB 40 _ = 0.550 1 —*= Inc w/ ADB 04
= —&- PAE w = = -~ Ipcwjo ADB =
= -+- PAE w/o ADB 30 5 | 03 =
51251 S £ S

&) —e— Gain w/ ADB Lo 0.9

--¢- Gain w/o ADB
10.0 10 ro.1
7.5 ———t 0 T T y y 0.0
-10 0 10 20 30 —10 0 10 20 30
Puissance de sortie (dBm) Puissance de sortie (dBm)
(a) Impact sur le gain, la PAE et la P, (b) Impact sur le courant de polarisation

FiGURE 3.9 — Effet de I'utilisation de la polarisation adaptative

La figure 3.9 permet d’observer I'impact de la polarisation adaptative (ADB) sur les
performances de 'amplificateur. La PAE n’est que légérement améliorée en raison de la
baisse de gain. Cependant, la consommation du PA est réduite de 350mW a 225mW. Ceci
permet notamment d’éviter un échauffement trop important lors de la mise sous tension du
PA sans signal d’entrée. De plus, la diminution du gain aux faibles puissances permet de
repousser le point de compression du PA. Enfin, la trajectoire dynamique de la polarisation
de la cellule de puissance peut étre ajustée par la polarisation statique du circuit d’ADB,
proposant ainsi une reconfigurabilité en linéarité.

3.2.4 Dimensionnement du driver pseudo-différentiel

La cellule de puissance étant réalisée, il reste a présent a dimensionner et dessiner le
driver ainsi que les éléments d’adaptation d’inter-étage et d’entrée. En 130nm PDSOI, le
driver est basé sur la méme architecture que la cellule de puissance et utilise les mémes
réseaux de stabilisation. Les transistors étant deux fois plus petits, les valeurs des réseaux
de stabilisation doivent étre de nouveau déterminées en suivant le méme procédé que pour
la cellule de puissance.

Ainsi, le schéma du driver est présenté sur la figure 3.10(a) :

Le dimensionnement du réseau de stabilisation donne un compromis optimal pour
des capacités de neutralisation de 185fF et une résistance de contre-réaction de 400¢2.
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FI1GURE 3.10 — Schéma et performances petit signal du driver

Le graphique sur la figure 3.11 montre les performances de stabilité en fréquence et les
performances en puissance pour le driver sans réseau d’adaptation de sortie. Les parametres
Muy et Musy sont ajustés pour passer juste au-dessus de la stabilité inconditionnelle afin
de limiter la dégradation des performances. La marge de stabilité sur toute la bande de
fréquence est ensuite assurée par les pertes du réseau de sortie.

Enfin, en raison de contraintes de linéarité, de gain et d’impédance de sortie, le driver
est dimensionné avec une taille de transistor équivalente quatre fois plus faible que celle de
la cellule de puissance. Les performances en grand signal de la figure 3.11(b) montrent un
gain légerement supérieur a 19dB, un OCP1 de 27,8dBm et une PAE maximale de 68,6%.
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FIGURE 3.11 — Stabilité et performances HB du driver avant I'ajout du transformateur de
sortie

Le layout occupe une surface de 1,32 x 0,67mm?. Le driver seul représente une
surface de 0,34 x 0,67mm?. Enfin, le réscau d’adaptation d’entrée fait une surface de
0,98 x 0, 67mm?.

Le tableau 3.2 résume les performances des blocs unitaires d’amplification avant la mise
en commun des deux blocs par le transformateur inter-étage. Ainsi, dans les simulations
précédentes, 'adaptation de sortie du driver et 'adaptation d’entrée de la cellule de
puissance sont idéales.
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TABLE 3.2 — Performances de 1’étage de puissance et du driver

PA freq. BW Gain | OCP1 | PAFE,,.. | PAEpBo
(GHz) | (GHz) | (dB) | (dBm) (%) (%)
Cellule de 2,1 2,3 19,1 29,4 58,7 30,3
puissance
Driver 1.9 1.0 19 27,8 68,6 37,7

Au vu des performances, I'adaptation d’entrée est la principale cause de la limitation
de la bande passante a 1GHz. Ainsi, la conception du balun actif, présentée en section 3.4,
est aussi motivée par une amélioration de la bande passante de 1’étage driver.

3.2.5 Dimensionnement du transformateur large bande

Le dimensionnement de I’adaptation inter-étage est réalisé en suivant la théorie présentée
dans la section 2.3.1. Ainsi, dans le cas des PAs présentés dans les sections précédentes,
les impédances a adapter sont :

— Ry, ny = 50— 507 : impédance conjuguée optimale de sortie du driver

— Rinpe = 5— 27,250 : impédance d’entrée de la cellule de puissance

Ces impédances donnent les équivalents paralleles calculés ci-apres d’apres les équations
(2.28) et (2.29).

Ry, =100Q | Ry, =152Q

Oleq = 0, 88pF | Cgeq = 3, 14pF

Pour une fréquence centrale de 1,85GHz et une bande passante > 1GH z, le coefficient
de couplage doit étre supérieur a 0,3. En effet, le calcul de I’écart entre les deux poles
de résonances donné par I’équation (2.32) donne une valeur de 546MHz. Par expérience
et avec les études préliminaires réalisées en amont, ceci permet d’atteindre une bande
passante a 3dB de 1GHz. Dans notre cas, le coefficient £ choisi est de 0,35.

Afin d’obtenir une valeur d’inductance réalisable en technologie intégrée, une capacité
C,,, de 1,75pF a été ajoutée en entrée du transformateur. La valeur d’inductance du
primaire, donnée par I’équation (2.33), est de 3,4nH. Le secondaire utilise directement la
capacité de grille de la cellule de puissance et permet de conserver Cs_,, nulle. Ainsi, la
valeur de l'inductance du secondaire est de 2,8nH.

Enfin, pour valider le choix du facteur de couplage précédemment déterminé, I’objectif
est de s’assurer que l'ondulation dans la bande reste sous les 3dB afin d’obtenir une bande
continue. Les facteurs de qualités () du résonateur du primaire et secondaire sont de 2,8
et 5,1, respectivement. Ainsi, d’apres I’équation (2.36) 'ondulation dans la bande est de
0,5dB.

La tableau 3.3 synthétise les différentes grandeurs obtenues apres le dimensionnement
du transformateur large bande.

TABLE 3.3 — Dimensionnement du transformateur inter-étage large bande

- Req Ceq Cadd L Q Ond.
(€) | ®F) | (pF) | (nH) (dB)
primaire 100 0,88 1,75 3,4 2,8 0,5

secondaire 152 3,14 0 2.8 5,1 0,5
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Layout et performance du transformateur large bande

Suite au pré-dimensionnement du transformateur large bande, le circuit a été dessiné
et simulé sous Momentum. La figure 3.12 présente le layout en vue 3D du transformateur
ainsi que les performances post-layout des simulations parametres-S.
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(a) Layout du transformateur (b) Performances en petit signal
FIGURE 3.12 — Performances du transformateur large bande et layout en 130nm PDSOI

Le transformateur présente des pertes d’insertion moyennes de 2,1dB avec un minimum
de 1,9dB a 1,54GHz. Les pertes importantes sont majoritairement causées par la réduction
du coefficient de couplage du transformateur et les facteurs de qualité des inductances en
130nm PDSOI. La bande passante a 3dB du circuit est de 1,3GHz, avec une fréquence
limite basse a 1,2GHz, permettant de couvrir toute la bande NB-IoT envisagée.

3.2.6 Résultats de simulation avec signal CW et SC-FDMA

La figure 3.13 correspond au layout final avant ’envoi en fabrication du circuit. Le
PA en lui-méme, sans prendre en compte la contribution des pads, occupe une surface de
3,3 x 1,2mm?. Cette surface est principalement impactée par les inductances, occupant
90% de la surface totale du circuit.
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FiGURE 3.13 — Layout complet du PA pseudo-différentiel en 130nm PDSOI
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Dans la suite de cette section, les performances du PA sont simulées en post-layout
(PLS) jusqu’aux plots RF et DC afin de prendre en compte la totalité des éléments du
circuit et leur impact sur les performances.

Simulations CW post-layout

Dans un premier temps, les performances du PA sont évaluées avec des signaux mono-
fréquence afin de déterminer les grandeurs telles que 'adaptation, le gain, la puissance de
sortie et la PAE. La figure 3.14 présente les résultats de simulation post-layout en petit
signal.
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FIGURE 3.14 — Simulation faible signal en post-layout

Le gain présente un pic a 2,3GHz atteignant 35,9dB. Cette dissymétrie entre les deux
lobes de S; tend a réduire la bande a 3dB a 840MHz autour d’une fréquence centrale
a 2GHz. Cependant, la bande NB-IoT initialement visée est respectée. Les parametres
d’adaptation présentent aussi les caractéristiques espérées : 'adaptation d’entrée Si;
possede un minimum de -17,4dB a 1,9GHz et un maximum de -5,8dB a 1,6GGHz. De plus,
I’adaptation d’entrée est volontairement dégradée sur les extérieures de la bande pour
permettre un gain plat ajusté par les étages d’adaptation suivants. L’adaptation de sortie
étant réalisée en fort signal, la simulation parameétres-S ne donne pas d’information sur les
performances de 'adaptation sur la charge optimale. Cependant, par convention, le Sy, ne
doit pas étre trop proche de zero, dans notre cas la valeur minimale dans la bande est de
-3,9dB a 2,4GHz.

Des simulations complémentaires en large signal sont présentées dans les figures 3.16
et 3.15. Ce type de simulations permet de renseigner sur des éléments importants du
dimensionnement d’un amplificateur de puissance tels que la linéarité, la puissance de
sortie et 'efficacité.

La déviation maximale du gain et de phase dans la zone linéaire est de 1,6dB et 7,9°
(figure 3.15(a)), respectivement. Cet effet est lié a la réduction du temps de conduction des
transistors d’amplification et donc au choix de la classe de fonctionnement de 'amplificateur.
La polarisation adaptative impacte aussi ’AM-AM et ’AM-PM en raison d’une modulation
dynamique de la classe de fonctionnement. Pour limiter la dégradation du signal de sortie
par non-linéarité, 'AM-AM et ’AM-PM doivent étre maintenues sous les 3dB et 10°,
respectivement.
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FIGURE 3.15 — Etude de la linéarité et de la consommation du PA

Sur la figure 3.15(b), le courant DC de drain permet de déterminer la puissance
d’alimentation demandée par le PA pour différents niveaux de puissance d’entrée. Le
courant maximal en saturation est de 536mA en considérant le PA complet. Le driver et
la cellule de puissance contribuent a hauteur de 96 mA et 440mA, respectivement. La
puissance DC a la saturation est donc de 2,7W.
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FIGURE 3.16 — Etude de la puissance de sortie, du gain et de Pefficacité en puissance et
en fréquence

La simulation non-linéaire de la figure 3.16(a) présente les performances de gain et de
PAE en fonction de la puissance de sortie pour différentes fréquences inclues dans la bande
passante. Le PA posséde une puissance de saturation autour de 30dBm avec une réduction
de puissance pour les fréquences les plus élevées de la bande. La PAE a la saturation est
comprise entre 47% a 2,4GHz et 49% a 1,7GHz. De plus, a un PBO de 6dB, la PAE est
comprise entre 25,8% a 2,4GHz et 26,6% a 1,6GHz.

Les simulations non-linéaires en fréquence de la figure 3.16(b) permettent de valider
le comportement sur toute la bande de fréquence. La puissance de sortie au point de
compression a 1dB est supérieure a 29dBm entre 1,55GHz et 2,4GHz. De méme, a 'OCP1,
la PAE est supérieure a 30% entre 1,52GHz et 2,58 GHz. Enfin, & 6dB de PBO, la PAE est
supérieure a 20% entre 1,6GHz et 2,57GHz.

Le tableau 3.4 fait la synthese des performances du PA avec signaux CW par rapport
au cahier des charges établi dans la section 1.4.1.
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TABLE 3.4 — Validation de 'amplificateur de puissance pour des signaux CW

— freq. BW | Gain | OCP1 | PAE,... | PAEppo
(GHz) | (MHz) | (dB) | (dBm) (%) (%)
CDC 1.85 | > 400 | 36 29 > 30 > 20
PLS 2,0 840 | =34 | =30 49 26,6

Simulations SC-FDMA post-layout

Les simulations avec un signal modulé SC-FDMA permettent de renseigner davantage
d’informations sur la linéarité du PA et permettent de confronter ses performances avec
les normes du standard NB-IoT. Pour cela, le signal modulé est généré par Matlab et les
simulations modulées sont réalisées sous Virtuoso avec le simulateur de suivie d’enveloppe
(ET) de GoldenGate autour d’une fréquence porteuse de 1,85GHz.

La figure 3.17 présente les simulations temporelles en bande de base des signaux
modulés en sortie du PA. Le PAPR est observé sur la figure 3.17(a) et déterminé selon
I'équation (1.24). Dans le cas du signal NB-IoT généré, le PAPR est de 7,5dB, correspondant
a l'estimation donnée dans le tableau 1.5. La figure 3.17(b) donne une représentation
temporelle de 'amplification en tension du PA avec un gain (G,) d’environ 36dB.
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FI1GURE 3.17 — Etude de la réponse temporelle du PA & un signal SC-FDMA
Vout (t) 10,6
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= 200y (24 s (e (3.)

La figure 3.18 présente les performances du signal en sortie du PA apres démodulation
du signal SC-FDMA. La majorité des éléments caractéristiques du standard NB-IoT sont
définis en termes d’ACLR, d’EVM et de masque. La figure 3.18(a) révele des ACLR de
33dBc a la puissance moyenne maximale de 23dBm. L’ACLR minimal autorisé dans le
canal adjacent est de 20dBc et correspond a la norme GSM. Cependant, bien que les ACLR
soient validés, le masque NB-IoT est dépassé pour une puissance d’entrée moyenne de
-10dBm. Le dépassement n’est pas trop important, et une augmentation de la tension de
polarisation pour augmenter la linéarité peut étre suffisante. L’utilisation de méthodes de
prédistorsion numérique est aussi une solution, mais elle complexifie la chaine d’émission.
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Enfin, la figure 3.18(b) représente les constellations de la modulation du signal d’entrée
et de sortie pour une puissance d’entrée moyenne de -10dBm. D’apres 1'équation (1.23), la
valeur des EVM du signal de sortie est de 4,3%.
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FIGURE 3.18 — Spectre et EVM du signal SC-FDMA démodulé

De méme que dans la partie précédente, le tableau 3.5 résume les performances du PA
sous signaux SC-FDMA et compare les résultats PLS par rapport au cahier des charges
de la section 1.4.1.

TABLE 3.5 — Validation de 'amplificateur de puissance pour des signaux SC-FDMA

“UTRA AcrLr pour les modulations LTE

— freq. | PAPR | ACLRgsy | ACLRyrra’| EVM Mascque
(GHz) | (dB) (dBc) (dBc) (%)
CDC | 185 | 78 > 20 > 33 <175 | Fig. 3.18(a)
PLS | 1,85 | 1.5 33 > 50 13 | non-valide |
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3.3 Co-intégration du PA avec un SP4T en 130nm
PDSOI

La co-intégration de circuits en technologie CMOS SOI permet de réduire les cotits et
I’encombrement des modules radio NB-IoT. L’objectif est donc de réaliser une preuve de
concept de la co-intégration d’'un commutateur d’antenne avec un amplificateur de puissance
en technologie 130nm PDSOI, tres répandue pour la conception de commutateurs a 1’état
de I’art. Dans une premiere section, I’architecture et les performances du commutateur
d’antenne sont détaillées. Dans une seconde section, 'impact du commutateur sur les
performances du PA en faible et large signal est présenté. Enfin, au vu des résultats, une
conclusion sur la faisabilité d'un tel circuit pour une application NB-IoT est proposée.

3.3.1 Présentation du SP4T

Un SP4T est un type de commutateur d’antenne permettant de commuter quatre voies
vers une seule, et ainsi de pouvoir rediriger le signal de I'antenne vers plusieurs récepteurs
ou de commuter plusieurs PAs vers une seule antenne. Ce type de commutateur ne peut
étre utilisé que dans le cas d'un protocole de communication "half-duplex" car le signal est
envoyé sur une seule des voies a la fois. La figure 3.19 montre le layout et le schématique

associé.
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FIGURE 3.19 — Schéma et layout du SP4T en 130nm PDSOI

La particularité de ce commutateur réside dans 1'utilisation de diodes de protection
calibrées pour écréter la tension aux bornes de chaque jonction du transistor, si cette
derniere excede les tensions maximales des SOA. La figure 3.20(a) montre ’évolution de
la tension aux bornes d’un transistor de commutation pour une puissance de 36dBm sur
5092. Les tensions des SOAs des transistors étant de 3V, les diodes permettent de réduire
la tension ‘A/gsmax de 4,3V a 3V et la tension ‘Zzsmam de 3,8V a 3,3V. La tension de drain
n’est pas conservé parfaitement sous les 3V en raison de la résistance interne augmentant
la tension aux bornes de la diode lors de fort courant.

En contrepartie, I'ajout des diodes de protection tend a réduire la linéarité du com-
mutateur. En effet, la figure 3.20(b) montre I'impact des diodes sur I'ICP1 du SP4T. La
chute du point de compression d’entrée de 3dB est provoquée par la mise en conduction
des diodes a puissance, ramenant ’OCP1 a 36dBm. La puissance maximale de sortie du
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FIGURE 3.20 — Impact des diodes de protections sur les performances du SP4T

NB-IoT étant de 29dBm, le commutateur répond aux contraintes du standard avec un
point de compression supérieur a 30dBm et des pertes d’insertion inférieures a 1dB. Le
circuit peut donc étre utilisé pour la co-intégration avec le PA.

Etat de ’art des commutateurs d’antenne

Les performances du SP4AT présentent des résultats a ’état de I’art des commutateurs
d’antenne, comme le montre le tableau 3.6.

TABLE 3.6 — Comparaison du commutateur d’antenne en 130nm PDSOI avec I’état de
I'art

This work” [60] [61] [62]
Tech. 130nm 250nm SOI 130nm CMOS
PDSOI RFSOI
Type SP4T SPDT SPDT SPDT
Fréquence (GHz) 1 | 2 1 | 2 09 | 1,9 1 | 2
ICP1 (dBm) 36 12 35 15
Ron-Coss (f5) 141 N/A 115 N/A
Perte d’insertion(dB) | 0,8 | 0,9 0,6 | 0,7 0,25 | 0,3 0,4 | 0,45
Isolation (dB) 38 | 32 60 | 50 30 | 22,3 37 | 29

* Résultats PLS

Le commutateur présente quatre voies, chacune ayant un ICP1 de 36dBm et des pertes
d’insertion de 0,8dB. L’isolation est supérieure a celle des commutateurs [61] et [62], avec
32dB d’isolation a 2GHz. De plus, ce SP4AT présente une robustesse en puissance en raison
de la présence des diodes de protection sur les jonctions des transistors.

3.3.2 Circuit co-intégré PA /SP4AT

Les simulations du circuit co-intégré permettent d’observer I'impact de 'ajout d’'un
commutateur d’antenne sur les performances du PA présenté précédemment, dans I'optique
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de concevoir un module radio compatible NB-IoT. La figure 3.21 correspond au layout
du circuit apres co-intégration du commutateur. De plus, le réseau d’adaptation entre le
SP4T et le PA a été réajusté pour compenser I'impédance ramenée par le commutateur.
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FIGURE 3.21 — Layout du circuit PA/SP4T co-intégré

La figure 3.22 compare les performances PLS du circuit en petit signal. Le gain maximal
So1 est de 35,4dB a 2,3GHz. La dissymétrie des lobes apportée par 'ajout du SP4T réduit
la bande passante a 3dB a 400MHz autour du lobe a 2,3GHz. Enfin, les parameétres
d’adaptation montrent une baisse du Sss de 1dB en moyenne et un Sp; inchangé sur toute
la bande de simulation.
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FIGURE 3.22 — Performances du circuit co-intégré en petit signal

En large signal, les simulations PLS présentées sur la figure 3.23 sont réalisées a trois
fréquences autour et dans la bande 1,7 — 2GHz du NB-IoT. La puissance de saturation
chute en moyenne de 0,9dB pour les trois fréquences en raison des pertes d’insertion du
commutateur. De plus, la PAFE,,.. et le point de compression du circuit co-intégré sont de
40% et 30,4dBm, respectivement, pour une fréquence de 1,6GHz, et de 42% et 29dBm,
respectivement, pour une fréquence de 2,1GHz. ’OCP1 du PA est réduit de 1dB pour
toutes les fréquences avec 'ajout du commutateur d’antenne.

Ce circuit a donné lieu a une publication dans NEWCAS 2023 [63], mettant en avant
I’amélioration de la robustesse en puissance du commutateur d’antenne, ainsi que les
performances large bande de I'amplificateur et du circuit co-intégré, a la fois sous signal
CW et SC-FDMA, afin de répondre aux contraintes du NB-IoT.
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FIGURE 3.23 — Performances du circuit co-intégré et large signal

Pour conclure, le tableau 3.7 permet de comparer les performances des deux circuits
par rapport aux performances du PA précédent. Le commutateur impacte principalement
le gain et la puissance de sortie (OCP1 et P,;) en raison des pertes d’'insertion. La bande
passante est aussi impactée par I'intermédiaire du gain en raison d’une asymétrie du
transformateur d’inter-étage. Ce dernier n’a cependant pas été redimensionné pour le
circuit co-intégré.

TABLE 3.7 — Comparaison des performances entre le PA seul et le circuit co-intégré

— freq. BW | Gain | OCP1 | PAE,,.. | PAEppo
(GHz) | (MHz) | (dB) | (dBm) (%) (%)
PA 2,0 840 34 30 49 26,6
PA4SPAT | 2,3 400 33 29 42 22

Au vu des performances, le circuit peut étre utilisé pour des applications NB-IoT.
Cependant, en raison de I’échauffement important que peuvent générer les PAs, des mesures
de fiabilité de I’ensemble du circuit co-intégré sont a réaliser pour conclure sur la robustesse
de la co-intégration.
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3.4 Driver balun actif ultra-large bande
50MHz-2,3GHz en 130nm PDSOI

Suite aux limitations de bande passante introduites par le balun d’entrée, la question
de la conception d'un balun actif se pose. En effet, I'utilisation de baluns actifs est tres
intéressante pour diminuer le nombre de transformateurs nécessaires et ainsi réduire la
surface de silicium. De plus, les baluns actifs ont la possibilité de couvrir une tres large
bande passante [64]. L’objectif de ce circuit est donc de pouvoir adresser les trois bandes
de fréquences LTE allouées au NB-IoT, soit 450MHz, 900MHz et 1800MHz.

Le schéma est présenté a la figure 3.24. L’architecture repose sur 1'utilisation d’une
paire différentielle permettant d’obtenir une réjection naturelle du mode commun grace a
la topologie du circuit.
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FIGURE 3.24 — Schéma complet du balun actif en 130nm PDSOI

3.4.1 Problématique de stabilité et d’adaptation large bande

Sans adaptation, le gain d’un transistor diminue avec la fréquence et présente un gain
élevé a basse fréquence, ce qui le rend tres sensible aux instabilités, comme le montre
la figure 3.25. Les coefficients de Mwu; et Mus ne se trouvent jamais dans la zone de
stabilité inconditionnelle (supérieure a 1), et la stabilité de sortie se dégrade a mesure que
la fréquence diminue.

Afin d’obtenir un gain le plus plat possible, 'objectif est de stabiliser de maniere
sélective les bandes de basse fréquence. Cela peut nécessiter 'utilisation de composants
passifs de fortes valeurs, ce qui contribuerait a augmenter la taille du circuit.
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FIGURE 3.25 — Gain basse fréquence d’un transistor et stabilité

3.4.2 Principe de la paire différentielle

La paire différentielle présente 'avantage, contrairement aux circuits différentiels
présentés précédemment, de produire un véritable signal différentiel. La distinction entre
pseudo-différentiel et différentiel réside dans la capacité du circuit a rejeter le mode commun
ou non.

Dans le cas de la paire différentielle, I’élément permettant cette réjection du mode
commun est la source de courant présente sur la source des transistors du montage
différentiel cascodé de la figure 3.24. En DC, les transistors M;; et My, permettent

d’imposer un courant Ip partagé entre les deux branches cascodées, tel que Ip; = Ips = %D

En petit signal, dont le schéma équivalent est présenté sur la figure 3.26, les deux
transistors M, et My, permettent d’isoler les sources des transistors Mo et Moo de telle
sorte qu’aux variations, iq, = —i4,. Le gain différentiel en petit signal de I’architecture
cascode est donc :
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FIGURE 3.26 — Schéma petit signal du balun actif
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Im Im-Tds

Ag = g2 .15 (rdSH <i+ Ity )) (3.2)

Afin de calculer la réjection de mode-commun réalisée par une telle architecture, le
gain de mode-commun doit étre calculé. En reprenant le schéma petit signal, on trouve :

1 R,
Acm = gm-rdsM (33)
— + 27“d50

m

On en déduit ainsi le CMRR donné par 'équation (3.4).

Aa
Acm

Pour une application d’amplificateur de puissance, la paire différentielle possede un
désavantage majeur lié a la polarisation des transistors de la source de courant. Ce transistor
nécessite une tension minimale pour rester en zone saturée : Vyo > Voo — Vi, = V,,,. Ceci
génere donc une puissance dissipée réduisant la PAE de 'amplificateur, ce qui en fait une
architecture intrinsequement a faible rendement. La paire différentielle est donc intéressante
pour une application driver mais n’est pas viable pour une cellule de puissance lorsqu’un
haut rendement est nécessaire.

CMRR =

(3.4)

3.4.3 Polarisation adaptative pour du large bande

L’utilisation de la polarisation adaptative permet de moduler, en fonction de la puissance
d’entrée, le courant de drain imposé par la source de courant. La figure 3.28 montre
I’évolution de la tension de polarisation de la source de courant ainsi que la réponse en
fréquence du bloc de polarisation adaptative.

L’utilisation d™une source de courant pour polariser I'amplificateur impose une réponse
en puissance de type classe A, car le courant n’est pas libre de varier comme il le ferait
avec une polarisation en tension. Ainsi, ’ADB permet de repousser artificiellement le point
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FIGURE 3.27 — Layout du circuit de polarisation adaptative en 130nm PDSOI
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FIGURE 3.28 — Variation de la polarisation adaptative en fonction de la fréquence et de la
puissance d’entrée

de compression en réduisant la linéarité en faible puissance pour obtenir une réponse en
puissance correspondant a une classe AB. Sur la figure 3.28(a), le circuit d’ADB révele
une variation maximale de 105mV sur toute la bande et pour un niveau de puissance
intermédiaire de 0dBm.

De méme, la figure 3.28(b) montre une excursion en tension moyenne de 617mV en
faible puissance (< —20dBm) et jusqu’a 882mV a forte puissance (= 15dBm).

3.4.4 Driver balun actif ultra-large bande

Dans cette section, les performances du balun actif sont présentées. Le layout du circuit
de la figure 3.29(a) a une taille de 1,3 x 1,5mm? avec les plots et 0,9 x 1, 1lmm? sans
prendre en compte les plots de mesure. A titre de comparaison, l’ensemble du balun
d’entrée et du driver du PA précédent en 130nm PDSOI a une taille de 1,0 x 1, 2mm?
sans les plots.

La figure 3.29(b) présente les PLS en parameétres-S sur une charge différentielle. L’adap-
tation d’entrée Si; est spécifiquement réalisée a haute fréquence pour pouvoir diminuer le
gain en basse fréquence par désadaptation. Ainsi, le Si; est inférieur a -15dB pour une

20
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(a) Layout du balun actif (b) Parametres-S sur charge différentielle

FI1GURE 3.29 — Layout et simulation parametres-S
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fréquence de 1,9GHz. L’adaptation de sortie est réalisée au niveau des transistors afin
d’assurer une bande passante maximale. Le réseau de sortie présent sur le layout est un
filtre passe-bas permettant de stabiliser I'amplificateur. Enfin, le gain maximal S5; est de
19,1dB a 1,85GHz, avec une bande passante a 3dB s’étendant de 46MHz a 2,3GHz.

354 —— CMRR vis¢
| —— CMRR erroné
) g
= @}
O <
_4d 77 AG visé ———=  A® vigé 160
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(a) Dégradation du CMRR

Fréquence (GHz)

(b) Ecart de phase et de gain du balun actif

F1cURE 3.30 — Dégradation du CMRR liée a la polarisation de la source de courant

Les simulations des parametres-S sous charges asymétriques permettent de calculer
le CMRR, ainsi que l'erreur de phase et I'asymétrie de gain entre les deux voies. Cette
simulation a permis de mettre en évidence une erreur réalisée lors du layout du circuit,
impactant la polarisation de la source de courant et affectant négativement le CMRR.
Le probleme n’a été relevé qu’apres l'envoie du circuit en fabrication. Au moment de
la rédaction du manuscrit le défaut est encore en cours d’investigation. La figure 3.30
montre les performances du CMRR attendu et celles obtenues en simulation avec ’erreur
de polarisation.

La dégradation du CMRR est causée par la haute impédance de sortie du circuit de
polarisation adaptative. De plus, retirer le circuit d’ADB ne permet pas de faire baisser
suffisamment 'impédance pour obtenir le comportement d'une source de tension idéale.
Ainsi, le CMRR obtenu est de 15dB sur toute la bande utile, au lieu de plus de 25dB
dans le cas d'une polarisation idéale. La figure 3.30(b) montre 'origine de cette chute
du CMRR, avec un écart de gain entre les deux voies d’environ 3dB sur la bande utile.
L’écart de phase, quant a lui, est bien autour de 180° et ne contribue que faiblement a la
dégradation du CMRR.
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FI1cURE 3.31 — Etude large signal du balun actif large bande
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Les simulations PLS en régime fort signal sont présentées sur la figure 3.31. La
puissance de saturation est d’environ 25dBm, avec un maximum de 26dBm a 900MHz.
Cette limitation est liée a la puissance maximale que peuvent fournir les transistors sur
5092 lorsqu’ils sont alimentés sous 5V. Sur les simulations HB en puissance (figure 3.31(a)),
la PAE maximale et 'OCP1 sont de 37% et 25dBm, respectivement.

Enfin, le tableau 3.8 fait la synthese des résultats obtenus dans cette section :

TABLE 3.8 — Performances du balun actif pour des signaux CW

— freq. BW | Gain | OCP1 | PAE,... | PAEppo
(GHz) | (MHz) | (dB) | (dBm) (%) (%)

PLS 1,2 2250 | =18 25 37 14
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3.5 Amplificateur pseudo-différentiel en 28nm
FDSOI

Dans cette section, le dimensionnement et le layout de chaque étape de conception de
I’amplificateur cascode pseudo-différentiel en 28nm FDSOI sont présentés.

3.5.1 Architecture du PA

Le schéma complet du PA est présenté sur la figure 3.32. Deux cellules de puissance
sont combinées afin de pallier au manque de puissance de la technologie.
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F1GURE 3.32 — Schématique complet du PA en 28nm FDSOI
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Le PA est constitué de deux cellules de puissance triple-stack permettant d’atteindre
une puissance totale de 28dBm. Le réseau d’adaptation de sortie est réalisé par un
transformateur actif distribué (DAT') afin d’optimiser la charge optimale en sortie par une
recombinaison série. L’adaptation inter-étage est construite autour d’un transformateur 2
vers 4 permettant de réaliser a la fois la fonction d’adaptation d’impédance et de répartir
la puissance sur chaque cellule de puissance. Enfin, le driver est basé sur une topologie de
balun-actif cascodé permettant de se passer du balun d’entrée passif.

Ainsi, les niveaux de puissance et le besoin en rendement élevé imposent le design de
combineurs de puissance a faibles pertes et le controle de I'impédance de sortie présentée
par le PA. Ce circuit explore donc les possibilités d’amélioration de la puissance de sortie
apportée par l'utilisation d'une architecture empilée et par la polarisation de la grille
arriere dans le but de viser les puissances requises par le NB-IoT.

Afin d’atteindre les caractéristiques nécessaires au NB-IoT, cet amplificateur est destiné
a étre intégré dans une architecture Doherty.

3.5.2 Dimensionnement et layout du transistor de puissance

La figure 3.33 présente la vue 3D du layout du transistor unitaire et du transistor
complet. Le premier (Figure 3.33(a)) est un transistor de 100 doigts de 1um. La remontée
des acces est réalisée jusqu'au plus haut niveau de métal fin (M6) tout en limitant la
résistivité des acces. Le routage des 9 transistors unitaires en parallele est réalisé sur les 2
niveaux de métaux épais [A et IB, comme présenté sur la figure 3.33(b).

(a) Transistor unitaire en 28nm FDSOI (b) Transistor complet en 28nm FDSOI

FI1GURE 3.33 — Représentation 3D des transistors en 28nm FDSOI

Tout comme pour les transistors de puissance en 130nm PDSOI, une comparaison des
performances en puissance du transistor seul, avec et sans la prise en compte des acces,
est réalisée.

La figure 3.34 présente les performances du transistor schématique et extrait dans une
configuration d’amplificateur a source commune sur charge optimale. L’écart relatif du
gain entre les deux simulations est de 40%, cette grandeur est supérieure a la chute de
gain obtenue précédemment en 130nm PDSOI en raison de la qualité du BEOL en plus de
la variation plus importante de I'impédance d’entrée. Cependant, cette fois la puissance de
sortie est également impactée, avec une chute de 22,7dBm a 22,2dBm. Enfin, la PAE n’est
que tres peu modifiée avec une variation de 61,7% a 61,3% apres 1'extraction des parasites.
Dans le cas de la 28nm FDSOI, les variations du gain et de la puissance de sortie entre le
modele extrait et le modele schématique sont plus importantes qu’en 130nm PDSOI. Les
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FIGURE 3.34 — Comparaison des performances en puissance des transistors en 28nm
FDSOI avec et sans prise en compte des acces @Q1,85GHz

performances du PA différentiel complet sont donc observées avec les deux modeles afin
de déterminer les dégradations amenées par 'extraction des acces des transistors.

(a) Remontée directe : Résistance optimale (b) Remontée escalier : Capacité optimale
FI1GURE 3.35 — Exemple simplifié des types d’acces selon les caractéristiques a optimiser

Tout comme en 130nm, le choix des remontées des acces s’est porté sur la minimisation
des résistances, comme le montre la figure 3.35(a). La figure 3.36 ci-dessous compare
les performances de ces acces en termes d’impact sur la résistance R,, de la jonction
drain-source et sur les capacités C,rs et Cys du transistor.

A 2GHz, les simulations de la figure 3.36(a) montrent une augmentation de la capacité
Cors et de la résistance R,,, de 293fF et 77m(2, respectivement. Le transistor extrait révele
ainsi une C,ry d'une valeur de 400fF et une résistance R,, de 460mS2. La figure 3.36(b)
montre 'augmentation de la capacité de grille, passant de 540fF a 698fF. Les parasites
de la 28nm FDSOI étant faibles méme apres extraction, cela traduit la capacité de la
technologie a travailler a des fréquences plus élevées par rapport a la 130nm PDSOI.

3.5.3 Dimensionnement de la cellule de puissance

Le schéma de I'architecture triple-stack utilisée pour la cellule de puissance est présenté
sur la figure 3.37(a). Les performances en petit signal (figure 3.37(b)) du PA présentent
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F1GURE 3.36 — Comparaison des transistors en 130nm PDSOI avec et sans prise en compte
des acces

une bande passante a 3dB de 1,6GHz centrée a 1,85GHz et un gain maximal de 20,4dB a
1,63GHz. L’adaptation d’entrée Si; est idéale en raison de I’absence du transformateur
d’inter-étage. Enfin, 'adaptation de sortie Syo est conservée entre 1,8dB et 2,5dB sur toute
la bande passante, permettant ainsi I’adaptation a la charge optimale de 28, 652.
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FIGURE 3.37 — Schéma et performances petit signal de la cellule de puissance

Afin de stabiliser le PA, 'utilisation de capacités de neutralisation et d’un réseau de
contre-réaction sont aussi utilisées. L’étude de stabilité de la figure 3.38(a) montre les
différences des facteurs Mu, et Mus avant et apres stabilisation de 'amplificateur. Ces
deux réseaux permettent ainsi d’assurer une stabilité inconditionnelle du PA sur toute
la bande ou son gain est supérieur a 0dB. L’étude du comportement en puissance du
PA est présentée figure 3.38(b), ce qui permet de valider les performances en PAE en
puissance de sortie. L’amplificateur présente une P, de 30,2dBm, un OCP1 de 29dBm
ainsi quune PAFE,,,, et PAEppo de 39,2% et 22,5%, respectivement, pour une fréquence
de fonctionnement a 1,85GHz.

Enfin, les performances obtenues et 'architecture triple-stack sont réalisable en raison
de la polarisation de la grille arriere des transistors. En effet, la grille arriere permet de
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