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Depuis la fin des années 1990, I’explosion du marché des technologies sans fils a été possible
essentiellement grace aux améliorations des filieres de production de circuits intégrés bas cofit
reposants sur des technologies silicium. A ces technologies, historiquement dédiées a la conception de
circuits numériques a forte densité d’intégration, ont été ajoutés des composants passifs de plus en plus
performants permettant le développement de fonctions analogiques haute fréquence. La réduction des
dimensions géométriques des transistors et I’augmentation de la densité de transistor qui en résulte a
permis le développement de systémes embarqués de plus en plus complexes. En effet, la tendance
actuelle pousse vers des systémes intégrés incluant des fonctions analogiques et numériques sur une
méme puce ou dans un méme boitier. Cette complexification grandissante des circuits s’est
accompagnée d’une montée de la fréquence de fonctionnement et de I’intégration croissante de ces
dispositifs. Cette augmentation du taux d’intégration a conduit a une réduction du nombre de
composants discrets autour de la puce radiofréquence permettant la baisse du colt de production. Avec
cette approche, le développement de systémes comme par exemple le standard Bluetooth, les
téléphones cellulaires ou bien encore le G.P.S.1 a été possible avec un colit de production toujours
plus faible. Tous ces systémes comportent une chaine de réception radiofréquence qui inclue plusieurs
amplificateurs et un ou plusieurs dispositifs de transposition de fréquence. Quelle que soit
I’architecture de la chaine de réception retenue, I’amplificateur faible bruit est quasiment toujours
présent. Etant donné qu’il est le premier amplificateur, il doit assurer D’interfacage entre
I’environnement extérieur et la puce. Les architectures et les méthodes de dimensionnement
employées actuellement dans la gamme des radiofréquences semblent encore poser des problémes
d’intégration du circuit d’adaptation d’entrée. En effet, certains éléments inductifs de ce circuit
d’adaptation d’entrée ont souvent des valeurs qui les rendent non intégrables en technologie CMOS.
C’est souvent des fils de connexion plus longs ou bien encore des composants externes qui remplissent

ce role.

La réduction des dimensions physiques des transistors rend possible la conception d’amplificateurs
fonctionnant a des fréquences supérieures a 10 GHz. En effet, le développement et la généralisation
des filiéres offrant des transistors MOS de longueur de grille inférieure a 100 nm avec des niveaux
d’interconnexions en cuivre rendent maintenant possible la conception d’amplificateurs fonctionnant
jusque dans le domaine des fréquences millimétriques. Cependant, a ces fréquences la conception
d’amplificateurs faible bruit reste encore problématique. Pour obtenir des caractéristiques suffisantes
en terme de facteur de bruit et de gain, des techniques de conception différentes de celles issues du
développement des systémes radiofréquences doivent étre employées. L’une des voies permettant la
réalisation de tels circuits repose sur I’exploitation de 1’expérience acquise lors de la conception de

systémes basés sur les filiéres de circuits intégrés reposant sur des substrats semi-conducteurs I11/V.

"G.P.S. Systéme de Positionnement Global



13

L’ouverture récente des bandes fréquences UWB 3,1-10,6 GHz et 22-29 GHz nécessite le
développement de nouveaux systémes dont les bandes passantes sont trés supérieures a celles
occupées par les systeémes radiofréquence traditionnels reposant sur des modulations avec porteuses.
Pour exploiter au mieux ces deux bandes de fréquences il est nécessaire de proposer des nouvelles
architectures de chaines de réception. Dans ce domaine et dans le contexte des technologies CMOS,
les architectures d’amplification ne sont pas encore aussi figées que pour les amplificateurs faible bruit
radiofréquence bande étroite. Un important effort de recherche et de développement d’architectures
d’amplification faible bruit répondant aux besoins spécifiques des systémes communicants UWB est
nécessaire. L’un des verrous persistant pour les chaines de réception est 1’élargissement de la bande
passante et sa maitrise. De plus, cette maitrise doit s’accompagner d’un facteur de bruit suffisamment
faible associé a un gain en tension suffisamment élevé pour permettre le bon fonctionnement de la

totalité de la chaine de transmission.

L’objectif du travail de thése présenté dans la suite de ce mémoire est d’explorer les possibilités
offertes par les technologies CMOS standard pour la conception d’amplificateurs faible bruit (LNA)
haute fréquence fonctionnant aussi bien en bande étroite qu’en large bande. Ce manuscrit est organisé
suivant les deux axes principaux qui ont guidé I’ensemble de ces travaux de recherche. Le premier axe
concerne le développement d’amplificateurs faible bruit fonctionnant en bande étroite totalement
intégré pour systémes sur puces (S.0.C.). Le second axe concerne I’amplification large bande et le

contrdle de bande passante des amplificateurs faible bruit. Le manuscrit est organisé comme suit.

Le premier chapitre est consacré a 1’étude générale des architectures d’amplification bande étroite
et large bande publiées en technologies CMOS. Cette étude nous permet de dégager les principaux

objectifs des travaux de cette these.

Le second chapitre de ce mémoire est consacré a 1’étude, a la conception et a la modélisation des
interconnexions hautes fréquences réalisables en technologie CMOS standard. L’étude des propriétés
des lignes de transmission présentée est basée sur des simulations électromagnétiques 3D, nous en
dégageons quelques regles permettant le choix de 1’impédance caractéristique et de la structure de
propagation (micro-ruban ou coplanaire) en fonction de D’application visée et de la fréquence

d’utilisation.

Le troisiéme chapitre de ce mémoire est consacré a I’étude des amplificateurs fonctionnant en
bande étroite. L’objectif principal de ce chapitre est de dégager des régles de conception permettant
I’intégration totale des LNA. Nous présentons une étude théorique des parameétres de bruit des
amplificateurs source commune et cascode avec contre réaction inductive. Nous nous intéressons
particuliérement a I’influence de la valeur de I’inductance de dégénérescence et des sources de bruit
ajoutées par la présence du second transistor sur les parameétres de bruit de cette structure
d’amplification. Cette étude nous permet de dégager les principales régles de dimensionnement des

étages faibles bruit en fonction de la fréquence d’utilisation visée. Nous exposons également la
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conception d’un amplificateur faible bruit haute fréquence fonctionnant en bande K (24 GHz). Le
choix d’amplificateur source commune et son dimensionnement découle directement de 1’étude

théorique présentée au début du chapitre. Cet amplificateur est adapté par des circuits simple stub.

Le quatrieme chapitre de ce mémoire, divisé en deux parties, est consacré a deux techniques
d’amplification large bande. La premiére partie est dédiée a la présentation d’une technique de
controle de la bande passante de LNA issue des techniques de filtrage LC. Nous proposons une
structure de circuit d’adaptation originale permettant 1’adaptation et le contrdle de la bande passante
pour des bandes passantes relatives inférieures 25%. L’architecture proposée repose sur I’utilisation de
filtres passe bande synthétisés grace a des inverseurs d’admittance capacitifs. Aprés avoir décrit la
méthode de dimensionnement du circuit d’adaptation nous donnons les principales régles de
dimensionnement des étages d’amplification. Nous illustrons cette méthode par la conception de deux
amplificateurs. L’un fonctionnant dans la bande UWB (3,1-10,6 GHz) et le second dans la bande
UWB 22-29 GHz. La seconde partie de ce quatriéme chapitre est consacrée a 1’étude des potentialités
offertes par les technologies CMOS pour I’amplification distribuée qui permet d’obtenir des bandes
passantes beaucoup plus importantes. Aprés avoir exposé les principales techniques de conception
propres a cette topologie d’amplification, nous présentons la conception de deux amplificateurs
distribués. Le premier couvre la totalit¢ de la bande UWB 3,1-10,6 GHz. L’étude théorique des étages
d’amplification cascodes et du gain d’un amplificateur distribué nous permet de dégager la gamme
d’impédances caractéristiques réalisable technologiquement. Au vu de ces résultats, nous proposons
d’utiliser une impédance caractéristique supérieure 50 Q pour la ligne de sortie de 1’amplificateur.
Cela nous permet d’augmenter le gain en tension qui est préférable au gain en puissance pour les
systémes de communication intégrés. Le second amplificateur est congu avec le souci de maximiser le
produit gain bande passante. Nous détaillons toutes les techniques que nous avons employées :
¢égalisation des temps de groupe des lignes d’entrée et de sortie, choix des étages d’amplification,
synthése des inductances formant les lignes artificielles de I’amplificateur, application d’une techniqe

de compensation des pertes et enfin optimisation du dessin des masques.

Enfin le dernier chapitre est consacré a la caractérisation des amplificateurs fabriqués par la société
STMicroéléctronics a ce jour. Nous présentons et discutons les résultats de mesures que nous obtenons
pour les circuits sur les circuits de test déja fabriqués. Ces circuits de test comprennent un LNA
fonctionnant a 2,45 GHz, un amplificateur pour applications UWB pulsées dans la bande passante 7-
9 GHz, I’amplificateur distribué maximisant le produit gain bande passante ainsi que des motifs

permettant la caractérisation d’un transistor, d’une inductance et de trois lignes coplanaires.
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1. Introduction.

Dans les systémes radiofréquences de communication sans fil, I’amplificateur faible bruit (LNA)
est le premier amplificateur traversé par le signal informatif. Sa conception doit tenir compte des
composants passifs le précédant et des contraintes de la microélectronique moderne notamment en

terme d’intégration et de consommation.

Dans les récepteurs pour technologies sans fil, I’antenne regoit les ondes électromagnétiques issues
du canal de transmission hertzien. Un filtre RF permet ensuite d’atténuer les signaux parasites présents
a proximité du canal de transmission qui peuvent provoquer la saturation de la chaine de réception.
Ces deux éléments sont adaptés en puissance entre eux sur une impédance de référence qui est quasi-
exclusivement de 50 Q. L’amplificateur faible bruit est connecté au filtre RF ou lorsqu’il est absent
directement a 1’antenne. Pour que le transfert de puissance soit optimal son impédance d’entrée doit

étre le complexe conjugué de I’impédance du filtre RF.

Les travaux de Friss [1] sur les récepteurs radio ont montré que 1’amplificateur faible bruit est un
des éléments clé de la chaine de réception déterminant le rapport signal sur bruit (R.S.B.) du récepteur.
Pour obtenir un R.S.B. permettant la récupération du signal informatif, le facteur de bruit’ (NF) de
I’amplificateur faible bruit doit étre le plus faible possible avec un gain en puissance ou en tension le

plus important possible.

2. Amplification faible bruit bande étroite en technologie CMOS.

Nous nous intéressons uniquement aux architectures d’amplification bande étroite les plus
couramment citées dans la littérature ayant une impédance d’entrée de 50 Q et un facteur de bruit

compatible avec les spécifications des systémes radiofréquences.

2.1.Principales architectures d’impédance d’entrée 50 Q.

Les architectures a bande passante étroite permettant 1’adaptation 50 QQ en entrée sont maintenant

bien connues. En technologie CMOS les deux circuits proposés par la figure 1 sont les plus cités.

* Le facteur de bruit NF est défini comme : le rapport entre R.S.B. en entrée et le R.S.B. en sortie.
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a) b)

Figure 1 : Architecture d’amplificateurs faibles bruits permettant 1’adaptation 50 Q
a) grille commune, b) source commune a source dégénérée.

La topologie grille commune décrite par la figure 1 a) permet 1’adaptation 50 Q. Elle présente une
impédance de 50 Q lorsque la géométrie et le courant de polarisation du transistor choisi donnent une
transconductance g, de 20 mS. Pour obtenir une impédance d’entrée purement réelle, une inductance
résonnant a la fréquence centrale de I’amplificateur avec la capacité C, du transistor est ajoutée entre
la source et la masse. Les études théoriques sur cette structure[2, 3] montrent qu’il n’est pas possible
en I’absence de contre réaction d’obtenir un facteur de bruit inférieur a 3 dB lorsqu’une impédance de
50 Q est présentée en entrée. Cependant, cette topologie a été employée par Roufougaram [4] pour la
conception de I’amplificateur faible bruit d’un récepteur radiofréquence pour lequel un facteur de bruit

de 3,2 dB a 1 GHz est suffisant.

L’amplificateur source commune associé a une dégénérescence inductive de la source du transistor
permet également d’obtenir une impédance d’entrée de 50 Q. Contrairement a 1’architecture grille
commune celle-ci permet d’obtenir des facteurs de bruit faibles, cela en fait I’architecture la plus
étudiée en technologie CMOS. Plusieurs méthodes de dimensionnement permettent d’aboutir a un

fonctionnement faible bruit. Nous allons détailler la plus employée proposée par Sheaffer [3] en 1997.

2.2. Amplification faible bruit bande étroite radiofréquence.

L’architecture étudiée par Sheaffer décrite par la figure 2 utilise deux inductances L et L, qui
forment, associées avec la capacité d’entrée C, du transistor M, un résonateur LC série. Une
impédance d’entrée purement réelle est obtenue lorsque la fréquence de résonance du résonateur LC
d’entrée est centrée sur la fréquence de fonctionnement de 1’amplificateur. L’effet transistor est mis a
profit pour créer une partie réelle de 50 Q grice a la présence de ’inductance L. A la fréquence
centrale de fonctionnement de I’amplificateur, I’impédance d’entrée se résume a la partie réelle de

I’'impédance d’entrée de valeur g,Ly/Cqs.
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Figure 2 : Structure de la maille d’adaptation d’un LNA radio fréquence.

Le facteur de bruit minimal est obtenu pour une valeur optimale du facteur de qualité Q du
résonateur séric de la maille d’entrée. Cette valeur optimale n’est dépendante que du point de
polarisation des transistors de 1’étage d’amplification. En combinant cette valeur de facteur de qualité
Q, la fréquence de fonctionnement, la valeur de la partie réelle de I’impédance d’entrée
traditionnellement choisie a 50 ), et le point de polarisation des transistors, tous les éléments du
circuit d’entrée L, L,, W, sont déterminés. Le gain en tension est fourni par une charge RLC parall¢le
formée par I’inductance L, la capacité C, et la résistance de pertes de I’inductance. Les valeurs de L,
et de C; sont choisies pour obtenir la résonance du circuit RLC de sortie a la fréquence centrale de
I’amplificateur. Avec des technologies CMOS 0,25 pm et dans la premicre bande de fréquence allouée
au systeme G.P.S. (Syst¢tme de Positionnement Global) soit 1,23 GHz, cette technique permet

d’obtenir des amplificateurs dont le facteur de bruit peut étre inférieur a 1 dB [5].

Des améliorations de ce circuit ont ¢té proposées pour réduire le facteur de bruit ou la
consommation, tout en conservant 1’adaptation 50 QQ en entrée. Andreani [6] propose d’ajouter une
capacité C, en parallele de la capacité Cy du transistor. Apres une étude théorique du facteur de bruit
I’auteur montre qu’il existe un rapport optimal entre la capacité externe et la capacité C,. Cette
publication ne présente qu'une étude théorique, cependant la méthode présentée est utilisée avec

succes autour de 5 GHz par Nguyen [7].
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Enfin, dans le but de diminuer la consommation I'utilisation de la topologie de réutilisation de
courant “current reuse” est proposée par de nombreux auteurs [8-11]. Cette technique permet,
comme le montre I’exemple de la figure 3, de maintenir la transconductance d’une structure

constituée de deux transistors N et P en diminuant le courant de polarisation.

gmeq = gm1+gm2

Figure 3 : Principe de la technique dite du “current reuse”.

Cependant, dans 1’architecture de la figure 2 il persiste un probléme causé par la valeur trés
importante de I’inductance L, qui la rend non encore intégrable en technologie CMOS. Cette
inductance, dont la valeur est déterminée par la valeur optimale du coefficient de qualit¢ Q du
résonateur LC d’entrée de I’amplificateur, est encore actuellement un élément externe comme un fil de
connexion (bonding) ou bien encore un composant discret. Or, I’ajout de composants externes
augmente le colt de production des émetteurs récepteurs dont le bas prix de vente est nécessaire pour

pouvoir répondre aux besoins d’un marché de masse.

2.3. Amplification faible bruit bande étroite haute fréquence.

Avec la réduction de la longueur des transistors disponibles en technologie CMOS standard, la
conception d’amplificateurs faible bruit fonctionnant a des fréquences proches du domaine
millimétrique devient envisageable. Quelques amplificateurs utilisant principalement I’architecture
source commune a dégénérescence inductive employée pour la réalisation d’amplificateurs

radiofréquences, ont été publiés.

Par exemple, Yu[12] propose un amplificateur congu avec une technologie CMOS 0,18 pm
fonctionnant a 24 GHz. Son amplificateur est constitu¢é de trois étages d’amplification source
commune. [.’adaptation du premier étage 50 QQ est obtenue avec une architecture équivalente a celle de
la figure 2. II utilise des inductances dont le plancher permettant de diminuer I’influence du substrat
sur le coefficient de qualité a été supprimé pour augmenter la fréquence de résonance de 1’inductance.
En technologie CMOS, un plancher constitué soit d’un plan de masse métallique fendu [13], soit d’une
couche de polysilicium fragmenté [14] est connecté a la masse. Ces configurations limitent la

circulation des courants de Foucault dans le substrat et améliorent le coefficient de qualité des
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inductances. Or, elles diminuent également la valeur de la S.F.R.* qui devient trop faible lorsque des

fréquences de fonctionnement proches de 20 GHz sont visées.

D’autres auteurs proposent comme Franca-Neto [15] la conception de deux amplificateurs
fonctionnant respectivement a 17 et 24 GHz. Ces amplificateurs utilisent des lignes micro-rubans

comme ¢léments passifs d’adaptation associées a des étages d’amplification source commune.

Au vu de I’ensemble des performances publiées, 1’utilisation des architectures et des méthodes de
conception radiofréquences associées a des passifs localisés dont la qualité diminue avec la fréquence,
ne semble pas étre la structure optimale pour 1’amplification faible bruit haute fréquence en
technologie CMOS. Cependant, le travail d’Ellinger [16] basé sur une technologie SOI (Silicium sur
Isolant) montre que 1’utilisation de composants passifs de meilleure qualité que ceux disponibles dans

les technologies CMOS standard permet d’augmenter les performances des amplificateurs.

La table 1 récapitule les performances relevées dans les publications citées. Nous ne les donnons
qu’a titre indicatif car nous pensons que la comparaison de performances d’amplificateurs n’est
possible que lorsqu’ils utilisent des technologies de méme longueur de grille et fonctionnent a la

méme fréquence.

Table 1 :Quelques réalisations d’amplificateurs faible bruit bande étroite en technologies CMOS
Ref | Technologie | Fréquence de fonctionnement | Gain NF | Taille du circuit | Consommation
[3] g?ﬁi 1,5 GHz 2@;1]3 35dB |  0,2mm* | 33mW (2 V)
[4] CIN}IL%S 1 GHz 22( t()iB 3,2 dB | non disponible | non disponible
[5] 0(?21\;[2; 1,23 GHz %g;jﬁ 08dB | 0,66 mm? 10 mW
7] o(fi\g?fn 5.2 GHz 18( t‘)iB 1,5 dB | non disponible | 10 mW (2,5 V)
[9] 0?%2; 2,4 GHz 8’(9p‘)1B 1,77 dB | non disponible | 0,75 mW
[11] 0?%2; 2 GHz 1(()pr 124dB|  09mme | 2mW (0.9 V)
[15] O(,:%\g?usn 17 GHz lipc;B 5,2 dB | non disponible 100 mW
[15] 0(}\2/31 ?Lrsn 24 GHz I(EISB 6 dB | non disponible 100 mW
[16] O’Sﬁm 35 GHz “é)dB 3,6dB | 0,18 mm? 40,8 mW

* (t) indique qu’il s’agit de gain en tension
** (p) indique qu’il s’agit de gain en puissance

*La S.F.R. est la fréquence propre de résonance d’une inductance.
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3. Amplification large bande en technologies silicium.

Les amplificateurs présentés au paragraphe 2 n’ont qu’une bande passante relative comprise entre
quelques pour cents et une dizaine de pour cents. Les applications ultra larges bandes (UWB)
nouvellement autorisées dans les bandes de fréquences comprises entre 3,1 et 10,6 GHz ou 22 et
29 GHz nécessitent des bandes passantes beaucoup plus importantes. De nombreuses techniques sont
utilisables pour obtenir de telles bandes passantes pour les amplificateurs faible bruit. Nous ne nous
intéressons qu’a celles utilisées en technologies CMOS et BICMOS aboutissant a des amplificateurs

intégrés. Trois grandes techniques sont actuellement utilisées.
1. Les amplificateurs a contre réaction associé¢e ou non a I’ “inductive peaking”.
2. Les amplificateurs utilisant des réseaux LC localisés sans contre réaction.

3. Les amplificateurs distribués.

3.1. Amplificateurs a contre réaction

Il existe une grande variété de contre réactions permettant d’aboutir 2 des bandes passantes
compatibles avec les applications larges bandes UWB. Essentiellement pour des raisons
d’encombrement, les contre réactions résistives sont presque exclusivement employées en technologie
CMOS. Ces contre réactions évitent 1’introduction d’inductances occupant une surface de silicium trés
importante. La figure 4, prend pour exemple un amplificateur constitué d’un transistor auquel est
appliqué une contre réaction résistive entre le drain et la grille. Dans ce cas, la bande passante a 3 dB

est exprimée par la relation (1) si I’on note A, le gain de I’amplificateur en boucle ouverte [17].

Vvdd

Figure 4 : Amplificateur a contre réaction résistive.
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Afin d’augmenter cette bande passante un fort gain en tension A, et une faible valeur de résistance
R sont nécessaires, mais une trop faible valeur de cette résistance dégrade le facteur de bruit et le gain

de ’amplificateur.

Cette technique associée a la réutilisation de courant est appliquée par Wang [18] pour obtenir un
amplificateur faible bruit large bande fonctionnant dans la bande de fréquence comprise entre
100 MHz et 930 MHz. L’auteur construit son amplificateur décrit par la figure 5 en employant deux

inverseurs auxquels sont appliqués deux contre réactions résistives et deux autres capacitives.

Vdd
| |
H_WL |
| ]
||
[ J 1
Entrée + Sortie + Entrée -
A AAA
Sortie -
K i
| |
. ||

Figure 5 : Amplificateur faible bruit CMOS fonctionnant dans la bande de fréquence 100 MHz-930 MHz.

Dans cette topologie la fréquence maximale est limitée par les capacités Cy et Cyq des transistors.
Afin d’augmenter la bande passante des amplificateurs passe-bas avec ou sans contre réaction, la
technique du “series-peaking” peut étre introduite. Elle consiste & contrebalancer la décroissance du
gain en tension a proximité de la fréquence de coupure de ’amplificateur qui est causée par les
capacités de sortie ramenées en paralléle de la charge d’un amplificateur a charge résistive. Bien

souvent, inductive “series peaking” et contre réaction sont combinées.

Le travail publié par Chang [19] propose la conception d’un amplificateur comportant trois étages
dont le schéma ¢électrique est donné par la figure 6. Cet amplificateur a une bande passante comprise
entre 3 et 6 GHz. Une contre réaction résistive entre le second et le premier étage est employée, le gain
est rendu constant dans la bande passante par I’utilisation de la technique de 1’ “inductive series
peaking” dans le second étage. Cet amplificateur montre une des limites des contre réactions. En effet,
un facteur de bruit supérieur a 4,5 dB est constaté dans la totalit¢ de la bande passante de

I’amplificateur (3-6 GHz).
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Figure 6 : Amplificateur faible bruit a contre réaction résistive entre le premier et le second étage.

Le probléme de I’impact de la valeur de la résistance sur le facteur de bruit de I’amplificateur peut
étre résolu en ajoutant un étage grille ou base commune comme le propose la figure 7 [20]. Un faible
facteur de bruit (environ 3,5 dB jusqu’a 10 GHz) est obtenu par le dimensionnement du premier étage
base commune. L’adaptation large bande est réalisée en ajoutant une inductance entre la base et la
masse d’un amplificateur base commune bande étroite [20]. L ajout de ce premier étage base commue
permet de relacher la contrainte sur la valeur de la résistance Ry nécessaire a 1’adaptation puisque
celle-ci est assurée par 1’étage grille commune. Un gain constant est fourni par I’amplificateur
transimpédance constitué d’un étage émetteur commun suivi d’un amplificateur Darlington avec une
contre réaction résistive entre 1’étage source commune et I’amplificateur Darlington. A titre de
comparaison, un amplificateur transimpédance est proposé par Lee [21] sans ’utilisation de 1’étage
grille commune. Il est congu avec une technologie équivalente (BiCMOS 0,25 um) et obtient un

facteur de bruit supérieur de 0,5 a 1 dB dans toute la bande passante.
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Figure 7 : Amplificateur base commune associée a un second étage transimpédance.

3.2. Amplificateurs a réseaux d’adaptation LC.

Les amplificateurs a contre réaction permettent d’obtenir les bandes passantes nécessaires aux
systétmes UWB mais au prix d’une consommation de puissance relativement élevée en technologie
CMOS. En effet, I’examen de la relation (1) donnant la bande passante d’un amplificateur comme
celui de la figure 4 montre qu’un fort gain et une faible valeur de capacité C,s sont nécessaires pour
obtenir une grande bande passante. Or en technologie CMOS les transconductances des transistors
sont relativement faibles en comparaison de celles obtenues en technologie BiCMOS. Une forte
consommation de courant est alors nécessaire pour obtenir simultanément un gain en tension ou en
puissance important et une bande passante suffisante. Pour obtenir une grande bande passante, une
faible valeur de la résistance Ry est aussi nécessaire mais ceci s’accompagne d’une dégradation du

facteur de bruit et du gain.

Entrée

—]

Figure 8 : Amplificateur utilisant un filtre d’ordre trois comme maille d’adaptation (Bevilacqua).

Pour résoudre ce probléme Bevilacqua [22] propose la conception d’un amplificateur faible bruit
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basé sur I’utilisation d’un amplificateur source commune associé a un filtre de Tchebychev d’ordre
trois de bande passante 3,1-10,6 GHz comme maille d’adaptation. Un gain constant est obtenu dans
I’intégralité de la bande passante par I’utilisation d’une charge inductive en sortie de I’étage cascode

(figure 8).

Cette topologie a été utilisée et améliorée par la suite par Ismail [23] pour concevoir un
amplificateur faible bruit en technologie BICMOS. La principale contribution de cette publication est
la proposition de I'utilisation d’un filtre du second ordre permettant d’éviter en partie la remontée du
facteur de bruit en haut de bande passante constatée dans les résultats de Bevilacqua, cette remontée
étant principalement due a des valeurs importantes des inductances conduisant a de fortes pertes. La

figure 9 en donne le schéma électrique.

10 pF

Figure 9 : Amplificateur utilisant un filtre d’ordre deux comme circuit d’adaptation [23].

Cependant et de fagon générale, les résultats obtenus en technologie BICMOS et CMOS sont
difficilement comparables car les facteurs de qualité des composants passifs sont plus élevés en
technologie BiCMOS. Cela est essentiellement dii aux épaisseurs d’oxydes souvent plus importantes
en technologies BiCMOS. De plus, les transistors bipolaires a hétérojonction SiGe, a génération
technologique équivalente, sont plus performants que les transistors MOS. La table 2 récapitule les
performances relevées dans les publications citées. Nous ne les citons, pour les mémes raisons que

dans le cas des amplificateurs bande étroite, qu’a titre indicatif.



Chapitre 1 Etat de I’art de ’amplification faible bruit CMOS 27

Table 2 Récapitulatifs de quelques LNA larges bandes publiés

Réf | Technologie | Bande-passante Gain NF Technique utilisée Consommation
+ Sacti

[18] CMOS 100-930 MHz 26 dB 4 dB Inv§r§eqrs contre r§a}ctlons 0.6 mW
0,13 pm (p) résistives et capacitives
CMOS 13,5- contre réaction résitive +

[19] 0,18 pm 3-6 GHz 16 dB 4,6-6,7dB inductive peaking 33 mW

’ - n

poj| BICMOS 5y juson, | 229B |57394p| Orille communet contre 132 mW
0,25 uym (p) réaction résitive

[21] BiCMOS 1-10GHz 20dB 2,5-4,4dB| Contre réactions résistives 42,5mW
0,25 pm ()

[22] CMOS 3-10 GHz 13,5dB 2.5-8 dB Filtre ordre 3 .+ inductive 9 mW
0,18 pm (p) peaking

[23] BiCMOS 3-10 GHz 21 dB 2,542 dB Filtre ordre 2 '+ inductive 30 mW
0,25 pm (t) peaking

3.3. Amplification distribuge.

L’émergence des technologies optoélectroniques destinées a un marché sans cesse croissant des
réseaux trés hauts débits (> 10 Gbits/s) nécessite le développement d’amplificateurs dont la bande
passante relative doit étre trés supérieure a plusieurs centaines de pour-cent. Pour 1’obtention de telles
bandes passantes, les méthodes décrites précédemment ne peuvent pas étre utilisées avec succes. Dans
les amplificateurs conventionnels, la mise en paralléle des transistors permet d’accroitre le gain par
addition des transconductances, mais 1’augmentation correspondante des capacités d’entrée et de sortie
limite la fréquence maximale. Ainsi, ces architectures ne résolvent rien car le produit gain-bande reste
constant. Le principe de I’amplification distribuée consiste a additionner les transconductances des
transistors en compensant 1’augmentation correspondante des capacités d’entrée et de sortie par la
réalisation de lignes artificielles de transmission LC. La bande de fréquence n’est alors plus limitée par
ces capacités, mais par la fréquence de coupure des différents trongons de ligne ainsi que par
I’ensemble des pertes introduites dans ceux-ci. La figure 10 montre le schéma électrique d’un

amplificateur distribué de 3 étages cascodes.

o I I T
? - R B

Entrée

Figure 10 : Principe de I’amplification distribuée (3 étages).

La majorité des réalisations publiées jusqu’au début des années 2000 employaient des technologies
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III/V, mais de plus en plus de réalisations sur silicium voient le jour. A notre connaissance, I’'un des
premiers amplificateurs distribués congus en technologie CMOS 0,8 pm, a été¢ publié en 1997 par
Sullivan [24]. 11 utilise les inductances d’un boitier pour synthétiser les lignes de transmission de
I’amplificateur. Les trois étages d’amplification sont des amplificateurs source commune. Un second
article publié par Ballweber [25] en 2000 synthétise les lignes artificielles de transmission a ’aide
d’inductances carrées localisées sur le substrat de silicium. L’auteur est I’un des premiers a proposer le
principe de la division capacitive en sortie des quatre étages d’amplification en technologie CMOS.
Cette technique permet d’égaliser les temps de groupe des deux lignes artificielles de transmission.
L’auteur congoit les étages d’amplification ¢lémentaires avec des amplificateurs source commune. Les
performances obtenues par ces deux amplificateurs sont trés éloignées des résultats actuels sur substrat
de type InP mais ces travaux montrent la faisabilité d’amplificateurs distribués en technologie CMOS
standard. La réduction des tailles des transistors et I’utilisation de ligne micro ruban comme éléments
inductifs permettent d’augmenter de facon considérable la bande passante. Cette démarche a permis a
Shigematsu [26], en utilisant une technologie CMOS 0,18 um, d’obtenir une bande passante de

38 GHz pour un gain en puissance de 5 dB.

L’arrivée des technologies de type SOI (silicon on isolator) permet encore d’accroitre la bande
passante (91 GHz ou 60 GHz contre 38 GHz) [27, 28]. Par exemple, Plouchart [27] propose un
amplificateur comportant 7 étages d’amplification cascode. Il égalise les temps de groupe des deux
lignes de transmission avec des amplificateurs cascodes dont les deux transistors ne sont pas
identiques. C’est a dire qu’il élargit le transistor supérieur pour augmenter la capacité de sortie. Il
choisit également de synthétiser les inductances constituant les lignes d’entrée et de sortie par des
lignes coplanaires dont les pertes sont faibles en technologie SOI. Avec toutes ces techniques 1’auteur
obtient une bande passante de 91 GHz pour un gain de 9 dB. Ellinger [28] utilise lui aussi des
amplificateurs cascodes mais il optimise son amplificateur pour obtenir un facteur de bruit plus faible.
Pour ce faire, il optimise la valeur de la résistance de terminaison de la ligne de grille. L’auteur mesure
un facteur de bruit inférieur a 4 dB jusqu’a 40 GHz alors que la référence [27] mesure un facteur de
bruit proche de 5,5 dB jusqu’a 18 GHz. Comme il ne cherche pas optimiser la bande passante de
I’amplificateur il n’égalise pas les temps de groupe des lignes artificielles. Il réalise les inductances de
ces lignes artificielles avec des lignes micro rubans. Il obtient tout de méme une bande passante de
60 GHz pour un gain proche de 10 dB. Enfin, la mise en place de technique de compensation de pertes
permet d’augmenter la bande passante [29]. Enfin la référence [30] montre que cette technique
d’amplification commence a étre employée pour la conception d’amplificateurs dédiés aux
communications UWB dans la bande 3,1-10,6 GHz. La table ci dessous récapitule les performances

des articles cités.
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Table 3 : Quelques réalisations d’amplificateurs distribués CMOS .

Réf | Technologie I(\Ii?g; bgreess Bande Passante Gain | Consommation Technique

47| CMOS 3 0555GHz | 5dB 54 mwW Source commune
0,8 um inductances boitier

[25] CMOS 4 0.5-5,5GHz 6.5 dB 83.4 mW D1Yl510n capacitive e.n’sortle
0,6 um inductances localisées
CMOS

[26] 8 38 GHz 5dB 140 mW Source commune
0,18 um
CMOS -

[27] 0,12 um SOI 5 4-91 GHz 5dB 90 mW Cascode asymétrique
CMOS Cascode

28] 90nm SOI 4 10-60 GHz 9,7dB 132 mW lignes micro-rubans

[29] CMOS SOl 4 1-26 GHz 7 dB 57 mA Cascodes 11gne§ micro-rubans
0,12 um + compensation de pertes
CMOS

[30] 3 0,03-6,2 GHz 8 dB 9 mW Cascode
0,18 um

4. Conclusion.

L’étude des principales architectures d’amplificateurs faible bruit bande étroite a montré que
I’amplificateur source commune cascode avec dégénérescence inductive de la source permet d’obtenir
un faible facteur de bruit. Cependant, deux problémes persistent. Cette topologie associée a la méthode
de dimensionnement la plus utilisée [3] provoque des valeurs importantes d’inductance de grille L,.
Bien souvent ces valeurs d’inductances ne sont pas intégrables. De méme 1’utilisation d’architectures
comprenant des amplificateurs cascodes semble rendre difficile la conception d’amplificateurs faible
bruit fonctionnant en plus haute fréquence. Pour répondre a ces deux points, le troisiéme chapitre de ce
mémoire est consacré a la description de régles de conception permettant I’intégration totale et la
conception d’amplificateurs faible bruit fonctionnant jusqu’a des fréquences supérieures a la dizaine

de gigahertz.

Nous avons exposé les principales topologies d’amplificateurs faible bruit large bande. Deux
techniques nous paraissent particulierement pertinentes pour 1’obtention et le contréle de la bande
passante des amplificateurs. La premiére technique repose sur 1’utilisation de filtres passifs LC en
échelle comme circuit d’adaptation. Or, cette technique ne permet pas de contréler des bandes
passantes inférieures a 30%. La seconde est I’amplification distribuée qui permet d’obtenir des bandes
passantes trés importantes. Le quatriéme chapitre de ce mémoire présente une méthode de conception
permettant de contrOler les bandes passantes inférieures a 30%. Dans ce chapitre, nous explorons

également les potentialités offertes par I’amplification distribuée en technologie CMOS.
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1. Introduction.

Avec la montée en fréquence des systémes radiofréquences CMOS, I'importance des effets
introduits par les interconnexions est croissante. L.’approche basse fréquence employée jusqu’a présent
par les extracteurs commerciaux de parasites consistait a négliger les effets inductifs et a modéliser les
interconnexions par des réseaux RC. Cette modélisation devient insuffisante pour les systémes
fonctionnant a des fréquences supérieures au gigahertz congus avec des technologies CMOS.
L’approche massivement utilisée en technologies micro-ondes planaires qui consiste a considérer les
interconnexions comme des lignes de transmission n’admettant qu’un seul mode de propagation quasi-

TEM', devient inévitable pour des circuits CMOS radiofréquence ou haute fréquence.

Dans le contexte des technologies silicium, la nature faiblement résistive des substrats et les
couches métalliques constituant les niveaux d’interconnexions, plus fines que celles rencontrées en
technologies I1I/V, augmentent fortement les coefficients d’atténuation des lignes de transmission sur
silicium par rapport aux technologies micro-ondes planaires classiques. De nombreuses techniques
impliquant des modifications coliteuses des procédés de fabrication sont proposées dans la littérature
afin de minimiser le coefficient d’atténuation des lignes de transmission sur les technologies silicium.
A titre d’exemple, citons le micro usinage qui consiste a supprimer le substrat de silicium sous les
lignes coplanaires [1, 2], I'utilisation de substrat haute résistivité (> 150 Qcm) [3] qui permet de
réduire les pertes diélectriques. Les travaux développés a I'IEMN (Institut d’Electronique et de
Microélectronique et de Nanotechnologie) par Six [4] proposent d’intercaler une couche diélectrique
constituée de Benzo Cyclo Buthéne (B.C.B.) entre le substrat de silicium et les interconnexions
radiofréquences fabriquées en or. Les trés faibles pertes diélectriques générées par ce polymére font
qu’il est massivement utilis¢ en technologie MMIC III/V comme couche de passivation entre le
substrat semi-conducteur semi-isolant et les interconnexions. Or, la diminution du coefficient
d’atténuation observée s’accompagne d’une baisse de la permittivité diélectrique effective par rapport
aux lignes sans B.C.B. Ceci impose un allongement géométrique des lignes de transmission par
rapport a une technologie sans B.C.B. pour obtenir une longueur électrique égale. Cependant, des
résultats particuliérement encourageants pour la réalisation de filtres passifs sur une technologie
BiCMOS SiGe dans le domaine des ondes millimétriques ont été publiés par Prigent de I’Université de
Brest [5]. D’autres auteurs proposent d’exploiter le phénoméne d’onde lente obtenu grace a
I’optimisation des structures de propagation basées sur des lignes coplanaires [6]. La table ci-dessous

récapitule les performances obtenues par quelques-unes de ces modifications.

! Mode TEM : Mode transverse électromagnétique, c’est a dire que les composantes longitudinales des champs
électriques et magnétiques sont quasi nulles.
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Table 1.  Etat de I’art de lignes sur silicium.
résistivité du substrat | Technique o dBmm™ 420 GHz | ref
10 Qcm micro usinage lignes cuivre 0,3 [2]
150 Qcm SIO+si haute résistivité 0,3 [3]
10 Qcm B.C.B. 10um lignes Or 0,15 [4]
10 Qcm structure périodique a onde lente 0,3 [6]

Malheureusement ces avancés technologiques ne sont pas encore disponibles dans les technologies

CMOS standard.

L’émergence récente de technologie CMOS offrant des transistors utilisables jusqu’aux fréquences
micro-ondes dépassant les 10 GHz ne s’accompagne pas encore de la présence de modeles
d’interconnexions précaractérisés. Cependant, de nombreux modé¢les physico-¢lectriques de lignes ont
été développés et implémentés dans les logiciels de conception hyperfréquence pour les technologies
micro-ondes planaires. Les modeles utilisés dans la majorité des logiciels commerciaux
hyperfréquences décrivent les lignes, qu’elles soient microrubans ou coplanaires, par leurs géométries.
Leurs parameétres secondaires en sont déduits. Ces modeles a description géométrique, sont basés
essentiellement sur les travaux d’Hammerstad [7] et de Kirsning [8] pour les lignes microrubans et sur
les travaux de Gione [9] et Wheeler [10] pour les lignes coplanaires. Ces modeles ne peuvent pas
représenter la complexité des substrats CMOS car ils supposent par exemple que les plans de masse
peuvent étre considérés comme continus et massifs, qu’aucune passivation n’est présente sur le
circuit... Or une passivation est présente et les plans de masse ne peuvent pas étre massifs : bien
souvent ceux-ci doivent comporter des trous dans une part grandissante des technologies CMOS. De
plus il ne semble pas possible dans ce type de modeles de décrire un substrat semi-conducteur a faible
conductivité synonyme de fortes pertes diélectriques. Il devient nécessaire de les adapter ou bien de
recourir a une description de la ligne par ses paramétres primaires ou secondaires sans considération
géométrique. Une des solutions, que nous choisissons, est d’avoir recours au modele TLINP du

logiciel A. D. S. [11] qui décrit une ligne quasi-TEM uniquement par ses paramétres secondaires.

De plus en plus de circuits CMOS fonctionnant dans le domaine des ondes millimétriques sont
publiés. A ces fréquences, I’effet des discontinuités et des interconnexions n’est plus négligeable, et
leur prise en compte devient nécessaire. Deux approches complémentaires sont possibles, la premiére
consiste a concevoir les circuits sans tenir compte des discontinuités, a simuler électromagnétiquement
I’ensemble des interconnexions avec les discontinuités puis a retoucher le circuit. Ce processus itératif
peut s’avérer coliteux en terme de temps et de ressources de calcul. Pour éviter cela, nous proposons
d’adapter les modéles existants des principales discontinuités rencontrées dans les circuits comme les

T, les coudes a 90°, les courts-circuits et les circuits-ouverts en adoptant les méthodes d’extraction
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regroupées dans I’ouvrage de Gutpa [12]. Afin de comparer le gain de temps, nous avons développé
deux circuits d’adaptation coplanaires en utilisant les deux méthodes. Le développement suivant la
premiére approche globale a nécessité de nombreuses simulations électromagnétiques d’ajustement
alors que la seconde, apres le développement des modéles des discontinuités, permet de réaliser les
retouches a l’aide de simulations électriques beaucoup plus rapides. Une seule simulation
¢électromagnétique de confirmation devient suffisante. Pour information, la simulation
¢lectromagnétique d’une maille d’adaptation sur un ordinateur de bureau muni d’un processeur 32 bits
cadencé a 2,4 GHz et muni de 3 Goctets de mémoire nécessite plusieurs heures alors que la simulation
du méme circuit décrit par des modéles électriques ne nécessite que quelques secondes sur le méme

ordinateur.

L’objet de ce second chapitre est de concevoir, de caractériser et de modéliser des interconnexions
haute-fréquence que nous souhaitons exploiter jusqu’aux fréquences millimétriques. Grace a ce travail
nous pouvons prendre en compte les interconnexions et les employer comme ¢léments passifs dans les

conceptions présentées dans les chapitres suivants de ce mémoire.

Dans un premier temps, nous présentons la description générale des lignes intégrables en

technologie silicium avec leurs principales caractéristiques.

Dans un second temps, nous décrivons la technologie a notre disposition ainsi que les principales
contraintes technologiques imposant des modifications structurelles par rapport aux technologies

micro-ondes des lignes de transmissions.

Dans un troisiéme temps, nous présentons le modele que nous employons avec son domaine de
validité ainsi que sa procédure d’extraction. Ce modele est basé sur une représentation par

I’intermédiaire des paramétres secondaires (Z, ¥, €.x) de la ligne.

Dans un quatriéme temps, nous présentons les paramétres secondaires (Z., Y, €.) des lignes

microrubans et coplanaires congues.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée aux méthodes d’extraction des modéles équivalents

des principales discontinuités que nous rencontrons dans nos circuits hautes fréquences.
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2. Différentes lignes de transmission en technologies CMOS standard.

Les lignes usuellement employées pour la conception de circuits micro-ondes et millimétriques

sont les lignes microrubans et les lignes coplanaires.

Les lignes microrubans sont constituées d’un plan de masse et d’une ligne signal séparés par un
diélectrique d’épaisseur H et de permittivité diélectrique relative g,. Dans les technologies silicium
actuelles offrant jusqu’a sept niveaux métalliques, si une configuration a plan de masse métallique est
retenue, le premier niveau est souvent consacré a la réalisation du plan de masse et le dernier niveau,
plus épais, a la réalisation du ruban signal. Cette configuration impose de réaliser les retours de masse
par des vias et I’acceés aux composants actifs, situés sous le premier niveau de métallisation, oblige a

interrompre le plan de masse.

La seconde catégorie d’interconnexion haute-fréquence est formée par les lignes coplanaires qui
sont généralement moins employées. Cependant leurs caractéristiques dans le domaine millimétrique,
notamment en terme de coefficient d’atténuation et de dispersivité, rendent leur utilisation attrayante.
Contrairement aux lignes microrubans, le plan de masse, divisé en deux, est rapporté sur le méme
niveau métallique de part et d’autre de la ligne signal. Il n’est plus nécessaire ni de réaliser les retours

a la masse par des vias, ni d’interrompre le plan de masse pour connecter les transistors.

2.1. Différents régimes de propagation des lignes de transmission sur
silicium.
Les lignes de transmission sur substrat de silicium admettent trois régimes de propagation quasi-TEM

qui se différencient par la nature des pertes [3, 13, 14]. Ils se décomposent en fonction des fréquences

croissantes comme suit.

e Un régime a onde lente qui apparait en basse fréquence et dans les substrats de faible
résistivité. Dans ce régime, le champ magnétique s’étend dans le silicium alors que le
champ électrique ne peut y pénétrer, car le substrat se comporte comme un conducteur a
pertes. Ce mode est caractérisé par une forte valeur de la permittivité électrique effective
€.f supérieure ou égale a la permittivité diélectrique relative du silicium gg;. Il est
susceptible d’apparaitre en dessous de la fréquence de relaxation des porteurs majoritaires

dans le substrat de silicium de conductivité og; Fs; donnée par la relation (1).
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e Un régime diélectrique ou les pertes sont majoritairement diélectriques, ce régime apparait

aux fréquences intermédiaires.

e Un régime a effet de peau ou le substrat se comporte comme un conducteur de conductivité
Gs. Aucun des deux champs électrique et magnétique ne s’étend au-dela de 1’épaisseur de
peau. Les pertes sont principalement métalliques. Ce régime apparait au dessus de la

fréquence de coupure de I’effet de peau dans les métaux d’épaisseur t et de résistivité pme

Q).

_ pmet
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Hasegawa [13] propose de discriminer ces régimes a ’aide de la variation de la permittivité

électrique effective. Les régimes se caractérisent alors de la fagon suivante.
e Lerégime d’onde lente est caractérisé par une valeur de ¢ supérieure ou égale a ;.

e Le régime diélectrique est caractérisé par une forte variation de la valeur de & tout en

restant inférieure a £.;.

e Lerégime a effet de peau est caractérisé par une valeur de &g quasi constante.

3. Description et extraction du mod¢le équivalent.

Comme nous I’avons vu précédemment, 1’utilisation directe des modéles de ligne microruban ou
coplanaire disponibles dans les logiciels de conception commerciaux hyperfréquences est difficile
voire impossible. Nous choisissons de ne pas employer ces modeles et d’utiliser un modéle décrivant
les lignes quasi-TEM par leurs paramétres secondaires. Nous extrayons les paramétres de ce modele a
I’aide de simulations électromagnétiques 3D réalisées a 1’aide du logiciel HFSS de la société Ansoft.
Les simulations électromagnétiques sont des processus de calcul lourds en temps et en ressources
mémoire. Méme s’il devient envisageable de simuler des portions de circuit comme des mailles
d’adaptation, les temps de simulation nécessaires ne permettent pas de concevoir entiérement des
circuits sans avoir recours a des modeles paramétrables géométriquement ou par leurs parametres

primaires ou secondaires. L’une des difficultés de ces simulations est I’évaluation des pertes



Chapitre 2 Conception et modélisation d’interconnexions en technologie CMOS 40

métalliques basse fréquence dues en partie a la résistance métallique continue des interconnexions. En
effet, cette prise en compte nécessite un maillage fin des conducteurs métalliques augmentant
énormément le temps de simulation. Par contre, lorsque le régime d’effet de peau est parfaitement
¢établi, la description des métaux par leur impédance de surface est suffisante pour déterminer
I’ensemble des pertes métalliques. Les métaux ne sont plus discrétisés et le temps de simulation en est

fortement diminué. Deux cas se présentent alors aux concepteurs.

e Un premier cas ou la prise en compte de la résistance basse fréquence n’est pas nécessaire
parce que le circuit comprenant les interconnexions fonctionne a des fréquences telles que la

description par une impédance de surface suffit.

e Un second cas ou les dimensions du circuit ou la fréquence de fonctionnement sont tels que la
résistance basse fréquence doit étre prise en compte. Deux solutions sont envisageables, la
premiére consiste a simuler 1’interconnexion avec un maillage des métaux, la seconde consiste
a ajouter a un modele haute fréquence obtenu par une simulation sans maillage des métaux, la
résistance continue calculée grace a la résistance carrée disponible dans les données

technologiques du procédé de fabrication.

Dans toute la suite de ce chapitre les résultats présentés sont obtenus, sauf indication contraire, sans

maillage des métaux.

3.1. Description du mod¢le équivalent.

L’ensemble des modéles disponibles dans la littérature suppose généralement que les lignes de
transmission sont mono-mode quasi-TEM. Une des modélisations possibles d’une ligne de

transmission repose sur sa description par un quadripéle RLCG comme celui décrit par la figure 1.

Ldx Rdx
TR —AAN o
Cdx — Gdx

Figure 1 : Schéma équivalent R L C G d’un troncon de ligne quasi-TEM.
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Les deux principales limitations de ce modéle sont d’une part la difficulté de la représentation de
lignes de longueur électrique supérieure a 30° et d’autre part la difficulté de la description dans les
logiciels hyperfréquences commerciaux d’une résistance variant avec la fréquence qui est rendue
nécessaire par I’effet de peau. Pour résoudre ces deux problémes nous choisissons d’utiliser le modéle
TLINP du logiciel A.D.S. de la société Agilent qui permet de décrire une ligne de transmission quasi-
TEM par ses paramétres secondaires [11] dépendants de la fréquence. Il permet également de déclarer
séparément les pertes métalliques, modélisées par I’équation (3), et les pertes diélectriques modélisées
par 1’équation (4). Cette définition séparée des pertes rend possible la prise en compte d’un caractére
dispersif des lignes [11]. Dans I’équation (3) décrivant les pertes métalliques, le coefficient A
représente les pertes métalliques a la fréquence f,. Les pertes diélectriques sont décrites par la relation
(4) ou la tangente de I’angle de pertes tan(d) doit étre déclarée a la méme fréquence fy. De cette valeur

est déduite une conductance de pertes di¢lectrique (G).

AO\F (3)

G oc 27 f tan (5 “4)

Malheureusement ce modéle ne tient pas compte de la variation de I’inductance linéique avec la
fréquence, mais les simulations tendent & montrer que cette variation n’est importante qu’aux
fréquences inférieures a 5 GHz dans le cas de notre technologie. Avec la figure 2, nous comparons les
variations relatives de I’inductance lin€¢ique obtenue par la simulation de deux lignes coplanaires 1’une

de 50 Q, I’autre de 88 Q et une derniére microruban de 27 Q.

1.8 - . . . ; ,

1.6

—o— ligne micro ruban 27 Q
—2— ligne coplanaire 50 Q
—o— ligne coplanaire 88 Q 7

1.2

.
- 0 ()
_"-_n=‘_ i_—_ﬁ—a

10 20 30 40
Fréquence, GHz

1.0

Figure 2 : Variation de I’inductance linéique réduite de différentes lignes en fonction de la fréquence.
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Le modele TLINP reste une approximation suffisante pour la conception de circuit fonctionnant a
des fréquences supérieures a environ 5 GHz dans le cas particulier de la technologie qui est a notre
disposition. Cette fréquence limite est dépendante de I’impédance caractéristique et du type de ligne

(coplanaire ou microruban).

La conception de certains amplificateurs nécessite des lignes longues de plusieurs millimétres ou
de portions de circuits passifs constituées de plusieurs trongons de ligne de transmission dont la
résistance basse fréquence totale n’est pas négligeable. Cette résistance métallique continue n’est pas
prise en compte ni par le modeéle TLINP ni par les simulations électromagnétiques lorsque les
conducteurs métalliques ne sont pas maillés. La résistance métallique basse fréquence doit étre ajoutée

au modele pour obtenir une caractérisation du comportement basse fréquence de la ligne.

Pour valider cette démarche, nous comparons les coefficients de transmission (S;;) d’une ligne
coplanaire de 2 mm obtenue par le modele TLINP avec et sans la résistance DC et les mesures (figure
3). Si le circuit ne fonctionne pas aux fréquences inférieures a 1’apparition du régime d’effet de peau
(entre 15 et 20 GHz dans notre technologie et suivant les lignes considérées ) cette prise en compte

n’est pas nécessaire.

-1.0
—o— Mesure

—a— TLINP+R

15 —4—TLINP sans R _

S,,, dB

10 20 30
Fréquence, GHz

Figure 3 : Coefficient de transmission d’une ligne coplanaire d’impédance caractéristique 88 Q, longueur 2 mm.

3.2. Extraction du mode¢le équivalent.

Nous extrayons les parameétres du modele TLINP a partir de la matrice de répartition mono-mode
de la ligne a étudier obtenue par une simulation électromagnétique 3D. Nous nous basons sur la

méthode décrite par Diirr [14]. La définition des matrices de répartition est disponible dans la
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publication de Kurokawa [15]. En notant Z, I’impédance de normalisation, Z. I’impédance
caractéristique de la ligne et y la constante de propagation du mode fondamental quasi-TEM se
propageant dans une ligne de longueur 1. Les relations (5) et (6) donnent I’impédance caractéristique

Z. et la constante de propagation y du mode fondamental de la ligne.

ZC:Z)(L45“+QJ_LWSM—QJ] )

1_(S11+S21) 1_(*5'11_521)

7=2Arctanh [1+(S“_S21)'1_(S“+SZI)J (6)
) 1_(S11_S21) 1'*'(SH—FSZI)

Connaissant les relations (7) et (8), nous extrayons de la constante de propagation le coefficient
d’atténuation de la ligne o (9) et la permittivité diélectrique effective complexe .4 (10) en fonction de
la fréquence. Dans ces expressions Cy désigne la vitesse de la lumiére dans le vide et p, la perméabilité

magnétique relative du substrat que nous supposons unitaire dans la suite de ce mémoire.

y=a+jp (7

/= (g;ff _jg;ﬁ‘)ﬂra)z ®
Cy
a=Re(y) ©)
C 2

: . 740
Er =&, — JE . = 10
eff eff J eff [a)ﬂrJ ( )

De I’expression (10) nous déduisons la tangente de 1’angle de pertes définie par la relation.

tan (8) =2 (11)

ge.// '

4. Description de la technologie utilisée.

La technologie CMOS a notre disposition repose sur un substrat de résistivité 10 Qcm, valeur
environ dix fois supérieure a la résistivité des substrats des technologies CMOS dédiées a la
conception de circuits purement numériques. Cette augmentation permet d’obtenir des éléments
passifs plus performants qui rendent possible le développement de circuits intégrés analogiques ou

mixtes fonctionnant en plus haute fréquence.
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Les recherches sur les interconnexions et la physique de migration des métaux dans les oxydes ont
permis de développer des technologies sur substrat silicium dont les interconnexions métalliques,
habituellement en aluminium, sont réalisées en cuivre de conductivité supérieure. Cela permet de
réduire les pertes métalliques dans les interconnexions. La figure 4 donne une vue schématique en
coupe de la technologie utilisée. Pour des raisons de confidentialité, les dimensions ne sont pas

exactes.

1um Si;N, 2 ym

SiO

Figure 4 : Vue en coupe des niveaux métalliques de la technologie utilisée.

La diminution de la longueur des transistors et 1’augmentation correspondante de leur densité
nécessitent des interconnexions de plus en plus proches. Cette proximité implique la réduction des
dimensions géométriques des interconnexions qui nécessite I’amincissement des niveaux métalliques.
Ces modifications technologiques rendent impossible le dépdt de surfaces métalliques trop
importantes provoquant des dislocations et des décollements des métaux nuisibles au fonctionnement
des circuits. Par exemple, la technologie a notre disposition ne permet pas le dépot de surfaces
métalliques pleines de largeur supérieure a une dizaine de micrométres. Cette limitation interdit
notamment la réalisation de plan de masse massif. Une solution pour résoudre ce probléme est d’y
pratiquer des trous ou de les fragmenter afin de respecter les régles technologiques. Cette limitation

impose également une largeur maximale d’environ une dizaine de micrometres pour les lignes.

5. Conception de lignes de transmission en technologie CMOS.

5.1. Etude des lignes microrubans.

Nous souhaitons utiliser les lignes microrubans comme interconnexions blindées vis a vis du bruit
provenant du substrat dans les blocs radiofréquences d’un systéme sur puce (SOC). Dans ce type de
systtme, la méme puce comprend toutes les fonctions nécessaires aux communications
radiofréquences. Sur le méme substrat doivent cohabiter des fonctions analogiques haute et basse
fréquence ainsi que des fonctions numériques. Ces fonctions injectent des courants dans le substrat qui

sont collectés dans I’ensemble des jonctions des circuits présentes sur la puce et par les
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interconnexions de la partie haute fréquence. Il en résulte un couplage électrique entre les différentes

fonctions de la puce.

Une autre approche du phénomene consiste a étudier ce probleme d’un point de vue
électromagnétique. Une fonction numérique peut étre considérée comme un excitateur du substrat qui
injecte une onde électromagnétique dans le substrat. Comme les champs électriques et magnétiques
mis en jeux sont faibles, nous proposons une modélisation du substrat par les coefficients d’une
matrice de répartition utilisant comme plan de référence du quadripdle I’accés de substrat de la
fonction logique et I’acces de substrat de la fonction analogique. Nous avons utilisé ce principe pour

étudier des structures de blindage comme des plans de masse.

Nous simulons, de cette fagon, D’efficacité de la présence d’un plan de masse entre les
interconnexions de la maille d’entrée de I’amplificateur faible bruit et le substrat du circuit. Nous
excitons le substrat du circuit a une distance de 650 um a 1’aide d'une ligne microruban dont une
extrémité est connectée au substrat, la victime est une ligne microruban de longueur 200 pm. Nous
simulons ce circuit avec un plan de masse constitué du niveau de métal M, et le méme circuit sans

plan de masse sous la ligne victime.

La figure 5 donne le résultat d’une simulation électromagnétique. Nous y observons une forte
réduction du coefficient de couplage entre la ligne victime et I’excitateur lorsqu’un plan de masse est

intercalé entre le substrat et I’interconnexion victime.
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Figure 5 : Efficacité d’un plan de masse pour la diminution du couplage par le substrat.
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Un second avantage d’un plan de masse métallique réalis¢é avec un des premiers niveaux
d’interconnexions est qu’il permet de réduire I’influence du substrat sur les pertes diélectriques [16]

(figure 6).

1.4 - . - T : .
r—e— avec plan de masse métallique

0 5 10 15 20
Fréquence, GHz

Figure 6 : Comparaison du coefficient d’atténuation de deux lignes microrubans w = 12 um.

A titre d’exemple, nous comparons sur la figure 6 les coefficients d’atténuation de deux lignes de
largeur 12 um, I’'une avec un plan de masse métallique et 1’autre ou le rdle de plan de masse est rempli
par le substrat de silicium. Dans le cas d’une ligne sans plan de masse métallique, nous observons une
forte augmentation des pertes pour les fréquences supérieures a environ 3 GHz causée par la faible

résistivité du substrat silicium lorsqu’il joue le réle de plan de masse (figure 6).

5.1.1. Description générale de la ligne microruban.

Comme nous I’avons expliqué précédemment, les régles technologiques rendent impossible la
fabrication de plans de masse massifs et continus de grande taille. Nous choisissons de fabriquer ce
plan de masse avec le premier niveau de métallisation en pratiquant les trous nécessaires au respect
des regles technologiques. Nous utilisons le dernier niveau métallique plus épais comme ligne signal
afin de limiter la résistance de pertes métalliques et d’augmenter la distance entre le plan de masse et
la ligne signal. La figure 7 donne une vue de dessus et en coupe de la ligne microruban telle que nous

la réalisons dans la technologie a notre disposition.
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ligne signal 0,5<W<12 ym masse
«—>
g=7 ¢T=1pm Si;N,
h=3um Sio
g =4 !

Figure 7 : Vue de dessus et en coupe d’une ligne microruban avec plan de masse a trou.

5.1.2. Caractérisation des différents régimes de propagation.

Nous caractérisons I’apparition du régime di¢lectrique, d’onde lente et d’effet de peau en tracant la
courbe de la figure 8 qui décrit les variations fréquentielles de la permittivité diélectrique effective

d’une ligne microruban de 12 pm de large extraite par la relation (10).
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Figure 8 : Partie réelle de la permittivité di€lectrique effective d’une ligne microruban en fonction de la
fréquence (W=12 pum).
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Nous déduisons de cette figure que le régime d’onde lente n’est pas présent aux fréquences
supérieures a 500 MHz, de plus pour des fréquences supérieures a 1 GHz la permittivité diélectrique
effective varie peu. En conséquence, le modele TLINP est suffisant pour décrire la ligne microruban

présentée au-dela de 1 GHz.

5.1.2.1. Caractéristique des lignes microrubans.

Les figures 9 et 10 donnent les caractéristiques extraites grace aux expressions (7) a (11), des lignes
obtenues dans la configuration retenue a la fréquence centrale de fonctionnement (2,45 GHz) d’un
amplificateur faible bruit dont la conception est présentée dans ce mémoire. Nous avons superposé sur
la figure 9 les impédances caractéristiques obtenues sans passivation et sans trou a celle obtenue dans

la configuration décrite par la figure 7.

180

I —4&— sans passivation
160

sans trou dans le plan de masse -

140 I 4 —8— avec passivation et
trous sans le plan de masse

120 |
c 100
N gol

60|

40

20!

largeur du ruban signal, W

Figure 9 : Impédance caractéristique d’une ligne microruban en fonction de la largeur du ruban signal a
2,45 GHz.

La ligne microruban simulée sans passivation et sans trou dans le plan de masse est
géométriquement beaucoup plus proche des modéles génériques implantés dans le logiciel A.D.S. A
elle seule, la différence d’impédance caractéristique provoquée par la présence de la couche de
passivation justifie le développement de nos propres modéles. Nous souhaitons minimiser le
coefficient d’atténuation afin de réduire les pertes introduites par les interconnexions. De la figure 10
nous déduisons qu’en se limitant aux lignes réalisables sans ruban signal troué, le choix d’une
impédance caractéristique de 27 2 s’impose. Nous obtenons cette impédance caractéristique pour un

ruban de largeur 12 um (figure 9).
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Figure 10 : Coefficient d’atténuation d’une ligne microruban en fonction de son impédance caractéristique a
2,45 GHz.

5.1.2.2. Comparaison simulations €électromagnétiques-modele.

Nous extrayons I’ensemble des parameétres du modele TLINP présenté au paragraphe 3.1 grace aux
équations (5) a (11). Nous proposons la comparaison des comportements obtenus par la modélisation
reposant sur le modele TLINP du logiciel A.D.S. et le résultat de la simulation électromagnétique 3 D

d’une ligne de d’impédance caractéristique 27 Q.
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Figure 11 : Comparaison modele simulation pour une ligne microruban de 27 Q
coefficient de réflexion, dimensions 12 pm x 350 pm.
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Figure 12 : Comparaison mode¢le simulation pour une ligne microruban de 27 Q 12 pm x 350 um
coefficient de transmission, dimensions 12 pm x 350 pm.

Nous observons un bon accord (figures 11 et 12) entre les simulations électromagnétiques et le

modele sur une plage de fréquence allant jusqu’a 40 GHz.

5.1.3. Lignes microrubans pour I’amplification millimétrique.

5.1.3.1. Description générale des lignes microrubans millimétriques.

Nous souhaitons concevoir des amplificateurs fonctionnant dans la bande de fréquence comprise
entre 24 et 29 GHz utilisant des éléments passifs localisés. A ces fréquences, les effets des
discontinuités introduites dans le plan de masse imposées par les régles de dessin propres aux
inductances sont trés difficiles a simuler et a modéliser. En effet, une rupture du plan de masse a
environ 50 pm des inductances qui facilite la génération de mode d’ordre supérieur, est imposée par
les régles de dessin. Devant la difficulté de modélisation de tels phénomenes, nous choisissons de ne
pas utiliser de plan de masse étendu. Nous le remplagons par un plan de masse limité a un ruban plein
unique de métal 1 comme le montre la figure 13. Avec cette topologie particuliére, le signal peut étre

acheminé sans rupture d’impédance méme a proximité des inductances.
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Figure 13 : Ligne microruban avec plan de masse « étroit » pour amplification millimétrique.

Les cartes des champs E et H présentées par les figures 14 et 15, obtenues par simulations
¢électromagnétiques montrent que la largeur du plan de masse est suffisante pour minimiser 1’influence

du substrat sur les pertes diélectriques.
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Figure 14 : Carte du champ E.
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Figure 15 : Cartes du champ H.
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5.1.3.2. Caractéristiques des lignes microrubans millimétriques.

Les régles technologiques nous permettent d’obtenir des impédances caractéristiques comprises

entre 27 Q et 80 Q pour des lignes de largeur comprise entre 12 um et 0,5 um (figure 16).
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Figure 16 : Impédance caractéristique de la ligne microruban avec plan de masse de 12 pm en fonction de la
largeur du ruban signal a 25 GHz.

Aux fréquences considérées, les pertes sont majoritairement métalliques et le régime d’effet de
peau est établi, le courant ne circule plus que dans la périphérie des métaux. A 25 GHz la profondeur
de I’effet de peau o est de 0,4 um. En conséquence, les pertes augmentent fortement pour des lignes de
largeur inférieure a 2,5 pm (environ 69) soit d’impédance caractéristique supérieure ou égale 50 Q.
Lorsque la largeur du ruban est supérieure a la profondeur de peau, le courant circule majoritairement
dans sa périphérie sur une €paisseur proche de 39, il en résulte que les coefficients de pertes des lignes
d’impédance caractéristique inférieure a 50 ) varient peu en comparaison des variations observées

pour les lignes d’impédance caractéristique plus importante.

Sur la figure 17, nous observons des coefficients d’atténuation importants pour les fortes
impédances caractéristiques. Nous privilégions les lignes de faible impédance caractéristique pour les
connexions d’éléments entres eux, néanmoins il peut s’avérer nécessaire d’augmenter cette impédance

caractéristique au détriment des pertes introduites pour la connexion d’éléments passifs localisés.
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Figure 17 : Coefficient d’atténuation en fonction de I’'impédance caractéristique de la ligne a 25 GHz.

5.1.3.3. Comparaison simulations électromagnétiques-modele.

De méme qu’au paragraphe 5.1.2.2 nous extrayons les parameétres du modele TLINP présenté au
paragraphe 3.1 grace aux équations (5) a (11). Sur les figures 18 et 19 nous présentons la comparaison
des comportements obtenus par la modélisation reposant sur le modéle TLINP du logiciel A.D.S. et le
résultat de la simulation électromagnétique 3 D d’une ligne microruban millimétrique d’impédance

caractéristique 30 Q (W = 10 pm) et de longueur 600 um.
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Figure 18 : Comparaison mode¢le simulation pour une ligne microruban pour applications millimétriques de
30 Q : Coefficient de réflexion, dimensions 10 um x 600 pm.

Nous observons un bon accord (figures 18 et 19) entre les simulations électromagnétiques et le

modele sur une plage de fréquence comprise entre 5 et 40 GHz, seule une différence de la phase du
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parameétre S;; maximale de 10° est observée en dessous de 5 GHz.
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Figure 19 : Comparaison modele simulation pour une ligne microruban pour applications millimétriques de
30 Q Coefficient de transmission, dimensions 10 pm x 600 pm.

5.2. Etude des lignes coplanaires.

Comme nous venons de le voir, [’augmentation des pertes métalliques pour les lignes microrubans
de fortes impédances caractéristiques rend leur ['utilisation problématique en haute-fréquence pour des
impédances caractéristiques élevées. Nous comparons, dans le cas de notre technologie, les
coefficients d’atténuation de lignes coplanaires et microrubans. Nous tragons, sur la figure 20, les

résultats obtenus a 40 GHz en fixant la largeur du ruban signal des lignes coplanaires a 3 um.
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Figure 20 : Comparaison du coefficient d’atténuation d’une ligne microruban et d’une ligne coplanaire a
40 GHz.
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Nos résultats de simulations ainsi que des résultats obtenus par Six [4] et Viallon [16] montrent que

les lignes coplanaires sont préférables pour les impédances caractéristiques élevées.

5.2.1. Description générale des lignes coplanaires.

La ligne coplanaire, décrite figure 21, est constituée de deux plans de masse et d’un ruban signal
sur un méme niveau métallique. Nous notons G la distance entre un plan de masse et la ligne signal et
W la largeur du ruban signal. L’impédance caractéristique de la ligne coplanaire dépend du couple de

valeurs W et G.

Metalisation

b)

Figure 21 : Description géométrique d’une ligne coplanaire.
a) vue de dessus b) vue en coupe.

Lorsque les deux plans de masse ne sont pas reliés, ce type de ligne de transmission admet deux
modes guidés quasi-TEM, un mode fente et le mode coplanaire. Ces deux modes sont parfaitement
dégénérés, c’est a dire qu’ils possédent exactement la méme constante de propagation y. La figure ci-

dessous donne la carte du champ électrique de ces deux modes.

Figure 22 : Carte du champ électrique mode coplanaire, mode fente.

Le mode désiré est le mode coplanaire, la structure doit étre modifiée en fixant au méme potentiel
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les deux portions de plan de masse afin d’interdire la propagation du mode fente. Pour cela nous
ajoutons un court-circuit réalisé avec le niveau de métallisation immédiatement inférieur et le plus
court possible pour que 1’équipotentialité des plans de masse soit obtenue en trés haute fréquence. Ces
ponts doivent également étre placés le plus proche possible des discontinuités comme les coudes ou
les T qui peuvent générer le mode fente parasite. La ligne obtenue est alors monomode quasi TEM tant

que le pont réalisé est court devant la longueur d’onde guidée transversale.

Les régles technologiques limitent la ligne signal a une largeur comprise entre une dizaine de
micrometres et 0,5 um. Les plans de masse doivent étre suffisamment larges pour ne pas influencer
I’impédance caractéristique et limiter 1’apparition de modes d’ordre supérieur [16]. Nous choisissons
une largeur supérieure a 50 um a partir de laquelle ’'impédance caractéristique est quasiment
indépendante de la fréquence en régime d’effet de peau. Or, la limite technologique de largeur de
ruban métallique maximale nous impose de fragmenter les plans de masse en plusieurs rubans
métalliques. La distance entre les différents fragments du plan de masse doit étre suffisamment faible
pour interdire le guidage d’un mode fente entre deux portions de plan de masse. Ceux-ci sont fixés au
méme potentiel a I’aide des ponts décrits précédemment. Dans cette configuration aucun mode fente
parasite ne semble étre guidé jusqu’a 100 GHz et les parameétres secondaires de la ligne ne semblent
pas étre affectés par la fragmentation des plans de masse jusqu’a cette fréquence. La figure 23 montre

la structure finale en prenant comme exemple un circuit simple stub avec court-circuit.

i melTn Ponts

Figure 23 : Exemple de dessins des masques de ponts (circuit simple stub).

La distance entre le plan masse et la ligne signal (G) est limitée a 0,5 um par la distance minimale
possible entre deux rubans métalliques. Il n’existe pas de limite technologique pour la distance G
maximale, celle ci sera d’ordre physique. En effet pour des distances trop grandes le couplage entre les
plans de masse et le ruban signal n’existe plus et le mode guidé coplanaire disparait. De plus, comme
nous souhaitons limiter les pertes, il est préférable de ne pas augmenter la distance G au-dela d’une

dizaine de micrométres, au-dela de cette valeur le coefficient d’atténuation augmente de nouveau de
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facon significative pour une faible augmentation d’impédance.

5.2.2. Caractérisation des différents régimes de propagation.

Nous caractérisons ’apparition des régimes dié¢lectrique, d’onde lente et métallique en tracant la
courbe de la figure 24 qui décrit les variations fréquentielles de la permittivité di¢lectrique effective de

la ligne considérée.
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Figure 24 : Constante dié¢lectrique d’une coplanaire de 88 Q en fonction de la fréquence W=3 um G=10 um.

Nous déduisons de cette figure que le régime d’onde lente n’apparait qu’en trés basse fréquence (en
dessous du gigahertz). Sa prise en compte n’est nécessaire que dans les systémes fonctionnant en basse

fréquence ou large bande incluant les basses fréquences.

5.2.3. Caractéristiques des lignes coplanaires.

Nous utilisons nos lignes coplanaires dans deux amplificateurs, 1'un fonctionnant en bande K
(24 GHz) dont la conception est présentée au chapitre 3 et un amplificateur distribué dont la bande
passante mesurée dépasse 40 GHz (chapitre 4). Nous présentons les différentes caractéristiques des
lignes coplanaires a 40 GHz. Nous les obtenons grace a une simulation €électromagnétique des lignes
sur une bande de fréquence comprise entre 1 et 80 GHz. Nous obtenons la gamme d’impédances

caractéristiques présentée figure 25 pour une ligne coplanaire dont le ruban signal mesure 3 um.
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Figure 25 : Impédance caractéristique d’une ligne coplanaire pour un ruban signal de 3 um a 40 GHz.

La figure 26 donne le coefficient d’atténuation o, la figure 27 la permittivité diélectrique . et la
tangente de I’angle de pertes tan(d) a la fréquence de 40 GHz. Les valeurs de o, déclarées dans le
composant sont obtenues par optimisation sur les parties réelles de la constante de propagation et de

I’impédance caractéristique.
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Figure 26 : Coefficient d’atténuation en fonction de I’impédance caractéristique pour deux lignes coplanaires
w=3umetw=06 um a40 GHz.

Nous extrayons les valeurs de tan(d), qui quantifient les pertes diélectriques, grace a la relation
(11). Les valeurs extraites tracées figure 27 nous montrent, que pour les faibles valeurs d’impédances
caractéristiques les pertes prépondérantes semblent étre de nature métallique. En effet, pour les faibles

impédances, nous observons une valeur cinq fois plus faible de la tangente de I’angle de perte tan(d)
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par rapport aux impédances caractéristiques les plus ¢€levées. En conséquence, pour diminuer
I’ensemble des pertes des lignes de faibles impédances caractéristiques nous augmentons la largeur du
ruban de signal W. Cette augmentation nous permet de diminuer les pertes globales pour les faibles

impédances caractéristiques comme le montre la figure 26.
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Figure 27 : g 4 et tan(d) pour une ligne coplanaire a 40 GHz (W =3 pum).

Pour les impédances caractéristiques plus ¢levées cette diminution des pertes métalliques
s’accompagne d’une augmentation plus importante des pertes diélectriques. Finalement,
I’¢élargissement du ruban signal permet de diminuer les pertes globales pour les faibles impédances
caractéristiques jusqu’a une valeur proche de 60 QQ dépendante de la technologie. Au-dela de cette
valeur, nous pensons que la diminution des pertes métalliques provoquée par 1’élargissement du ruban

signal est contrebalancée par une augmentation plus importante des pertes di¢lectriques.

5.2.4. Comparaison simulations ¢lectromagnétiques-modele.

Nous proposons la comparaison des comportements obtenus par la modélisation a 1’aide du
composant TLINP et la simulation ¢électromagnétique d’une ligne coplanaire d’impédance
caractéristique 88 Q de 350 um de long. Les deux figures 28 et 29 montrent un bon accord entre les
simulations électromagnétiques et le modele TLINP dans la totalité de la plage de fréquence de la

simulation électromagnétique (1-80 GHz).

Nous avons implémenté cette ligne sur un circuit de test ainsi que deux lignes coplanaires
d’impédance caractéristique de 27 Q et 50 Q) dont les caractérisations sont présentées dans le

cinquiéme chapitre. Ces mesures permettent de valider la modélisation basée sur les simulations
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¢électromagnétiques que nous présentons.
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Figure 28 : Comparaison modeéle simulation pour une ligne coplanaire de 88 Q
Coefficient de réflexion : Sy, dimensions (W=3 um G=10 um L =350 pum).
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Figure 29 : Comparaison mode¢le simulation pour une ligne coplanaire de 88 QQ
Coefficient de réflexion : Sy, dimensions (W=3 um G=10 um L =350 pum).

6. Extraction des modeles équivalents des discontinuités.

Avec la montée en fréquence des dispositifs sur silicium, I’importance des effets mis en jeu par les

discontinuités d’impédance, les coudes, les jonctions en T et de la non perfection des courts-circuits ou

des circuits-ouverts tend a rendre leurs caractérisations inévitables. Malheureusement les dimensions

nécessaires a la fabrication des dispositifs de caractérisation rendent la validation par la mesure des

modeles extraits problématique.
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6.1. Cas des discontinuités a deux acces.

Nous nous appuyons sur les méthodes regroupées par Gupta [12] pour ’extraction des modeéles
équivalents des discontinuités. Celles-ci reposent sur la perturbation d’un résonateur constitué d’une
ligne d’impédance caractéristique Z,, de permittivité diélectrique effective &.; et de longueur |
perturbée par I’introduction en son milieu de la discontinuité dont nous souhaitons obtenir le modéle.
La figure 30 donne un croquis explicatif de cette méthode de caractérisation. En effet, I’introduction
de celle-ci modifie les fréquences de résonances en A et A/2 du résonateur constitué de la ligne et de la
discontinuité. Le mod¢le équivalent de la discontinuité est extrait en raisonnant sur les impédances

présentées dans les plans de référence de la discontinuité considérée.

Discontinuité

A A2 A2

| =) | e N o I

Discontinuité

A2 A4 M4

| =) | o T o I

Figure 30 : Méthode de mesure des discontinuités a deux acces.

Les modeles considérant les discontinuités comme des quadripdles formés d’éléments localisés et
de trongons de lignes sont valables tant que les dimensions géométriques de celle-ci sont trés
inférieures a la longueur d’onde guidée et que le mode d’ordre supérieur généré n’est pas propagé dans
les lignes d’acceés de la discontinuité. La littérature donne les schémas équivalents des différentes
discontinuités [12] associées a des plans de référence de chaque accés donnant la validité géométrique
du modéle. Ces schémas équivalents peuvent étre généralisés sous la forme d’un quadripdle en T

(figure 31).

Figure 31 : Schéma équivalent généralisé des discontinuités a deux acces.
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Dans la majeure partie des cas, les impédances Z, et Z, sont des lignes de transmission de longueur

Al et ’impédance Z; une capacité que nous notons C.

L’introduction de la discontinuité provoque un accroissement de la longueur effective de la ligne, il
en résulte une diminution des fréquences de résonances du résonateur perturbé par la discontinuité

comme le montre la figure 32.
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Figure 32 : Influence d'un accroissement du résonateur sur la fréquence de résonance d'une ligne A/2.

Nous prenons comme exemple un coude a 90° dont le modele équivalent ainsi que la définition des

plans de références sont donnés par la figure ci dessous.
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Figure 33 : Définition des plans de référence et du modéle d’un coude homogéne.

e Dans le cas de la résonance en A/2 la discontinuité est chargée par deux troncons de ligne
de longueur électrique A/4 + Al eux-mémes chargés par des circuits ouverts. A la fréquence
fi+Af ceux ci présentent des court-circuits dans le plan de I’impédance Z;. Cette capacité

est alors court-circuitée. Le résonateur avec la discontinuité se comporte comme une ligne



Chapitre 2 Conception et modélisation d’interconnexions en technologie CMOS 63

ayant subit un accroissement d’une longueur 2Al.

e Dans le cas la résonance en A les deux trongons qui chargent la discontinuité sont de
longueur électrique A/2, ils présentent un circuit-ouvert a la fréquence f,+Af. La capacité

est chargée par des circuits-ouverts.

En notant f}, f, les fréquences de résonances en A/2 et f;, f; les fréquences de résonances en A,
nous déduisons les expressions (12) et (13) donnant les paramétres d’un modele équivalent comme
celui d’un coude défini figure 33. La valeur de & est extraite directement d’une simulation de la ligne

seule.

C, 11
AN=—"| ——— 12
o(2-1] 0

C:Z1 tan ﬂf[i—ij (13)

L’accroissement de ligne Al et la capacité C peuvent ensuite €tre convertis en inductances et

capacités équivalentes si nécessaire (notées respectivement L, et C,).

6.2. Cas des discontinuités a 3 acces.

Nous ne nous intéressons qu’au cas des jonctions en T équilibrées (3 accés de méme impédance

caractéristique) dont le modéle est donné par la figure suivante.

Figure 34 : Topologie et modeles équivalents localisés d'un T.

Tout comme pour les jonctions a deux acces nous utilisons les propriétés des résonateurs A/2 et A/4
chargés par des circuits ouverts. L’extraction du modele équivalent de la figure 34 nécessite 3

simulations en plus de la ligne seule.
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1. Lajonction en T est chargée par deux résonateurs A/4 aux acces 1 et 2 et un résonateur A/2 : a
I’acceés 3. Un court-circuit est ramené dans le plan de référence des deux premiers acces,
permettant d’annuler I’effet de la capacité C. La valeur de ’allongement de ligne Al; (14) est
extraite par comparaison des fréquences de résonance f et £, en A/2 de la ligne et du dispositif

simulé.

Al = G [i—ij (14)
dje, S o

2. Lajonction en T est chargée par 3 résonateurs A/2. Un circuit-ouvert est ramené dans chaque
plan de référence définissant les accés de la jonction en T, la valeur de la capacité C peut étre
extraite par comparaison des fréquences de résonance f; et f; en A de la ligne et du dispositif,

son expression est donnée par la relation (15).

C:Z1 tan ﬂf[i——j (15)

3. Lajonction en T est chargée par deux résonateurs A/2 aux acces 1 et 2 et un résonateur A/4 a
I’accés 3. Un court-circuit charge ’accés 3, et deux circuits-ouverts les accés 1 et 2. En
comparant les deux fréquences de résonance fs et f; en A/2 de la ligne et du dispositif, nous

déduisons la valeur de Al donnée par la relation (16).

=G [i—ij (16)
8/ fs S

Les accroissements de ligne Al et Al; peuvent ensuite étre convertis en inductances et capacités

équivalentes si nécessaire (notées respectivement L, L; et C)).

6.3. Cas des court-circuits, des circuits-ouverts, et des ponts en technologie
coplanaire.

En nous basant sur les méthodes exposées, nous modélisons trois autres discontinuités rencontrées
dans les circuits hautes-fréquences : les courts-circuits, les circuits-ouverts et les ponts coplanaires.
Nous simulons un résonateur coplanaire dont I’'un des accés est chargé dans un premier temps par un
court-circuit ou un circuit-ouvert parfait. Dans un second temps, nous simulons le méme résonateur
chargé par un court-circuit ou un circuit-ouvert réalisable technologiquement. L’étude de la déviation
de la fréquence de résonance permet de déduire 1’accroissement Al de la ligne équivalent a la

discontinuité [12]. Dans le cas des ponts coplanaires, qui sont les rubans métalliques reliant les deux



Chapitre 2 Conception et modélisation d’interconnexions en technologie CMOS 65

plans de masse d’une ligne coplanaire, la méme technique est employée mais le pont est introduit au
milieu du résonateur. Le modéle équivalent est une capacité C connectée en paralléle entre la ligne
signal et la masse [17]. L’ensemble des valeurs des composants des modeles équivalents des

discontinuités extraites sont données dans le paragraphe suivant.

6.4. Modeles extraits de discontinuités.

Nous avons extrait les modéles des discontinuités les plus courantes que nous rencontrons lors de la
conception de nos circuits, a savoir : les T et les coudes a 90° en technologie microruban pour les
lignes de largeur 12 um et pour les lignes coplanaires d’impédance caractéristique 88 €. Dans le cas
des lignes coplanaires d’impédance caractéristique 88 (2, nous avons extrait des courts-circuits et des
circuits-ouverts. Pour les mémes lignes nous avons extrait le modele des coudes et des T équilibrés.
Etant donné 1’encombrement nécessaire pour une caractérisation sous pointes de tels dispositifs nous
n’avons pas, pour I’instant, pu implémenter de structure de test. Les modéles équivalents extraits sont

récapitulés dans le tableau de la page suivante.
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Table 2.  Mod¢le équivalent extraits des discontinuités.

Discontinuité et technologie modele équivalent valeur des composants

AlI=7,5um et C=9,2 fF

Al Al L L
Coude a angle droit pruban (27 Q) 1 c c. ou

I I L=1,3 pH et C,;=5,1 fF

L=04pH,L,=2pH
Jonction en T équilibrée pruban (27 Q)

et C;=6,3 fF
Al - o ; : Al=6 pm C =2 fF.
Coude a angle sans pont coplanaire 88 Q 1 c 1 , ou
1 1 L=3,7pH C, = 4 fF.
A - w n o Al=3 pm et C=0,9 fF
Coude a angle droit avec pont coplanaire 88 QQ 1 c 1 , ou
1 1 L=2pHetC =14 fF

L=1pH,L,=2pH
T Coplanaire 88 Q

et C;=5,3 fF

Pont a air de largeur Spm C=1f{F

Al

— "} ——

Court-circuit coplanaire Al<1 pm

L

Al
Circuit-ouvert coplanaire Al =5 um
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7. Conclusion du chapitre 2.

Dans ce chapitre nous avons présenté les principales caractéristiques des lignes de transmission que
nous pouvons implémenter sur la technologie CMOS qui est a notre disposition. L’examen des
publications de référence dans le domaine des interconnexions sur silicium nous permet de dégager
trois régimes de fonctionnement. Un régime basse fréquence d’onde lente ou la valeur de e est
supérieure ou ¢égale a la valeur haute fréquence. Un second régime présent dans les fréquences
intermédiaires, ou les pertes sont essentiellement de nature diélectrique. Il est caractérisé par une forte
variation de la valeur de e.r avec e < €5;, Un régime d’effet de peau ou les pertes prépondérantes sont

de nature métallique et sont dues a la présence de 1’effet de peau.

Grace a des simulations électromagnétiques 3D nous extrayons les parameétres secondaires des
lignes (y, Zc, €.fr) employés dans la description des lignes de transmission par le modéle générique
disponible dans le logiciel A.D.S. TLINP. La comparaison de la matrice S d’une ligne obtenue par
simulation électromagnétique et de celle obtenue grace a ce modele montre un bon accord jusqu’a
40 GHz. Les simulations de famille de lignes microrubans et coplanaires nous permettent de dégager
les régles permettant de choisir le type de ligne de transmission en fonction de la bande de fréquence

des applications visées.

En basse fréquence, ou les lignes ne peuvent pas étre utilisées comme composants passifs a cause
de ’encombrement nécessaire a la réalisation de trongons de ligne de longueur électrique significative,
les lignes microrubans de faible impédance caractéristique doivent étre préférées aux lignes

coplanaires d’encombrement plus important.

En haute fréquence, ou la réalisation de circuits d’adaptation distribués devient possible, le choix
du type de ligne dépend de I’'impédance caractéristique souhaitée. Dans notre technologie, pour les
faibles impédances caractéristiques, les lignes microrubans sont préférables jusqu’a une impédance
caractéristique proche de 50 Q. Pour des impédances caractéristiques supérieures les lignes

coplanaires ont des coefficients d’atténuation plus faibles.

Nous avons également modélisé les principales discontinuités que nous employons dans la
conception de nos circuits millimétriques grace aux méthodes reposant sur la perturbation d’un

résonateur regroupées par Gupta.
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1. Introduction.

Nous avons vu dans le premier chapitre que les méthodes de conception d’amplificateurs faible
bruit radiofréquence massivement utilisées ne permettent pas d’aboutir a des amplificateurs totalement
intégrés. La demande industrielle de solutions intégrées a faible cofit de production nécessite la mise
au point d’amplificateurs faible bruit (LNA) totalement intégrés. De plus, I’essor des communications
sans fil s’accompagne d’une augmentation de la fréquence de fonctionnement des systémes de
communication intégrés. En conséquence, nous étudions dans ce chapitre les aspects théoriques ainsi
que la conception d’amplificateurs faible bruit totalement intégrés fonctionnant en radiofréquences

ainsi qu’a des fréquences plus élevées.

Les topologies d’amplification permettant d’aboutir a une amplification faible bruit sont
maintenant bien connues. Nous avons vu dans le premier chapitre que les deux architectures
permettant 1’obtention simultanée d’un faible facteur de bruit et de I’adaptation en puissance sur 50 Q

sont I’amplificateur source commune et I’amplificateur grille commune.

L’étude analytique du schéma petit signal de cette derniére configuration disponible dans les
travaux de Yee [1] montre qu’en I’absence de contre réaction paralléle, le facteur de bruit minimal de

cette topologie s’écrit (1).

Fo=1+42% —(1—|c|2) )

Lorsqu’un générateur d’impédance interne 50 QQ est connecté en entrée, en 1’absence de contre
réaction et lorsque le transistor est dimensionné afin d’obtenir une transconductance de 20 mS, le

facteur de bruit se réduit a I’expression (2).

2
F. :H@ﬁl[ﬁj @
gm a)T

Cette expression et les différentes valeurs des paramétres montrent que le facteur de bruit de cette
structure est important pour les technologies CMOS actuelles méme lorsque la fréquence de

fonctionnement est faible devant la fréquence de transition Fr des transistors employés.

L’étude proposée par Jeon [2] basée sur un ensemble de simulations montre que le facteur de bruit
sur 50 Q de I’expression (2) peut étre diminué par I’emploi d’une contre réaction inductive paralléle

entre la source et le drain. Or, celle-ci dégrade fortement le gain en puissance disponible et ne permet
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pas de réduire de facon suffisante la différence entre I'impédance optimale de bruit Z,, et I'impédance
a présenter en entrée du transistor pour obtenir une adaptation en puissance. Il semble donc difficile
avec la topologie grille commune d’obtenir simultanément une adaptation en puissance en entrée et un
faible facteur de bruit. L’auteur conclut de cette étude qu’un amplificateur source commune associé a
une réaction inductive série placée entre la source et la masse est la meilleure topologie aboutissant a
un compromis entre une adaptation en puissance et un faible facteur de bruit. Ces résultats sont
obtenus pour des transistors MESFETs (transistors a effet de champ a contact de grille Shottky) en
bande X (autour de 10 GHz). De nombreuses réalisations basées sur des technologies CMOS publiées
confirment ces résultats. En conséquence, nous n’étudions que les topologies source commune et

cascode en suivant le plan présenté ci dessous.

Dans un premier temps, nous exposons briévement la théorie des quadripdles bruyants développée
par Rothe [3] et Hillbrand [4] ainsi que les mod¢les bruyants des transistors que nous utilisons pour
mener une étude analytique des paramétres de bruit des amplificateurs source commune et cascode
avec contre réaction inductive. De cette étude nous dégageons quelques régles élémentaires de choix

de la topologie et de dimensionnement du quadripdle d’amplification.

Dans un second temps, nous utilisons ces régles pour concevoir trois amplificateurs faible bruit a
bande passante étroite. Le premier fonctionne loin de la fréquence de transition des transistors que
nous employons (F © F1/20) et utilise une technologie 0,28 um, les deux derniers fonctionnent a une

fréquence plus proche de la fréquence de transition (F © F1/4) et utiliseront une technologie 0,13 um.

2. Etude Analytique des paramétres de bruit des quadripdles d’amplification
source commune et cascode avec contre réaction inductive.

L’ensemble des conceptions présentées dans I’étude bibliographique utilisant une configuration
source commune dimensionnent le transistor d’entrée et la contre réaction inductive afin d’obtenir une
partie réelle de I’impédance d’entrée de 50 (2 associée a un faible facteur de bruit. La partie imaginaire
de I’'impédance d’entrée est alors annulée par une inductance connectée en série avec la grille mais,
cette démarche aboutit a des valeurs d’inductance série difficilement intégrables. Nous proposons afin
de résoudre ce probléme d’intégration, de ne pas dimensionner la contre réaction inductive de fagon a
obtenir une impédance d’entrée dont la partie réelle est de 50 Q. Ce choix implique une autre stratégie
de dimensionnement du quadripdle d’amplification et de la contre réaction inductive associée. Cela
permet également I’'utilisation de circuits d’adaptation plus complexes que celui utilis€ dans les
conceptions CMOS radiofréquence offrant la possibilit¢ de choisir la valeur de I’inductance qu’ils
contiennent. Afin de dégager des régles de choix topologique, de dimensionnement des transistors et

de la contre réaction inductive, nous menons une étude analytique des paramétres de bruit des
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structures source commune et cascode a contre réaction inductive. Nous utilisons volontairement un

modele simplifié afin d’obtenir des expressions analytiques des parametres de bruit exploitables.

2.1.Modélisation des quadripoles bruyants.

Un quadripole bruyant est modélisé par une de ses matrices de représentations électriques non
bruyantes (Z, Y, ABCD, S...) a laquelle est associé¢e deux sources de bruit dont les interdépendances
sont décrites par une matrice de corrélation de bruit[3]. Le tableau ci dessous donne les
représentations des quadripdles bruyants associés aux principales matrices électriques ainsi que leur
matrice de corrélation des sources de bruit respective. La matrice de représentation est choisie en

fonction de 1’association des quadripdles considérés.

Table 1 : Représentations ¢€lectriques des quadripoles bruyants.

Association Représentation électrique Matrice associée

Série

Z —o o <e2 > <en2'e:1>

nl

1 €n1 Z |2 C =
Ezzl I (eniia)  {e2) |7
Parall¢le
A C1 i Y i C <i51> <i”2'i:1>

T — " i)

Dans le cas d’une matrice de type chaine C la matrice de corrélation des sources de bruit i, et e, est

notée Cc et s’écrit sous la forme de la relation (6).

Rn min -1 _ RnY(;z
C = 4KTA 2 ©6)
¢ f o 1
ml; - Rn Yopt Rn Yopt

Dans cette relation, R, est la résistance équivalente de bruit, Fyi, le facteur de bruit minimum, Y o

la valeur optimale de 1’admittance Y, a présenter a I’entrée du quadripéle pour obtenir le facteur de
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bruit minimum F;,. K est la constante de Boltzmann, T la température thermodynamique du
quadripdle et A, la bande passante. La connaissance d’une des matrices électriques ainsi que de sa
matrice de corrélation de bruit associée permet de déterminer les quatre parameétres de bruit : Ry, Fin
et Yop (partie réelle et imaginaire) d’un quadripdle. En identifiant termes a termes les matrices (5) et

(6) nous obtenons les équations (7) a (9) donnant les différents paramétres de bruit.

g o ta)

= 7
" 4KTA, @

®)

F :1+ﬁ(m6(<en.i;>)+J<l-;><e;>_sm(<en.,-;>)2] ©

Si nous posons Y; = G;+jB; ’admittance présentée au transistor, Yop = GoptjBopi, le facteur de

bruit du quadripdle s’écrit alors (10).

F=F_ +%[(G1 -G,,) +(B B, )z} (10)
:

Les formalismes en impédances et en ondes de puissance sont totalement identiques a celui en
admittance. Dans le cas du formalisme en impédance, I’impédance présentée au transistor s’écrit Z;, =
R;+jX, et 'impédance optimale de bruit se note Zy, = RoptjXopt. Dans le cas du formalisme en ondes
de puissance le coefficient de réflexion en entrée I'; est associé a I’impédance Z; et sa valeur donnant
le facteur de bruit minimal est notée I',,. En définissant G, par 1’équation (11), les expressions du

facteur de bruit du quadripdle deviennent respectivement (12) ou .(13)

()

! =m (11)
F=F_+ % [(R1 R, ) +(x, —an,)z} (12)
I
F=F +4% 17+ opt
min T Z, ‘1+Fopt 2(1—|F1|2) (13)

Toutes ces expressions du facteur de bruit F d’un quadrip6le montrent que ce parameétre ne dépend
que de I’impédance présentée en entrée de celui-ci et de ses sources de bruit internes. Il en résulte

qu’un amplificateur faible bruit peut étre adapté indifféremment en sortie en puissance sur une
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impédance de 50 Q ou de facon a fournir un gain en tension important sur une impédance capacitive

de fort module.

2.1.1. Modeles simplifiés des transistors MOS.

Pour mener a bien notre étude, nous utilisons un modéle simplifié¢ bruyant du transistor MOS. Ce
modéle ne comprend que les éléments essentiels a la compréhension des phénoménes liés aux sources
de bruit prépondérantes dans les amplificateurs radiofréquences CMOS. Celui-ci n’est valable que

lorsque le transistor est en régime saturé.

2.1.1.1. Modgele non bruyant des transistors MOS.

Nous commengons par présenter le modéle petit signal non bruyant d’un transistor MOS dans son
régime saturé. Pour rendre les expressions des différents paramétres de bruit exploitables, nous
utilisons le schéma électrique de la figure 1 ou les capacités Cyq et Cg4s ainsi que I’ensemble des
résistances d’acces du transistor sont négligées. Tous les effets de substrat, la réduction de mobilité
sont également négligés. Pour plus de détails, notamment la définition de tous les parameétres

employés, le lecteur peut se reporter aux références [5, 6].

G o—¢ oD
Voo —_ CQS% 1/g9 g @gmvgs 1/g,
S'le . . o S

Figure 1 : Modéle équivalent petit signal d’un transistor MOS.

Lorsque le transistor est en régime saturé, le courant de polarisation statique g5 d’un transistor de
longueur de canal L et de largeur W s’écrit (14). Dans cette expression le terme dépendant de

Vaso- Vasat €5t une modélisation simple des effets de canaux courts [5].

Lyo = 11,C v ( Vin )2 (1 +/1(Vdso —Vtssa )) (14)

OX_ V
2L

gs0 -
La conductance g, dont la valeur est donnée par 1’expression (15), modélise les effets non quasi-
statiques [7] qui transcrivent le temps de transit fini des électrons dans le canal. Dans cette expression,

g40 est la valeur de la conductance de sortie g4 lorsque la tension Vg est nulle.
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2 2
g, = Cp® (15)
5840
La transconductance g, s’écrit (16), la conductance de sortie g4 (17) et la capacité Cy, (18).
2uC W
r =] ~ Al 16), (17
gm 1+/1V:15 L ds0 gd ds0 ( ) ( )
2
C, = gCoxWL (18)

Les performances fréquentielles des transistors sont caractérisées par la fréquence de transition Fr
qui est définie comme la fréquence a laquelle le gain en courant (h,;) devient a module unitaire.

L’analyse du schéma équivalent petit signal conduit a la relation (19).
F=—8n_ (19)

En injectant les relations (16) et (18) dans la relation (19) il apparait qu’au premier ordre la
fréquence de transition est indépendante de la largeur W du transistor, qu’elle est inversement
proportionnelle au carrée de la longueur du canal L et qu’elle est proportionnelle a la racine carrée du

courant de polarisation Is.

2.1.1.2. Modg¢le bruyant des transistors MOS.

Le modele bruyant du transistor MOS est obtenu, comme le montre la figure 2, en superposant au

modele petit signal de la figure 1 deux sources de courant de bruit [1, 7-9].

Go—e * * P
19,<.C Ipg ImVgs iy 1794
So ‘ . | S S

Figure 2 : Modele bruyant du transistor MOS.

Dans ce mode¢le les expressions des valeurs quadratiques moyennes des courants de bruit de grille

ipg et de drain i,q sont données par les expressions (20) et (21) [7].
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2 2

" Cgsa)
<z,,g> = 4KTAfS (20)

5840
<ibzd>:4KTAf7gdo @1

e Le courant bruit de grille de valeur quadratique moyenne <i§g> modélise le bruit introduit par

la fluctuation de charges dans la grille. Le coefficient & est dépendant des conditions de
polarisation, sa valeur est traditionnellement prise égale a 4/3 dans le cas des transistors a canal
long [1] (L > 1um) en régime de saturation. Nous ne disposons pas de valeurs dans le cas des

transistors a canaux courts (L << 1pm).

e Le courant de bruit de drain de valeur quadratique moyenne <1ﬁd> modélise le bruit de

diffusion causé par le canal. Le coefficient y est lui aussi dépendant des conditions de
polarisation. Le travail présenté par Goo [10] donne des valeurs pour ce coefficient basées sur
des mesures expérimentales. Toujours dans le régime de saturation et dans le cas d’un
transistor MOS a canal long y prend la valeur de 2/3, dans le cas des transistors a canaux courts
cette valeur augmente et prend pour des transistors de longueur de canal d’environ 100 nm, la

valeur de 5/3.

e La nature distribuée du canal d’un transistor MOS induit une interdépendance des courants de
bruit iy, et 1,q. Celle-ci est modélisée par I’introduction du coefficient de corrélation défini par
la relation (22) [1]. Dans le cas d’un canal long sa valeur est de j0,395, ne disposant pas de

valeur plus précise dans la littérature pour un canal court, nous retenons cette valeur.

- —<ibg’;"> < j0,395 (22)

(i i)
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2.2.Etude des parametres de bruit des quadripdles d’amplification source
commune et cascode avec contre réaction inductive.

2.2.1. Montage source commune avec contre réaction inductive série.

Nous étudions la structure utilisant un transistor source commune avec contre réaction inductive

série décrite figure 3.

4|

Figure 3 : Transistor source commune avec contre réaction série inductive parfaite.

Nous déduisons de cette figure le schéma équivalent petit signal bruyant de la figure 4 en supposant
que I’inductance L est parfaite : c’est a dire qu’elle n’ajoute pas de source de bruit et que sa capacité

parasite est nulle.

Ge * +—o

1/99 C —_ ibg gngs ibd 1/gd

gs
S
Ls

Figure 4 : Mode¢le équivalent bruyant d’un transistor MOS dégénéré par une inductance.

Ce schéma équivalent petit signal bruyant nous permet d’écrire les relations (23) et (24) exprimant

le courant équivalent de bruit i, et la tension équivalente de bruit e, ramenés en entrée du quadripdle.

. F
Ly =y + ]Flbd (23)
T
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(1-L,C@ )iy
g

e, = jLi,, + 24)

Nous remarquons que seule la tension équivalente de bruit e, dépend de la valeur de I’inductance L

et qu’une fréquence de coupure F; définie par la relation (25) apparait.

v 1

Tz LC,

En dessous de cette fréquence F; la tension de bruit est majoritairement due au courant de drain.

(25)

2.2.1.1. Détermination des coefficients de la matrice de corrélation de
bruit C..

Afin d’obtenir des expressions exploitables, nous supposons que la fréquence de travail est
suffisamment faible pour pouvoir négliger le terme en L,Cyw’ dans I’expression (24). En tenant
compte de cette remarque, nous simplifions I’expression de la source de bruit e, et nous obtenons la

relation (26).
¢, = jL @i, +-0 (26)

Nous déduisons des expressions (23) et (26) les équations (27) a (29) donnant les coefficients de la

matrice corrélation de bruit C..

()< 2 (2 )4 S 2l () @

bg 2

En Em

(2)={ie £ (a2 £ o

2 2 2 -2
(e,i)=j| Lo(ir, )+ i <l;g><lbd> | L.C, 0 i) Cg“zw (i2,) 29)
m Em m
En remplacant <i§g> et <i§d> par leurs valeurs nous obtenons les équations suivantes.
(er) =4KTA, [5 C%ij)4 +7 gg‘g 2] Lszg;wz %J (30)
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o 2 0
(iZ)=4KTA Cl o (yi‘gusgdo—g'd %J (31)

\ . 8o CgSLSa)2 (1+L3Cgsa)2) 7_5
<en.zn>—4KTAijgSa) 7&3, +0 Sg. +|c| < s

(32)

2.2.1.2. Calcul des parametres de bruit R, Yop €t Fpip.

Nous déterminons les paramétres de bruit en remplagant ey, (i?) et (e ,i* dans les
p p n n n

n

expressions (7) a (9) par leurs valeurs données par les relations (30) a (32). Aprés simplification, nous

obtenons les quatre relations suivantes.

5 4
mm‘1+2w—r\/((1+Lngsw2)2_|c|2(—1+Lngs ) )75 e |gg:;Lc @ (1+L.C,07) (33)

LSCSa) o o
R, =ySs —old—=—=— [T +
gm gm 5 Sng

(LC,) (34)

\/ 208 ((1+chwa2 ) | (1-C, Lo )2)557—2|C|(5ygd0 +CL0'S)

(35)
57gjO+CgSLSa) (5nggbLéa) —2|c|gmgd0\/5§7)

B, ~C.o —5y7850+0g.C L’ +|c| 208, (1 +C, Lo’ )\/557 56

Sj/gjo—i_cgsgm]‘sa)z(é‘gm gs™s \/557/)

En introduisant la pulsation de coupure ®; = 2nF; dans les expressions (33) a (36), celles-ci

s’écrivent :

® o) | e o o 4 o’
Fuw=142— ||| 14— | =|e[ | -1+ ———|| 1+—2 (37)
a)T a)s a)s ng s a)s

4
R, =180 o) |( j 2,9 [ﬂJ (38)
gm s 5 Sng a)s

Gom = Cgsa) 2 2
(0] (0]
5rgi, +(wj [5&3, (co) -2[| gmgdox/557J
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2 2
—Syg§o+5gi( mj +|| g0&m 1{5))] NEEY

a) N

opr = Cgs@ (40)

2 2
57800+ & (;;J 5g, (Z] —2|c| g40/567

N S

Comme notre étude se borne au fonctionnement aux fréquences inférieures a Fg nous négligeons
les termes en puissance de w/wm,. Avec ces simplifications, les trois paramétres de bruit Ry, Gope €t Bop

s’écrivent :

“102-2 J(12eP )28
me_1+2wT (1 ] ) 5 (41)
R, =50 (“2)
glﬂ
_C w8 |(1-|P) 2
G”p’_cgswgdo (1 ] )57 (43)

B,, =—C 0| 1-Sn| /i (44)
ga0 Sy

Des relations (41) a (44), nous déduisons qu’en dessous de la fréquence de résonance Fy les
paramétres de bruit de la configuration source commune sont indépendants de la valeur L, de
I’inductance de contre réaction. Ces expressions nous permettent d’étudier au paragraphe suivant
I’influence de I’inductance L, sur I’adaptation simultanée en bruit et en puissance. Nous remarquons
également que le facteur de bruit minimal de la configuration étudiée est proportionnel au rapport F/Fr
et que la résistance équivalente de bruit R, est indépendante de la fréquence. En programmant la

relation (41) nous obtenons le graphe de la figure 5.
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Figure 5 : NF,,;, calculé en fonction du rapport &/wr avec 8=4/3 |c|=0,395.

Cette figure 5 montre que le facteur de bruit minimal NF,,;,! d’un transistor avec contre réaction
série inductive est faible lorsque la fréquence de fonctionnement est suffisamment éloignée de la

fréquence de transition du transistor Fr.

2.2.2. Etude de I’adaptation simultanée en bruit et en puissance.

Pour obtenir un fonctionnement faible bruit et une valeur conséquente du gain, il est nécessaire que
les paramétres R, et NF,,;, du quadripdle soit faibles. Il faut aussi minimiser la différence entre
I’'impédance optimale de bruit Z,, et la valeur optimale Z. de impédance Z, a présenter au transistor
pour lui transférer le maximum de puissance. Afin d’étudier cette différence analytiquement, nous
considérons que le transistor est unilatéral, c’est a dire que I’impédance d’entrée du transistor ne
dépend pas de la charge présentée en sortie du transistor. L’impédance a présenter au transistor
assurant le transfert maximum de puissance est I’impédance conjuguée de son impédance d’entrée, en

négligeant le terme non quasi statique, elle est donnée par la relation (45) [11].

- g, L .1 .
Zi=Ens i il e 45
©C jCa)‘]S 43)

& gs

, . . . . * . s . . , .
Pour étudier les variations de la distance entre Z,, et Z. nous utilisons le critére distance dist défini

par la relation (46).

"'NF est un facteur de bruit F exprimé en décibel. Nous utilisons indifféremment les deux notations sachant que :
NFin = 10Log(Fpnin) et NF = 10Log(F)
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2 2

. L 1
dist=|2" -7 _|= %—R + ——Lo-X (46)

opt opt s opt

&s &s

Ce paramétre dist admet un minimum lorsque sa dérivéE par rapport a la valeur de I’inductance L

s’annule. Soit pour la valeur donnée par 1’expression (47).

2
CgS + CgS gm Ropt - CgS a)Xopt
2 2 2
g, +C0

s.opt = (47)
Notons que cette contre réaction fait chuter le gain en puissance disponible en haute fréquence. Le
travail publié par Ellinger [12] montre que I’inductance fait chuter la transconductance g, et que la

transconductance équivalente g,,” s’écrit :

o 2.
&l jLo(g, +jCo0) 48)

Ceci impose une limite maximale pour la valeur de Ls. En conséquence, nous choisirons dans nos
conceptions la valeur qui minimise le critére dist si celle ci ne fait pas trop chuter le gain en puissance

disponible.

2.3.Etude de I’amplificateur cascode et validation de 1’¢tude théorique.

Etant donné la complexité du montage cascode, nous étudions l’influence des sources de bruit
introduites par le second transistor en implémentant le modele du paragraphe 2.1.1. dans un simulateur
¢électrique. Nous extrayons les différents parameétres du modéle nécessaires (Vry, Wn, Cox,Vasat) des
données technologiques du procédé de fabrication dont nous disposons ou de simulations électriques
employant le modé¢le du fondeur. Nous ajoutons également la capacité Cyq définie par la relation (49)
en nommant C,, la capacité de recouvrement surfacique [5].

c,=wcC (49)

gd ov

Ainsi, ’implémentation de ce modé¢le nous permet de prendre en compte 1’influence du second
transistor sur le facteur de bruit, les effets de la capacité Cyq et la source de bruit ajoutée par les pertes
de I’inductance de contre réaction L. Enfin, pour tenir compte des effets du second ordre comme la
réduction de mobilité dans le canal et le bulk, nous utilisons les modéles des transistors de la

bibliothéque de composants de la filiére de fabrication dont nous disposons.
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2.3.1. Etude du montage cascode.

Nous étudions le facteur de bruit minimal NF.;, ainsi que la résistance de bruit R, d’un
amplificateur cascode décrit par la figure 6 en nous limitant a une configuration ou les deux transistors

sont de tailles identiques.

Vi sortie

D2

G2
MZ
S,=D,

G1, IVI1

entrée

S1

Figure 6 : Montage cascode.

Nous tragons sur la figure 7 le facteur de bruit minimal NF,,;, obtenu pour la configuration cascode

(figure 6) et la configuration source commune (figure 4) en fonction du rapport F/Fr.

2.5 T T T T T T T T T T T T T 2.5

2.0} —=—NF__ source commune 4120
| —©—NF__cascode

15L 415
© ]
LE1.0} 11.0
p

05} 105

0.0 R T 0.0
0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.30 0.35 040
ca/(nT

Figure 7 Facteur de bruit minimum simulé NF;, de transistor 0,13 x 100 um polarisés a [4z;=10 mA
et Vg = 1,2 V (avec Cyg).

Nous constatons que la configuration cascode provoque une augmentation non négligeable du

facteur de bruit minimal lorsque la fréquence de travail est proche de Fr.
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2.3.2. Influence de la capacité Cqyq sur la valeur du paramétre de bruit
NF,in du montage source commune et du montage cascode.

Nous simulons le facteur de bruit minimum d’un transistor décrit par notre modéle analytique en
ajoutant la capacité Cyq que nous calculons a 1’aide de la relation (49). Nous obtenons les résultats® de

la figure 10 qui valident le choix de négliger la capacité Cgq.

25— —— 17—
L —v— source commune sans ng
2.0 L —%— source commune avec ng
| —©—cascode sans ng
—&— cascode avec Cg ‘

1.5

©

min

w 1.0k
Z

0.5F

00 ., 1 . 1 . 1 . 1 . 1 . 1 . 1 .
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.30 0.35 0.40
FIF,

Figure 8 : Effet de la capacité Cyq sur le facteur de bruit minimum d’un cascode et d’un transistor source
commune (W = 100 um et I;= 10mA).

Nous constatons que I’influence de la capacité Cyq n’est sensible que pour la configuration cascode

et provoque un augmentation du facteur de bruit minimal de I’amplificateur.

2.3.3. Influence de la valeur de I’inductance L, sur le facteur de bruit
minimum d’un transistor source commune.

Nous simulons grace au modéele implémenté afin de valider 1’équation (37), I’effet de la contre
réaction inductive sans perte sur le facteur de bruit minimum NF,,;, d’un transistor connecté en source
commune. Les dimensions du transistor sont de 100 um x 0,13 pum, il est polarisé a I3 = 10 mA. Ce
point de polarisation conduit a une fréquence de transition Fr de 80 GHz. Nous tragons sur la figure 9
I’évolution du parametre de bruit NF,;, en fonction de la valeur de I’inductance L, pour les trois

fréquences de fonctionnement suivantes Fr/4, F1/10 et F1/20 (20 GHz, 8 GHz et 4 GHz).

? L’augmentation des facteurs de bruit dans le cas cascode observable sur cette figure 9 et suivantes est
imputable a la définition de g49 qui conduit a une valeur de a=0,91.
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Figure 9 : Influence de la valeur de I’inductance sur le facteur de bruit minimal NF;,
transistor source commune (W=100 pm L=0,13 pm I3 = 10 mA).

Nous constatons que la valeur de NF.;, chute en haute fréquence pour de fortes valeurs
d’inductance de contre réaction. Le graphe montre que cette chute apparait lorsque la fréquence de
coupure F; est environ le double de la fréquence de fonctionnement de 1’amplificateur. Ces résultats
semblent montrer qu’il est raisonnable de négliger le terme dépendant de F dans les expressions de la

tension de bruit équivalente e, et du facteur de bruit minimal NF;, (relations (24) et (33)).

2.3.4. Influence du coefficient de qualité de I’inductance L sur la valeur
du paramétre de bruit NF;;, d’un amplificateur source commune.

Le second effet négligé dans le calcul analytique que nous effectuons est le bruit introduit par
I’inductance L. En effet, une source tension de bruit est ajoutée par les pertes de 1’inductance en série
avec celle ci. Pour quantifier son influence sur la valeur du paramétre de bruit NF ,;, nous simulons le
méme amplificateur source commune contre réactionné par une inductance dont le coefficient de
qualité est compris entre 1 et 15. Nous limitons la valeur maximale de I’inductance a 3 nH pour ne pas

étre dans le cas de la figure 9.

Nous tracons sur la figure 10 1’évolution du parameétre NF,,;, d’un amplificateur source commune

fonctionnant a F1/20 en fonction de la valeur de I’inductance L et de son coefficient de qualité Q.
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Figure 10 : Influence de la valeur et du coefficient de qualité Q de I’inductance L du facteur de bruit d’un
transistor fonctionnant a F1/20 (W=100 pm I4 = 10 mA).

Au vu des résultats de simulation présentés figure 10, nous concluons que ’introduction d’une
inductance bruyante ne provoque aucune augmentation importante du parameétre NF.;, pour des

amplificateurs fonctionnant a des fréquences inférieures ou égales a Fr/10.

2.3.5. Comparaison mode¢le fondeur modele analytique.

Nous souhaitons valider, a I’aide du modéle électrique développé par le fondeur des transistors a
notre disposition, I’influence du choix de la topologie d’amplification en fonction de la fréquence de
fonctionnement de I’amplificateur. Le modele des transistors est un modele BSIM3v3 modifié ou les
résistances d’acces bruyantes R, Ry et Ry, le bruit induit dans le canal et la corrélation des sources de
courant de bruit de drain et de source sont ajoutés. Pour plus d’information sur le modéle BSIM3v3 le
lecteur peut se référer a la référence [6]. Nous validons nos résultats, en comparant les deux
parametres de bruit NF,;;, et R, d’un transistor connecté en source commune et d’un montage cascode

dont la consommation et les dimensions sont identiques.

Nous comparons figure 11 les résultats obtenus grace au modéle analytique implémenté a ceux
obtenus grace au modele fondeur, un bon accord est observé dans les deux configurations, seule une
augmentation du facteur de bruit dans la configuration cascode que nous ne savons pas expliquer est

observé dans le cas du modele analytique.
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Figure 11 : Comparaison des facteurs de bruit d’un montage cascode et d’une source commune (modele
analytique et fondeur) avec W = 100 um et I;; = 10 mA.

Nous tragons sur la figure 12 1’évolution de la résistance de bruit R, et son augmentation AR, due a

’utilisation d’une structure cascode.

19 —é—'Rn'sohrc'e commune '(mbdéle Ianallytiqu'e) >
R source commune (modeéle fondeur)
—0— AR (modéle analytique) ] 4
—&— AR (modeéle fondeur)

13
S 10 1 5
' 12%

11

5 L — 0
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.30 0.35 0.40
F/IF,

Figure 12 : Comparaison des résistances de bruit d’un montage cascode et d’une source commune avec
w =100 pm et Ids = 10 mA.

Le mode¢le de bruit présenté au paragraphe 2.1.1. ne permet pas de prévoir la valeur de la résistance
de bruit R, nous observons un bon accord entre la valeur prévue par le modele analytique et la valeur
obtenue grace au modele fondeur a notre disposition. De plus, ’augmentation AR, de la résistance de
bruit due a I’introduction des sources de bruit par le cascode est elle bien représentée par le modéle

implémenté.
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2.4.Conclusion de la premiére partie.

Nous avons, dans cette premiére partie, étudié¢ les topologies d’amplification faible bruit de type
cascode et source commune contre réactionné a I’aide d’une inductance L. Le modéle bruyant que
nous employons inclut le bruit induit dans le canal, la corrélation des deux sources de courant de bruit

de drain et de grille et les effets non quasi-statiques.

De cette étude, il apparait :

e Qu’il existe une fréquence de coupure F dépendant de la géométrie du transistor et de la
valeur de I’inductance L en dessous de laquelle le facteur de bruit minimal NF,;, est

indépendant de la valeur de L, pour les deux topologies source commune et cascode.

e Que le facteur de bruit minimal NF;, des deux structures est faible loin de la fréquence de
transition des transistors. Dans le contexte des amplificateurs totalement intégrés CMOS il
est inférieur a celui de la maille d’adaptation utilisant des inductances intégrées dans 1’état

actuel des technologies CMOS.

e Que dans la configuration cascode, les sources de bruit introduites par le second transistor

ne sont sensibles que lorsque la fréquence de travail est haute.

En conséquence nous dégageons les reégles de conception suivantes, les premiéres concernent le
choix de la topologie du quadripdle d’amplification, les deuxiémes son dimensionnement et les

troisiémes la conception du circuit d’adaptation.

1. Choix de la topologie.

a. En basse fréquence il est préférable d’utiliser un amplificateur cascode dont la valeur
du paramétre NF,,;, n’est pas minimisée. Une plus grande attention doit tre portée a
I’optimisation de la résistance de bruit R, et a ’optimisation de la valeur de

I’inductance de contre réaction L, minimisant le critére de distance dist.

b. En haute fréquence, les contributions des sources de bruit du second transistor sont
plus importantes et font augmenter le facteur de bruit minimal NF.;, ainsi que la

résistance équivalente de bruit R, de ’amplificateur. Dans ce cas, |’'utilisation d’un
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amplificateur source commune est préférable tant que le gain en puissance disponible
du premier étage est suffisant pour rendre négligeable la contribution des étages

suivants au facteur de bruit de la totalité de [’amplificateur.

2. Dimensionnement

L’optimisation de la géométrie des transistors peut étre réalisée de deux fagons. L’expression du
facteur de bruit minimal montre qu’au premier ordre NF,;, n’est dépendant que de la fréquence de
transition des transistors. Comme ce paramétre est indépendant de la largeur des transistors utilisés [7],
il est possible de fixer arbitrairement la largeur des transistors et d’optimiser le courant de drain pour

obtenir le facteur de bruit minimal.

a. Pour une largeur de transistor donnée, la fréquence de transition est proportionnelle a la
racine carrée du courant de polarisation I4. Or, au premier ordre, le facteur de bruit
minimal est inversement proportionnel a la fréquence de transition du transistor, nous en
déduisons que le paramétre de bruit NF,;, est inversement proportionnel a la racine carrée
du courant de polarisation 4. Le méme raisonnement peut étre tenu sur les variations de
la résistance de bruit R, mais cette fois ci la résistance de bruit est inversement
proportionnelle au carré du courant de polarisation I4. Ce raisonnement est a tempérer
par la dépendance des coefficients de bruit y et 6 en fonction du courant de polarisation.
Cette premic¢re méthode peut aboutir a des courants de polarisation non compatibles avec

des contraintes de faible consommation.

b. L’autre technique consiste a fixer un budget de puissance maximal et & optimiser la
géométrie du transistor qui conduit 2 un compromis entre résistance de bruit R,, et facteur
de bruit minimal NF;,. Ces deux fagons d’optimiser sont utilisables pour les deux
topologies d’amplification que nous étudions. Néanmoins, comme nous nous intéressons
aux amplificateurs faible consommation, nous retenons la seconde méthode de

dimensionnement.

c. Nous choisissons la valeur de la contre réaction inductive qui minimise le critére de

distance dist, sauf ci celle ci fait trop chuter le gain en puissance disponible.

3. Conception des cellules d’adaptation.
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Le circuit d’adaptation d’entrée est optimisé pour minimiser les pertes qu’il introduit afin de ne pas
détériorer le facteur de bruit final F de 1’amplificateur. Nous le dimensionnons en suivant les deux

remarques suivantes.

a. Lorsque I’amplificateur a réaliser fonctionne a des fréquences ou des inductances
intégrées sont disponibles, nous proposons d’introduire un degré de liberté dans le
dimensionnement du circuit passif d’adaptation d’entrée. Ce degré de liberté est présent
dans les quadripéles en 7 utilisant trois éléments réactifs. Ce degré de liberté permet de
choisir la valeur de I’inductance qui posséde le meilleur coefficient de qualité de la

technologie utilisée a fréquence de fonctionnement de 1’amplificateur.

b. En haute fréquence, de telles inductances ne sont souvent pas disponibles dans les
technologies CMOS standard. Dans ce cas, nous proposons d’adapter le quadripdle
d’amplification avec des circuits passifs constitués d’¢léments distribués. Il n’est plus
alors nécessaire d’utiliser des cellules permettant d’introduire un degré de liberté. En
revanche, les choix de la topologie du circuit d’adaptation, du type de lignes de
transmission et de leurs impédances caractéristiques sont guidés par la minimisation des

pertes introduites par le circuit d’adaptation.

3. Exemples de conception d’amplificateurs faible bruit bande étroite
totalement intégrés en technologie CMOS.

Nous détaillons maintenant la conception de trois amplificateurs faible bruit dont la méthode de
conception découle directement des remarques concluant notre étude préalable. Le premier
amplificateur fonctionne loin de la fréquence de transition des transistors utilisés (F = F1/20). Les deux
autres fonctionnent a une fréquence beaucoup plus proche de la fréquence de transition des transistors

utilisés (F = Fr/4).

3.1. Amplificateur faible bruit fonctionnant a une fréquence proche de F/20.

Nous utilisons pour concevoir cet amplificateur une technologie CMOS 0,28 um dont la fréquence
maximale de transition Fr observée en simulation est d’environ 45 GHz et la fréquence d’oscillation
maximale F,,. de 60 GHz environ. Notre amplificateur fonctionne a la fréquence de 2,45 GHz et doit
étre totalement intégré (environ Fr/20). Son courant de polarisation est fixé a 4 mA par 1’étude
systéme de I’émetteur récepteur radiofréquence auquel il est dédié. Pour plus de détails sur cet

émetteur récepteur, le lecteur peut se référer aux publications [13-16].
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3.1.1. Optimisation du cascode d’amplification.

Nous choisissons pour cet amplificateur, fonctionnant loin de la fréquence de transition des
transistors utilisés, le montage cascode décrit par la figure 13 dont les avantages en termes de stabilité

sont bien connus.

Nous fixons la longueur L de tous les transistors a la valeur minimale autorisée par la technologie
afin de minimiser la valeur de chacun des paramétres de bruit R, et NF,;,. Nous utilisons le
formalisme en coefficients de réflexion, en notant I,y la valeur du coefficient de réflexion I'; présenté
au transistor qui conduit au facteur de bruit minimal et I, de la valeur de I'; qui conduit a I’adaptation

en puissance.

dd

® e ©
R

Figure 13 : Quadripdle d’amplification du LNA bande étroite fonctionnant a 2,45 GHz.

Nous optimisons la largeur W des transistors de la fagon suivante. Pour une puissance continue
constante imposée par le cahier des charges de I’amplificateur, nous simulons NF,;, et R, en
augmentant la largeur des transistors de 20 a 250 um. Pour obtenir un fonctionnement faible bruit,
nous choisissons la largeur W des transistors aboutissant a un compromis entre une résistance de bruit

R, faible et un facteur minimal NF,,;, de bruit également faible.

? Fnax €st définie comme la fréquence oul le gain en puissance disponible est 8 module unitaire.
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Figure 14 : Résistance de brui R, et facteur de bruit minimum NF,,;;, en fonction de la largeur des transistors
pour Ids =4 mA et F =2,45 GHz.

Les résultats de simulation présentés figure 14 montrent qu’il n’existe pas de transistor de largeur
W qui minimise a la fois R, et NF,;,. Néanmoins, nous choisissons une largeur de 120 um des

transistors grice aux remarques suivantes.

e Choisir une largeur de transistor inférieure a 75 pm n’est pas judicieux car le facteur NF ;,

et la résistance R, augmentent lorsque W diminue dans cette zone.

e [l est préférable de choisir une largeur conduisant a une résistance R, faible au détriment du
facteur NF,,;,, mais sans que celui-ci ne devienne prohibitif. Nous choisissons de privilégier
la résistance de bruit au détriment du facteur de bruit minimal car, la distance minimale

* N , . N N . .
entre I'o, et I, obtenue aprés contre réaction n’est pas connue a priori. En effet pour une
méme distance une résistance de bruit R, grande provoque un accroissement plus important

du facteur de bruit final F de I’amplificateur que pour une résistance de bruit R, plus faible.

Cette largeur de 120 um conduit a une valeur de résistance de bruit R, relativement faible pour une

technologie CMOS 0,28 um (50 Q) et une valeur du facteur de bruit minimal NF,;;, de 0,6 dB.

3.1.2. Détermination de la contre réaction.

Maintenant que nous connaissons la topologie de la partie active de 1’amplificateur nous allons
déterminer la valeur de 1’inductance de contre réaction série a placer entre la source du transistor M; et

la masse.
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Pour que I’ensemble des résultats de 1’étude théorique puissent étre utilisés, nous fixons la valeur
maximale de I’inductance qui garantit que la fréquence de coupure F; soit supérieure a la fréquence de
travail de I’amplificateur (dans notre cas 2,45 GHz). Ainsi, nous pouvons choisir la valeur de
I’inductance L; qui minimise le critere de distance entre I'oy et [, et assure la stabilité
inconditionnelle de 1’amplificateur si cette valeur ne dégrade pas trop le gain en puissance disponible

de ’amplificateur.

La géométrie du transistor et la connaissance du point de polarisation nous permettent d’extraire la
valeur de la capacité Cy de 120 fF. Dans ce cas, la valeur maximale de 1’inductance garantissant

I’indépendance des paramétres de bruit est trés supérieure aux valeurs réalisables en technologies

CMOS.

Pour ne pas surestimer la valeur minimale de L, garantissant la stabilit¢ inconditionnelle de
I’amplificateur il faut que sa charge ne soit pas idéale. En effet, les pertes et la valeur du module de
I’impédance de cette charge influent sur la stabilité de I’amplificateur. Celle ci doit étre d’impédance
suffisamment importante pour isoler le courant dynamique de I’alimentation. Nous la réalisons grace a
I’inductance de la bibliothéque de composants fournie par le fondeur possédant le coefficient de
qualité maximum a la fréquence de travail. Cette inductance est également utilisée comme élément du
circuit d’adaptation de sortie. Nous choisissons comme le montre la figure 15 une inductance de

4,5 nH de coefficient de qualité Q proche de 13 a la fréquence de travail.

dd

W=120 pm
w | amav——[
| | -
W=120um
entrée
C Ls

Figure 15 : Cascode avec contre réaction inductive.

Tout d’abord, comme le prévoit I’étude théorique les paramétres de bruit dont les variations sont
tracées figure 16 sont peu sensibles a la présence de 1’inductance Lg (6% autour de 40 Q2 pour R, et

1,5% en linéaire autour 0,525 dB pour NF ;).
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Figure 16 : R, et NF;;, en fonction de la valeur de I’inductance de contre réaction L a 2,45GHz.

La figure 17 montre qu’il existe une valeur d’inductance Ls de 1,3 nH qui minimise la distance

entre I’impédance optimale de bruit et I’impédance garantissant I’adaptation en puissance.

004
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Figure 17 : Distance entre I’y et I's e fonction de la valeur de I’inductance de contre réaction L.

Enfin, comme le montre la figure 18 la présence de cette inductance assure la stabilité

inconditionnelle de 1’amplificateur a la fréquence centrale de travail et dans une bande de fréquence
comprise entre 0,5 et 50 GHz".

* On montre qu’un quadripdle est inconditionnellement stable lorsque les deux conditions suivantes sont
2 2
vérifiées. K, = 1-[Sy| —[Sy| +

2
A, >1 ¢t |As| = |S11S22 = 8,8, 1.
2‘S21S12‘
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Figure 18 : Facteur de Rollet et module du déterminant de la matrice de répartition de I’amplificateur a
2,45 GHz.

Enfin, la valeur de L de 1,3 nH minimisant le critére de distance peut étre retenue car elle ne fait
pas trop chuter le gain, cette valeur d’inductance assure la stabilité inconditionnelle de 1’amplificateur

dans une bande de fréquence allant de 100 MHz a 50 GHz.

3.1.3. Détermination et optimisation des cellules d’adaptation.

Comme nous souhaitons caractériser notre amplificateur directement sous pointes, nous 1’adaptons
en puissance sur une impédance de 50 Q en entrée ainsi qu’en sortie. L’inductance L, (voir figure 15)
permet d’aboutir a une impédance de sortie adaptable en puissance a 1’aide de deux capacités, il n’est

pas nécessaire d’ajouter d’inductance supplémentaire dans le circuit d’adaptation de sortie.

3.1.3.1. Cellule d’adaptation d’entrée.

La cellule d’adaptation d’entrée doit étre totalement intégrée et introduire le moins de pertes
possible afin de moins dégrader le facteur de bruit final de ’amplificateur. Les inductances sont les
¢léments passifs les moins performants et les plus encombrants des technologies silicium [17], il est
donc indispensable de minimiser leur nombre. De plus, afin de minimiser les pertes et I’encombrement
final du circuit il est important de pouvoir choisir leurs valeurs. Nous retenons les cellules en ©
proposées figure 19 qui ne contiennent qu’une seule inductance, car ces circuits offrent tous la
possibilité de choisir la valeur de 1’inductance qui posséde le coefficient de qualité Q le plus important
a la fréquence de fonctionnement de I’amplificateur. Ce choix permet de minimiser les pertes
introduites par le circuit d’adaptation puisque les capacités de type MIM possédent des coefficients de

qualité plus importants. Nous n’étudions que les deux solutions a) et b) présentées car il n’est pas
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possible d’adapter I’impédance capacitive d’une grille de transistor MOS avec la solution c).

Figure 19 : Cellules d’adaptation en 7.

Ayant choisi I’inductance, nous choisissons la cellule d’adaptation b) qui d’aprés nos simulations

conduit au facteur de bruit le plus faible pour I’amplificateur total.

3.1.3.2. Cellule d’adaptation de sortie.

Nous employons la méme cellule en m comme cellule d’adaptation de sortie de I’amplificateur en

utilisant une inductance L, de méme valeur mais en recalculant les valeurs des capacités.

3.1.4. Finalisation et performances de I’amplificateur faible bruit
fonctionnant a 2,45 GHz.

Le schéma électrique final de 1’amplificateur présenté figure 20 donne les valeurs de tous les
¢léments obtenus aprés des simulations incluant les interconnexions réalisées par les lignes
microrubans présentées au paragraphe 5.1. du second chapitre et des plots d’accés nécessaires a la

mesure dont le modéle équivalent est le résultat de simulations électromagnétiques.
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Figure 20 : Description électrique du LNA fonctionnant a 2,45 GHz.

Les résultats de simulations de la figure 21 montrent un facteur de bruit F inférieur a 2,5 dB et un

gain en puissance de 15 dB.
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Figure 21 : Performances électriques de 1’amplificateur faible bruit fonctionnant a 2,45 GHz.

L’amplificateur faible bruit a été réalisé par la société STMicrolelectronics sur le site du Rousset, le
circuit occupe une surface de 1x0,950 mm?. Sa caractérisation est présentée en cinquieme partie de ce

mémoire. Le tableau 2 récapitule les performances simulées de cet amplificateur.
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Table 2 : Récapitulatif des principales caractéristiques de I’amplificateur fonctionnant a FT/20 (2,45 GHz)

Fréquence centrale 2,45 GHz
Technologie CMOS 0,28 pm
Facteur de bruit minimal 2,3dB
Gain maximum 15dB
Consommation 10 mW
Surface du LNA 0,95 mm?

3.2. Amplificateurs faible bruit fonctionnant en bande K (24 GHz).

Nous présentons maintenant la conception d’amplificateurs faible bruit fonctionnant a des
fréquences beaucoup plus proches de la fréquence de transition des transistors employés. Nous
utilisons pour cette conception des transistors de longueur de canal 0,13 um dont la fréquence
maximale de transition Fr simulée est de 100 GHz et la fréquence d’oscillation maximale F . simulée
de 130 GHz. Notre amplificateur fonctionne en bande K (24 GHz) qui correspond a une fréquence
d’approximativement Fr/4. Nous concevons deux amplificateurs faible bruit. Le premier utilise,
conformément aux conclusions de 1’étude théorique de ce chapitre, un transistor unique connecté en
source commune comme premier €tage faible bruit, le second un amplificateur cascode. Ces deux
amplificateurs sont congus afin de montrer la faisabilit¢ d’amplificateurs faible bruit CMOS
fonctionnant aux fréquences millimétriques. Ces conceptions nous permettent également valider la

théorie et les modeles simples utilisés.

Nous n’exposons en détail que la conception de I’amplificateur dont le premier étage faible bruit
est un transistor connect¢é en configuration source commune. L’amplificateur utilisant une
configuration cascode est congu en suivant la méme méthode que I’amplificateur source commune.
Cependant, les largeurs de transistor optimales fournissant le facteur de bruit minimal ne sont pas les
mémes. Nous ne mentionnons les différentes tailles et les performances du LNA basé sur un premier
¢tage d’amplification cascode qu’a titre de comparaison a la fin de la troisiéme partie de ce chapitre.
Pour finir, nous menons une étude de sensibilité sur la maille d’adaptation de I’amplificateur source
commune. Nous confrontons une maille d’adaptation congue avec des lignes coplanaires et une maille

d’adaptation réalisée avec des éléments LC localisés.

3.2.1. Conception du premier étage d’amplification.

Nous avons montré qu’en haute fréquence les avantages en terme de stabilité de 1’amplificateur
cascode s’obtiennent au détriment du facteur de bruit minimal. En effet, la topologie cascode permet
de diminuer I’influence de la capacité Cyq qui introduit en haute fréquence une boucle de contre
réaction pouvant rendre le transistor instable. Nous retenons néanmoins, la topologie source commune

qui présente des parametres de bruit R, et NF,;, plus faibles en haute fréquence que la topologie
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d’amplification cascode. Nous apportons une attention particuliére au dimensionnement de
I’inductance de contre réaction qui assure sa stabilité. Ce choix de topologie n’est possible que lorsque
le gain en puissance disponible du premier étage est suffisant pour masquer le bruit ajouté par le

second étage.

Dans le cas que nous étudions maintenant, aucune étude systéme ne nous impose de courant de
polarisation. Nous fixons arbitrairement la valeur maximale du courant statique de drain Ig @ 10 mA.
Nous optimisons la géométrie du transistor de la méme fagon que celle retenue pour 1I’amplificateur
fonctionnant a 2,45 GHz en ajoutant un critére sur le gain maximum stable’ qui nous permet d’affiner
la valeur du courant de polarisation du transistor. Comme pour la conception de 1’amplificateur
fonctionnant a 2,45 GHz, nous choisissons une largeur de transistor aboutissant a un compromis entre
résistance de bruit et facteur de bruit minimal. En suivant les mémes remarques qu’au paragraphe
3.1.1. et en utilisant les résultats de la figure 22 nous choisissons une largeur W du transistor
d’amplification de 60 um. car, pour des tailles supérieures la diminution de R, est obtenue au prix

d’une trop forte augmentation de NF

1 ,4 T T T T T T T T T T
1150
1,21
o0 —e—NF__source commune 1100
= ——R source commune Py
E -
w Q
=10 50
0’8 n 1 n 1 n 1 n 1 n 1 n 0
0 20 40 60 80 100 120

largeur du transistor W, um

Figure 22 : R, et NF ;;, d’un transistor source commune en fonction de la largeur W a 24 GHz, avec Ids = 6 mA.

Le MSG dépendant du courant de polarisation, nous introduisons une seconde étape d’optimisation
que nous effectuons sur le courant de polarisation. La figure 23 montre que le facteur de bruit et la
résistance de bruit varient peu pour un courant de polarisation compris entre 2 et 15 mA alors que le
MSG passe de moins de 4 dB a plus de 10 dB. Nous choisissons un courant de 10 mA pour obtenir un

MSG de 10 dB.

Sle gain maximun stable MSG est défini par la relation suivante : MSG = S,,/S,
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Figure 23 : Influence du courant de polarisation Iy sur les parametres de bruit et le MSG d’un transistor source
commune de 60 pm.

Nous expliquons la faible remontée non prévue par le modele analytique présenté figure 2 des deux
paramétres de bruit NF,,;, et R, observée pour des courants de polarisation supérieurs a 7 mA par
d’une part la variation des paramétres des effets du second ordre comme la réduction de mobilité. En
effet, pour de forts courants de polarisation, le champ électrique présent dans le canal fait chuter la
mobilité des électrons introduisant une diminution de g, [5]. Cette diminution produit une
augmentation de la résistance non quasi-statique 1/g, qui provoque une augmentation de la valeur
quadratique moyenne du courant de grille. Nous retenons la valeur de 10 mA pour le courant de

polarisation de drain 4.

3.2.2. Choix de I’inductance de contre réaction.

Comme nous I’avons mentionné plus haut, la stabilité de I’amplificateur source commune est plus
difficile a obtenir que pour un montage cascode. L’influence de I’inductance de contre réaction sur le
gain en puissance maximum disponible (Ggisp,) ainsi que sur les paramétres de stabilité (Ky et |A|) est

beaucoup plus importante qu’en basse fréquence.
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Figure 24 : Influence de la valeur de I’inductance de contre réaction sur le gain en puissance disponible et le
critére de distance.

La valeur de Ly qui minimise le critére dist diminue de fagon trop importante le gain en puissance
disponible (figure 24), nous choisissons alors la valeur minimale de 150 pH de I’inductance L, rendant

I’amplificateur inconditionnellement stable (figure 25).
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Figure 25 : Influence de la valeur de I’inductance de contre réaction sur le facteur de Rollet (Ky) et |Ay| & 24 GHz.

Enfin, la figure 26 montre des parametres de bruit peu dépendants de I’inductance L pour des

valeurs inférieures a 400 pH.
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Figure 26 : Influence de la valeur de I’inductance de contre réaction sur le facteur de bruit minimal et la
résistance de bruit.

Etant donné la valeur d’inductance L nécessaire, nous choisissons de la réaliser par une ligne
coplanaire d’impédance caractéristique 88 Q court-circuitée. En effet, I’impédance caractéristique des
lignes coplanaire est moins sensible aux variations technologiques que celle des lignes
microrubans [18]. Nous retenons une longueur de 150 um permettant la stabilité inconditionnelle de

I’étage et n’affectant pas la valeur de NF ., (voir figure 27).
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Figure 27 : Influence d’une inductance réalisée a ’aide d’une ligne coplanaire en court-circuit sur NF ;.

Nous utilisons une inductance en oméga de valeur maximale autorisée par les régles
technologiques pour réaliser 1’inductance permettant d’isoler la tension d’alimentation de drain. La

figure 28 décrit le premier étage d’amplification.
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Figure 28 : Schéma électrique de I’étage faible bruit de I’amplificateur faible bruit bande K.

3.2.3. Conception du second étage d’amplification.

Le gain fourni par le premier étage étant relativement faible (9 dB) nous Iui ajoutons un second
étage afin d’ajouter du gain en puissance. Nous choisissons un amplificateur cascode car son facteur
de bruit a moins d’importance puisque celui ci est partiellement masqué par le gain du premier étage.
Nous choisissons de ne pas le rendre inconditionnellement stable car les cercles d’instabilités sont

dans des zones inaccessibles avec la cellule choisie pour réaliser 1’adaptation entre les étages.

Le circuit de polarisation est identique a celui de 1’étage faible bruit et nous employons les mémes
¢léments de découplage. Nous choisissons des transistors de 110 um polarisés a un courant de 10 mA
qui offrent le meilleur compromis entre gain ajouté et puissance consommeée. Enfin, nous ajoutons le
transistor M; connecté en capacité entre la grille du transistor M, et la masse comme capacité de mise
a la masse de la grille du transistor M,. La figure 29 donne le schéma électrique complet de ce second

étage d’amplificateur.
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Figure 29 : Second étage d’amplification.

3.2.4. Optimisation des cellules d’adaptation.

Pour que notre amplificateur soit effectivement faible bruit, la maille d’adaptation d’entrée doit
introduire le moins de pertes possible. Plusieurs solutions sont alors envisageables suivant la qualité

des passifs disponibles dans la technologie utilisée.

e I est possible d’utiliser les mémes cellules qu’en basse fréquence si la bibliothéque de
composants contient des inductances en oméga dont la fréquence de résonance propre, est
trés supérieure a la fréquence de travail de I’amplificateur. Il est également nécessaire que
le coefficient de qualité Q soit suffisant (Q = 10) et que des capacités métal isolant métal

(MIM) soient également disponibles.

e Dans le cas contraire, nous proposons d’utiliser des ¢léments distribués. Le choix de la
technologie (coplanaire, microruban) se porte sur celle qui permet de concevoir les circuits

d’adaptation qui introduisent le moins de pertes.

Pour une synthése en €léments distribués, I’impédance caractéristique et le type de lignes de
transmissions sont deux degrés de liberté qui apparaissent en plus de la topologie du circuit. En
choisissant une topologie de type simple stub nous déterminons ces deux choix en faisant le
raisonnement suivant. Dans le cas ou I’impédance a adapter sur 50 Q est de nature capacitive comme
c’est généralement le cas des grilles de transistors a effet de champ, il faut transformer 1’impédance
50 Q2 en une impédance inductive avec le circuit d’adaptation. Comme nous retenons une synthése a

I’aide d’un circuit simple stub, une impédance caractéristique importante permet d’obtenir
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I’impédance inductive nécessaire a partir de 50 Q avec des lignes plus courtes qu’avec des lignes
d’impédance caractéristique faible. Nous obtenons les coefficients d’atténuation les plus faibles pour
des lignes de fortes impédances caractéristiques de type coplanaires. En conséquence, nous

choisissons des lignes coplanaires d’impédance caractéristique proche de 88 Q.

Pour confirmer ce raisonnement, nous simulons les trois circuits d’adaptation donnant les facteurs
de bruit de I’amplificateur tracés sur le graphe de la figure 30. La comparaison des facteurs de bruit est
rendue possible car les impédances présentées au transistor sont voisines et permettent d’obtenir un

coefficient de réflexion d’entrée inférieur a —15 dB.

10 T T T T T T T T T
—o— lignes micro-rubans Z_= 30
—2—lignes coplanaire Z_= 60 Q
—o—lignes coplanaire Z_= 88 Q

2 L L L L
20 22 24 26 28 30
Fréquence, GHz

Figure 30 : Influence du choix de la technologie de réalisation des ¢léments répartis de la maille d’adaptation
d’entrée sur le facteur de bruit final NF de I’amplificateur.

Les trois circuits d’adaptation sont réalisés avec les lignes de transmission décrites ci dessous.

e Le premier utilise des lignes microrubans d’impédance caractéristique 30 Q de coefficient

d’atténuation 0,4 dB.mm™" 4 24 GHz.

e Le second utilise des lignes coplanaires d’impédance caractéristique 60 Q2 de coefficient
d’atténuation 0,7 dB.mm" a 24 GHz représentant le minimum d’atténuation observé en

simulation.

e Le troisiéme utilise des lignes coplanaires d’impédance caractéristique 88 Q de coefficient

d’atténuation 0,75 dB.mm™" a 24 GHz.
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Comme nous le supposions, les lignes coplanaires d’impédance caractéristique les plus importantes
conduisent au facteur de bruit final le plus faible méme si elles ne présentent pas le minimum du

coefficient d’atténuation.

3.2.5. Finalisation de I’amplificateur.

Notre amplificateur faible bruit comporte deux étages d’amplification, le premier est dimensionné
pour d’obtenir un faible facteur de bruit, le second pour ajouter le maximum de gain. Nous réalisons
I’ensemble des cellules d’adaptation a 1’aide des lignes coplanaires d’impédance caractéristique 88
décrites dans le second chapitre de ce mémoire. Des capacités de 1 pF de type MIM sont ajoutées pour
bloquer la composante continue lorsque cela est nécessaire. L’amplificateur fonctionne sous une
tension d’alimentation de 1,5 V et consomme une puissance de 30 mW. La figure 31 en donne le

schéma électrique complet.

e 1 1,8V remrmmmm TR
t ? |

! ! Etage 5610 pHL 1 | |
! 610 pH ! cascode U4 oF 880 88Q |
I | b PF 510 ym 100 um !
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! commune ! | Lo sorte |
| | I |
| : H = . I
! | 0Kk ! | 0K | circuit !
WA I et WA e || d'adaptation |
! bl Il desortie |
[ - L i :
| | I
| | |

—_— W\ ______‘t-----------f3-----=-==Z

| T 1R 1pF '

' 88  88Q I P |

! 100 ym 300 ym ! i 1l i :

| - ! : 88 Q2 . . :

lentree 88Q 1pFgircuit | ! 200 pm circuit !
350 . L : :

| "™ dadaptation] | - d'adaptation!

Lo . dentrée | ! interétage |

Figure 31 : Schéma électrique de I’amplificateur faible bruit fonctionnant en bande K.
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Nous obtenons les performances simulées de la figure 32.

20
15
10

|Sij|’ dB
&

L 1 L L 2
15.0 20.0 25.0 30.0
Fréquence, GHz

Figure 32 : Résultats des simulations électriques de I’amplificateur faible bruit.

3.2.6. Amplificateur utilisant des amplificateurs cascodes.

Nous concevons un second amplificateur basé sur ’'utilisation d’un amplificateur cascode comme
premier étage. Nous ne détaillons pas sa conception dans ce mémoire, car nous employons, a
I’exception du choix de la topologie du premier étage, les mémes régles de dimensionnement pour
tous les éléments de 1’amplificateur. Nous donnons tous les éléments le constituant sur le schéma
¢électrique de la figure 33. Nous obtenons, comme prévu par I’étude théorique, un facteur de bruit plus

important (4,5 dB contre 3,3 dB) pour un gain sensiblement identique (figure 34).

e ————— e e ———
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i |
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[

50 O 50 Q
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|

|

|

|

|

| Entrée 50 Q
! 220 ym
: Circuit d'adaptation inter
| étage

circuit d'adaptation
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Figure 33 : Schéma électrique de I’amplificateur faible bruit (cascode) fonctionnant en bande K.
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Figure 34 : Résultats des simulations électriques de I’amplificateur faible bruit de la figure 27.

20

Fréquence, GHz

3.2.7. Comparaison des performances des deux amplificateurs.

La table 3 récapitule et compare les deux amplificateurs réalisés. Nous comparons aussi nos

résultats a ceux publiés par Kyung-Wan Yu [19]. Toutefois, les différences de performances

constatées sont a nuancer car la fréquence de transition Fr des transistors 0,18 pm employés par

I’auteur de la référence est d’environ 60 GHz et une fréquence d’oscillation maximale Fyax de

90 GHz. Nous rappelons que nous obtenons en simulation les valeurs de Fr = 100 GHz et Fyax =

130 GHz.

Table 3 : Récapitulatif des performances obtenues en simulation et par [19].

Amplificateur Amplificateur Amplificateur publié
Source commune cascode par [19]
Fréquence centrale 24 GHz 24 GHz 23,7 GHz
Technologie CMOS 0,13 pm CMOS 0,13 um CMOS 0,18 pm
Facteur de bruit minimal 33dB* 4,5dB * 5,6 dB**
Gain maximum 18 dB * 18 dB * 12,86 dB**

Consommation

20 mA (Vg=1,5 V)

20 mA (Vg=1,5 V)

30 mA (Vg=1,8 V)

Surface du LNA

1,45 mm?

1,5 mm?

0,735mm?

* 11 s’agit de performances simulées.
** 11 s’agit de performances mesurées.
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3.2.8. Etude de sensibilité sur la maille d’adaptation de I’amplificateur.

A titre exploratoire, nous réalisons une adaptation LC avec des capacités MIM et des inductances
en oméga de I’amplificateur source commune. Les résultats de simulation montrent des performances
similaires pour une surface de silicium occupée légérement inférieure. Nous réalisons sur ces deux

structures une étude de sensibilité :

e Dans le cas de la cellule LC nous appliquons une variation de 10% sur les inductances et
les capacités autour de leurs valeurs nominales ; ces valeurs étant représentatives des

variations technologiques des technologies CMOS.

e Dans le cas des cellules coplanaires nous appliquons une variation de 10% sur les

épaisseurs de couche d’oxyde.

0 T T T T T T
—&— nominal
——-10%

20.0 22.5 25.0 27.5 30.0
Fréquence, GHz

Figure 35 : Influence d’une variation de -10% des éléments LC de la maille d’adaptation sur le coefficient de
réflexion d’entrée.
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Figure 36 : Influence d’une de -10% de I’épaisseur des couches d’oxyde sur le coefficient de réflexion d’entrée.

Dans le cas de la cellule d’adaptation LC les simulations dont nous donnons les résultats figure 35,
montrent une variation de la fréquence d’adaptation de 1 GHz qui n’est que de 10 MHz dans le cas de

la cellule utilisant des lignes coplanaires (figure 36).

Ces résultats nous portent a croire qu’une solution utilisant des éléments distribués de type
coplanaire est préférable dés que la fréquence de fonctionnement rend la taille des circuits

d’adaptation raisonnable.
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4. Conclusion du chapitre 3.

Dans ce chapitre nous avons étudi¢ 1’amplification faible bruit bande étroite en technologie CMOS.
L’objectif de cette étude est d’aboutir a des régles de conceptions permettant le développement

d’amplificateurs faible bruit totalement intégrés.

Nous avons analysé, grace a un modele petit signal analytique bruyant du transistor MOS, les
paramétres de bruit des deux structures source commune et cascode. Cette analyse a montré qu’une
contre réaction inductive série sans pertes ne modifie pas les paramétres de bruit en dessous d’une
fréquence de résonance F;. Les sources de bruit introduites par le second transistor dans le cas d’un
amplificateur cascode augmentent le facteur de bruit minimal NF,;, et la résistance de bruit R, par
rapport a une topologie source commune a partir d’une fréquence de coupure Fr/o. Les remarques

concluant cette étude théorique nous permettent de dégager les régles de conception suivantes.

e En nous plagant a une fréquence suffisamment basse, nous choisissons un amplificateur de
type cascode comme quadripdle d’amplification. Une attention particuliére doit étre portée a la
conception de la maille d’adaptation car, en technologie CMOS la majeure partie du facteur de

bruit est due aux pertes introduites par les inductances passives intégrées.

e Dans le cas ou la fréquence de travail est plus proche de la fréquence de transition maximale
de la technologie utilisée, une plus grande attention doit étre apportée a 1’optimisation du
quadripdle d’amplification. En effet, les résultats obtenus avec un modele générique de bruit
montrent que le choix d’un montage de type source commune permet en haute fréquence de
réduire le facteur de bruit minimum NF,; et la résistance de bruit R,. La géométrie du
transistor connecté en source commune est optimisée de fagon a obtenir un compromis entre la
puissance consommée et les caractéristiques en bruit du quadripdle d’amplification.

Cependant, ce choix n’est plus judicieux si le gain en puissance disponible est insuffisant.

e En basse fréquence, I'utilisation d’une maille d’adaptation en m ne comportant qu’une
inductance permet de choisir la valeur de celle-ci. Son choix est guidé par la valeur
maximisant son facteur de qualité, tout en gardant une fréquence de résonance propre

suffisamment éloignée de la fréquence de travail.

e En haute fréquence et dans 1’état actuel des composants passifs disponibles en technologies

CMOS, il semble préférable de concevoir les cellules d’adaptation a 1’aide de lignes
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coplanaires de forte impédance caractéristique qui présentent des coefficients d’atténuation

plus faibles que les lignes microrubans pour les fortes impédances caractéristiques.

Dans un second temps, nous avons validé les principaux résultats théoriques a 1’aide de trois
conceptions utilisant une technologie CMOS 0,28 um et 0,13 um. Ces trois amplificateurs
fonctionnent respectivement a une fréquence proche de F1/20 (2,45 GHz) et a une fréquence proche de
F1/4 (24 GHz).
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1. Introduction.

L’émergence et la généralisation de nouvelles techniques occupant une large portion du spectre
radiofréquence comme les modulations pulsées ou bien encore les radars anti-collision nécessitent des
bandes passantes étendues et controlées. Les applications optoélectroniques trés hauts débits
nécessitent quant a elles des bandes passantes encore bien plus larges. Nous avons dans le chapitre
consacré¢ a 1’état de D’art, décrit brievement les différentes topologies permettant d’élargir et de
maitriser la bande passante. Citons notamment les amplificateurs avec contre-réaction résistive et ou
inductive peaking, les amplificateurs distribués, et les amplificateurs dont la maille d’adaptation

d’entrée est constituée par un filtre LC passe bande [1-3].

Dans ce quatriéme chapitre nous nous limitons aux amplificateurs utilisant des résonateurs LC
comme circuit d’adaptation et aux amplificateurs distribués. L’un des principaux avantages des
architectures a filtre LC est qu’elles introduisent une fonction de filtrage qui permet de diminuer, pour
certaines applications, le surcofit crée par 1’utilisation de composants externes. De plus, des facteurs de
bruit relativement faibles sont atteignables si 1’on dispose de passifs de qualité. Cependant, les deux
principaux inconvénients de ces architectures sont leurs consommation en surface de silicium
importante, et leurs impossibilité de controler certaines bandes passantes. En effet, ces techniques ne
permettent ni le contrle des faibles bandes passantes relatives inférieures a 30% ni les bandes

passantes trés importantes requises par les applications optoélectroniques trés hauts débits.

Les amplificateurs distribués sont classiquement utilisés pour obtenir des trés grandes bandes
passantes approchant les fréquences de transition des transistors utilisés. Plusieurs amplificateurs dont
la bande passante est supérieure a 30 GHz ont été publiés [4-6], cependant, derniérement des
amplificateurs distribués utilisant peu d’étages ont été utilisés pour les applications dans la bande 3,1-
10,6 GHz. Des résultats encourageants publiés par [7, 8] montrent un gain proche de 10 dB avec un
bon facteur de bruit pour une faible consommation et une surface occupée comparable a celle des

amplificateurs LC.

Nous proposons dans la premicre partic de ce chapitre une méthode d’adaptation large bande
adaptée aux faibles bandes passantes relatives. En plus d’un contréle précis des bandes passantes
relative proches de 20 %, cette méthode permet d’optimiser les valeurs des éléments de la cellule
d’adaptation pour utiliser les éléments optimaux de la technologie a la fréquence de travail. Nous
utilisons cette méthode pour concevoir deux amplificateurs a bande passantes contrélées. Le premier a
une bande passante relative de 25 % centrée sur 5,75 GHz, et le second destiné a la bande de fréquence

comprise entre 22-29 GHz a une bande passante relative de 19 % centrée sur 26,4 GHz.
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La seconde partie de ce chapitre est consacrée a la conception des amplificateurs distribués en
technologie CMOS standard. Deux types d’amplificateurs sont présentés. Pour les applications UWB
nous proposons une synthése utilisant des €éléments localisés permettant de maximiser 1’amplification
en tension. Pour les applications optoélectroniques nécessitant de trés grandes bandes passantes nous

présentons une synthése utilisant des guides coplanaires.

2. Amplificateurs large bande de type passe-bande.

2.1.Limitations des méthodes d’adaptation de type passe-bande a éléments
LC.

Pour les bandes passantes relatives b comprises entre 50% et 150% les topologies issues des filtres
en échelles passifs LC permettent de réaliser des cellules d’adaptation d’entrée intégrables avec les
composants passifs disponibles dans les technologies CMOS actuelles. Bevilacqua [1] est le premier
auteur a proposer un amplificateur couvrant la totalité de la bande 3,1 GHz 10,6 GHz. Il propose
I’amplificateur dont le circuit d’adaptation est un filtre LC d’ordre 3 décrit figure 1 qui contient deux

résonateurs séries et nécessite des inductances de valeurs élevées.

Entrée

—]

Figure 1 : Schéma électrique du LNA 3.1-10.6 GHz proposé par [1].
L;=1,3nH, L,=1,6 nH, L,+L;= 1,3 nH C, = 650 fF, C, =490 {F et C, = 650 fF.

Ces deux points se révelent étre des inconvénients puisque, les circuits contenant des résonateurs
séries imposent des fréquences de fonctionnement faibles devant la fréquence de résonance propre
(SFR) de I’inductance dont la valeur décroit lorsque la valeur de 1’inductance augmente. Lorsque les
inductances sont de forte valeur et que des résonateurs séries sont employés, les performances de la

cellule d’adaptation obtenue se dégradent vers les fréquences hautes de la bande passante et sa maitrise
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n’est plus assurée. De plus, le facteur de bruit est rapidement dégradé par un nombre de résonateurs
importants, la principale cause étant les faibles valeurs de facteur de qualit¢ Q des inductances

atteintes dans les technologies CMOS.

Dans le cas de faibles valeurs de bande passante relative b la dispersion sur les valeurs des
inductances obtenues avec les topologies de filtres en échelle est importante. Cette dispersion

engendre des valeurs d’inductance incompatibles avec celles disponibles en technologies CMOS.

gzlb bng

{4~
b/g1% —-g,/b i ;93

NN\

Figure 2 : Filtre passe bande en échelle du second ordre (valeur normalisées).

Par exemple, dans le cas d’un filtre d’ordre deux comme celui de la figure 2, le rapport entre la
valeur g/b de I’inductance du résonateur série et la valeur b/g; de I’inductance parall¢le devient
important pour de faibles valeurs de b. Il en résulte qu’une forte dispersion sur les valeurs des
inductances apparait lorsque b s’¢loigne de 100 % surtout si les valeurs tabulées des éléments des
filtres passes-bas normalisés g; présentent peu de dispersion. Cela implique que, pour des bandes
passantes relatives b inférieures a 50%, I’utilisation de la technique proposée par Belvilacqua n’est

plus possible, car :

1. Les inductances de fortes valeurs ont des performances qui se dégradent en haut de la
bande passante car elles sont alors utilisées trop prés de leur SFR. Des valeurs de b trop
faibles entrainent des valeurs d’inductances trop importantes dont la SFR se situe dans

la bande passante. Cet effet est particuliérement sensible dans les résonateurs série.

2. Les inductances de faibles valeurs posseédent un coefficient de qualité trop faible au bas

de la bande passante.
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2.2.Méthode d’adaptation de type passe-bande a faible bande passante
relative.

Afin de limiter cette dispersion sur les valeurs d’inductance pour les bandes passantes relatives b
inférieures a 25%, nous proposons d’utiliser des inverseurs d’admittance. Cette technique permet de
choisir des valeurs d’inductances compatibles avec la gamme de fréquence ciblée et de n’utiliser que
des résonateurs LC parall¢les qui rendent possible I’emploi d’inductances a des fréquence beaucoup
plus proche de leur SFR. En effet, dans le cas des résonateurs paralléles, les capacités parasites des
inductances contribuent a la capacité du résonateur, or cela est impossible dans une configuration
série. Nous présentons cette méthode en nous limitant & un ordre deux présentant un bon compromis
entre facteur de bruit et filtrage apporté par la cellule d’adaptation car, la qualit¢ des passifs
disponibles en technologie CMOS rend impossible un filtrage d’ordre élevé et un faible facteur de

bruit.

2.2.1. Principe.

La méthode d’adaptation que nous proposons découle directement de la synthése des filtres a

résonateurs couplés localisés dont nous rappelons briévement les principaux aspects.

Lorsque la bande passante relative b d’un filtre passe-bande est suffisamment faible, 1’utilisation
d’inverseurs d’admittance permet de synthétiser des filtres ne contenant que des résonateurs paralléles
et des inverseurs équivalents aux filtres en échelle. Par exemple, le filtre passe-bande du deuxiéme
ordre de la figure 3 a) a pour équivalent le circuit de la figure 3 b) utilisant des inverseurs d’admittance

de coefficients J; et des résonateurs LC paralléles.

i . % %2/

S

Figure 3 : Principe des filtres a inverseurs :
a) filtre en échelle .
b) filtre a inverseurs capacitif.
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Les valeurs normalisées g; des éléments du filtre en échelle sont imposées par la fonction
d’approximation utilisée : Tchebychev, Butterworth, Legendre, ..., par la bande passante, par 1’ordre
du filtre et par I’ondulation dans la bande passante. La valeur normalisée A des inductances du filtre a
inverseurs d’admittances peut étre choisie de maniere arbitraire. Cela permet de choisir 1’inductance

possédant les meilleures performances de la technologie dans la bande de fréquence visée.

L’équivalence entre les deux circuits de la figure 3 résulte des propriétés des inverseurs

d’admittance dont nous rappelons les propriétés ci-dessous.

Comme le montre la figure 4, un inverseur d’admittance transforme une admittance de valeur Y en

une admittance de valeur J/Y.

J2/Y J Y

Figure 4 : Principe des inverseurs d’admittances.

Il en résulte les propriétés suivantes.
e Une inductance de valeur normalisée A est transformée en capacité de valeur AJ%.
e  Une capacité de valeur normalisée vy est transformée en inductance de valeur y/J>.
e Un circuit résonant série est transformé en un circuit résonant paralléle.

e Un circuit résonant parall¢le est transformé en un circuit résonant série.

Aprés avoir choisi une valeur normalisée A d’inductance nous calculons les coefficients J; des

inverseurs pour assurer 1’équivalence entre les deux filtres a partir des relations (1) a (3).

b
JF,/E (1)
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Jy=J, |[— )

J=J 3)

2.2.2. Application a I’adaptation passe-bande d’un transistor MOS.

Le schéma de principe de la cellule d’adaptation que nous proposons est donné par la figure 5.

Cellule d'adaptation
passe-bande

Figure 5 : Schéma de principe de la maille d’adaptation passe bande d’un LNA large bande.

Cette cellule d’adaptation est de type passe-bande et utilise des inverseurs d’admittance.
L’inverseur J; la terminaison résistive du filtre p. sont synthétisés en partie par le transistor MOS M,

et par la contre réaction inductive de la source du transistor M.

2.2.2.1. Synthese des inverseurs d’admittances.

Dans une bande de fréquence limitée, les inverseurs peuvent étre synthétisés par utilisation de
quadripbles passifs. Sur la figure 6, nous présentons trois synthéses possibles d’un inverseur
d’admittance de coefficient J [9]. Pour des raisons de performances liées aux imperfections et a
I’occupation de surface nous n’étudions pas le quadrip6le inductif. De méme, 1’encombrement des
inverseurs a lignes quart d’onde limite leur utilisation aux circuits fonctionnant aux fréquences
millimétriques si I’on dispose de lignes a faibles pertes. Nous n’utilisons, dans le cadre de cette these,

que les inverseurs capacitifs dont I’encombrement est le plus réduit.



Chapitre 4 Amplification faible bruit a bande passante contrdlée en technologie CMOS 123

o
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Figure 6 : Exemples de synthése d’un inverseur d’admittance J.

En introduisant des inverseurs d’admittances dans le schéma électrique de la figure 7 a) nous
obtenons le schéma électrique de la figure 7 b) qui devient celui de la figure 7 c) lorsqu’une synthése

capacitive des inverseurs d’admittance est retenue.

|
I
big, g b | S
1
1 |
a)

00—
—F—
00000 —
'II—LI—'

b)
inverseur J, inverseur J, inverseur J,
———

P,

o
.|H l_
.||_| l_
.||_/\/¥\/_

Figure 7 a) : Filtre passe bande du deuxiéme ordre.
b : Filtre du deuxiéme ordre a inverseurs (valeurs normalisées).
c : Filtre a inverseurs capacitifs non réduits (valeurs normalisées).
d : Filtre a inverseurs capacitifs réduits (valeurs normalisées).



Chapitre 4 Amplification faible bruit a bande passante contrdlée en technologie CMOS 124

Nous réduisons les capacités négatives connectées en paralléle des résonateurs LC en les sommant.

La valeur normalisée finale de la capacité du résonateur est donnée par la relation (4).

1
=——J-J 4
7/ res /1 1 2 ( )

Afin d’effectuer la réduction des extrémités du filtre, nous écrivons 1’égalité des impédances

normalisées d’entrées des deux topologies de la figure 8.

. T
P %-J — Peg

Figure 8 : Extrémités des filtres a inverseurs d’admittances capacitifs.

Nous obtenons les conditions d’équivalences (5) et (6) entre les deux schémas électriques qui ne

sont valables que lorsque la pulsation normalisée Q définie par la relation (7) est proche de 1.

y=J(1+J%) (5)
1
Py = 1+,0—sz (6)
Q=— )
0

Pour que le schéma de la figure 7 d) soit équivalent a celui de la figure 7 c) autour de la fréquence
centrale Fy et dans la bande passante relative b désirée, les conditions (8) a (11) doivent étre vérifiées.
Notons que I’introduction d’un parametre J; différent de J; permet d’ajouter un degré de liberté dans le

dimensionnement de la charge p, du filtre.

/4 :J1(1+J12)

®)

7, = )

vy =J,(1+ p3J3) (10)
Vo =y =,

A (11)
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Finalement, le circuit de la figure 7 d) est équivalent au filtre de la figure 7 a) lorsque les cinq

conditions supplémentaires (12) a (16) sont vérifiées.

1
Pe =102 12
P
Pe =m 03
-
&t (14)
J=——t
eig: (15)
fo L [
P\ &:84 (16)

2.2.2.2. Cellule d’adaptation d’entrée.

Pour qu’un filtre d’ordre deux comme celui de la figure 7 d) soit le circuit d’adaptation passe bande
d’un amplificateur, la capacité de valeur normalisée y; et la terminaison résistive de valeur normalisée

pe doivent étre équivalents a I’impédance d’entrée d’un quadripole d’amplification.

Une solution est d’utiliser un transistor connecté en configuration source commune avec une contre
réaction inductive série dont I’'impédance d’entrée Z, est donnée par la relation (17) [10]. Pour obtenir
une expression exploitable, nous négligeons les effets de la capacité C,q dont I’influence est

sensiblement réduite par 1’utilisation d’un montage cascode.

! +—g”“LS + joL, +—

L, =—
kg ml Cgs .] a)Cgs

e =R, + jX, A7)

Cette expression montre que la partie réelle est due aux effets de transport non quasi statiques
internes au transistor et a la contre réaction inductive dans la source. Lorsque la fréquence de
fonctionnement est petite devant la fréquence de coupure F définie par la relation (18), I’'impédance Z,
présentée par le transistor M; se limite a celle d’un circuit RC série, le schéma équivalent de la cellule
d’adaptation de la figure 9 b) correspond alors a la topologie du filtre a résonateurs couplés de la

figure 9 a).

1
F,

Y (18)
- 2 LC,
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En synthétisant les terminaisons résistives du filtre de la figure 9 a) d’une part par la résistance
d’un générateur et d’autre part par un transistor connecté en configuration source commune et contre
réactionné par une inductance de valeur normalisée As, nous obtenons 1’équivalence entre les deux

circuits de la figure 9.

B T2 & I
L . I . I
| I i I l NI
: I
[
P
P ' | e
: 7\‘ res yres :
| [
| [

- - = a) - = =
r—-——————= - - - - ------"""""~" " "="=""="—"-—"—- «+—"- ¥ ¥"¥"-”-"¥"” ¥"¥"-”¥"¥"=&¥¥¥VV¥/"¥V—_-" 77— i |
: : : o Cq, Ce |
| | : I : I | !
| el 11 11 T
| 1 [ |
| : : |
| e | 2|
: ’ : : L Cres L Cres s :
l X !
| Générateur | : -7 ~ 7 Cellule d'adaptation = |
__________________________ py~= - —————————————-

Figure 9 : Schémas équivalents de la cellule d’adaptation passe-bande.

Pour cette topologie particuliére, si I’on néglige toujours les effets de la capacité Cyq, la capacité de
valeur normalisée y; est synthétisée par la mise en série des capacités Cg et de la capacité Cy du
transistor M. Cette capacité introduit un degré de liberté sur la largeur W, du transistor M;. Deux

stratégies de dimensionnement sont alors envisageables.

1. La capacité Cg est considérée comme une capacité de liaison de grosse valeur. La valeur
normalisée y3 de la capacité équivalente a la mise en série des capacités Cg; et Cy du transistor
M, est enticrement déterminée par la géométrie du transistor M;. Ceci impose la largeur W, du

transistor M; qui est complétement déterminée par la valeur de y;.

2. La capacité Cg n’est pas considérée uniquement comme une capacité de liaison de grosse
valeur. Dans ce cas, un degré de liberté est introduit sur la valeur de W, celle ci peut étre
augmentée si nécessaire. Un ajustement de la valeur la capacité Cy, permet d’obtenir la valeur

normalisée ;.

Dans les deux cas mentionnés, la terminaison résistive du filtre a inverseurs capacitifs de la figure 9
a) de valeur normalisée p. est obtenue par le choix de I’inductance de valeur normalisée A (figure 9

b).
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D’un point de vue purement topologique, I’architecture de la cellule d’adaptation que nous

proposons pour des bandes passantes relatives b inférieures a 30% nous permet :

e De n’utiliser que des résonateurs paralléles ou les capacités parasites des inductances se
trouvent en paralléle des capacités des résonateurs. Cette configuration permet d’utiliser
des valeurs d’inductance plus importantes avec de meilleurs coefficients de qualité car leur
capacité parasite peut tre soustraite de la capacité du résonateur tant que celle-ci reste

positive.

e De ne pas réduire la fréquence de transition du transistor d’entrée contrairement a la
topologie passe-bande proposée par [1] (Voir Figure 1) ou une capacité¢ C, est ajoutée en
paralléle entre la grille et la source du transistor M. Cette capacité C, préléve une partie du
courant de sortie du circuit d’adaptation qui n’est pas amplifiée. Cette augmentation
artificielle de la capacité Cy est équivalente a diminuer la fréquence de transition des
transistors. Dans notre topologie tout le courant de sortie du circuit d’adaptation est

amplifié puis transféré a la charge.

e D’obtenir une adaptation de type passe-bande avec un nombre réduit d’inductances. Cette
architecture ne requiert qu’une inductance supplémentaire par rapport & 1’architecture

bande étroite proposée par Sheaffer [11] massivement utilisée.

2.3. Amplificateur passe-bande a faible bande passante relative.

Nous présentons dans ce paragraphe la conception d’amplificateurs dont le dimensionnement du
circuit d’adaptation repose sur la méthode que nous venons de décrire. Les objectifs de cette
conception sont d’aboutir a un gain en tension important sur une charge capacitive haute impédance
constant dans toute la bande passante, une adaptation en puissance de 1’entrée sur une impédance 50 Q2

et un facteur de bruit minimal.
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2.3.1. Premier étage.

2.3.1.1. Topologie.

Nous représentons sur la figure 10 le schéma électrique du premier étage de 1’amplificateur passe-

bande a faible bande relative.

dd

Cellule d'adaptation

Figure 10 : Premier étage du LNA passe-bande.

Pour plus de lisibilité, nous ne représentons ni les circuits de polarisation ni les découplages des
tensions d’alimentations. Cet étage assure le contréle de la bande passante, 1’adaptation d’impédance
du générateur d’entrée d’impédance R, et la maximisation de la tension de sortie V. Sur cette figure,
nous modélisons un étage suivant éventuel par sa capacité d’entrée C; et nous supposons que la partie
réelle de I’'impédance d’entrée de cet étage est négligeable devant la résistance R;. Dans cette
configuration, cette résistance R; permet de controler le coefficient de qualité du résonateur RLC
paralléle qui charge le transistor M,. Les capacités notées C, sur cette figure sont des capacités de

liaison supposées d’impédance négligeable dans la bande passante.

2.3.1.2. Principe de fonctionnement.

La cellule d’adaptation d’entrée assure une adaptation en puissance entre le générateur de
résistance interne R, et la terminaison résistive R du filtre équivalent qui est synthétisée par la contre
réaction inductive de source du transistor M;. Le coefficient de réflexion d’entrée est déterminé par la
valeur du taux d’ondulation de la fonction de transfert du filtre équivalent. En effet, dans le cas d’un
filtre sans pertes chargé par ses résistances de terminaison nominales, la conservation de la puissance

permet de relier le module de ses coefficients de transmission et de réflexion par la relation (19).
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1S, +[S[ =1 (19)

Dans cette relation et dans le cas d’un filtre sans pertes, le module du paramétre S,; est égal a
I’unité a 1’ondulation € prés dans la bande passante. Nous en déduisons que la puissance transférée a la
charge par le filtre est constante dans sa bande passante qui s’écrit (20) en négligeant le courant
circulant dans la capacité Cy du transistor M, et en notant I,; ’amplitude du courant de grille du

transistor M;.

P R (20)
)
Lorsque les pertes d’insertion du filtre sont négligeables et que la force électromotrice du

générateur est notée e, et sa résistance interne R, la relation (20) devient (21) ou I’égalité stricte n’est

obtenue que pour une ondulation € nulle.
P~ 21)

Cette expression montre que, dans la bande passante, le courant de grille I, est une image de la
force électromotrice e, du générateur. En conservant les mémes hypothéses, un courant I, constant,
circule dans la capacité C, et crée la tension d’entrée du montage cascode donnée par la relation (22).

1

=—1I, 22)
.]Cgsla) )

gsl

La tension de sortie Vy; (voir figure 10) est crée par la circulation du courant de sortie I4; qui est la
transformation de la tension d’entrée V. par la transconductance de 1’amplificateur cascode.
L’intégration introduite par la capacité Cg est compensée par I’inductance L tant que la fréquence de
coupure F; du résonateur parallele R;L;C; est supérieure a la fréquence de coupure haute de
Pamplificateur F, et que le coefficient de qualité Qs de ce résonateur est inférieur a 1/v2. Afin de
maximiser 1’amplitude Vj; de la tension de sortie du premier étage il convient de choisir une valeur de
L; la plus grande possible tout en maintenant la fréquence de résonance F; a une valeur supérieure a
Fe. Une valeur de Qs ajustée par la résistance R; a une valeur supérieure a 1/V2 permet de compenser
la décroissance du gain avec la fréquence introduite par un second étage. De cette maniére nous
pouvons introduire un deuxiéme étage a fort gain en tension dont la décroissance du gain en tension a

—20 dB par décade peut étre compensée [3].
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2.3.1.3. Dimensionnement.

Nous résumons la méthode de dimensionnement du premier étage d’amplification du LNA par les
neuf points suivants en définissant la bande passante relative par la relation (23) ou F, F., et Fy sont
respectivement les fréquences de coupures basse, haute et la fréquence centrale de la bande passante

visée.
-k,
b= avec F,=.|F,F, (23)

1. Nous fixons le type de fonction d’approximation (Butterworth, Tchebychev, ...), I’ordre du
filtre, et [’adaptation souhaitée dans la bande passante. Ces trois choix fixent les valeurs
des coefficients g; du filtre et déterminent la résistance de terminaison. Par exemple dans le
cas d’une synthése de Tchebychev d’ordre pair la valeur normalisée de la résistance de

terminaison est différente de 1’unité.

2. Nous fixons ensuite la valeur normalisée A des inductances des résonateurs qui conduisent
a une valeur d’inductance ayant une SFR suffisamment loin de la bande passante et un

coefficient de qualité maximum dans la bande de fréquence souhaité.

3. Pour un courant de polarisation Iy donné, nous choisissons la largeur minimale W, de
transistor qui conduit le courant. Cette valeur maximise le gain en courant iq;/ig; puisque a
courant constant, la capacité Cg est proportionnelle a la largeur W du transistor alors que la
transconductance g, est proportionnelle a la racine carré de cette méme largeur. En
conséquence diminuer la valeur de la capacité Cs, pour augmenter, a capacité équivalente
constante, celle de la capacité Cy n’est pas judicieux tant que la taille W, permet de

conduire le courant I,.

4. Nous calculons les valeurs des paramétres J; et J, des deux premiers inverseurs
d’admittance a partir des relations (14) et (15). La valeur du paramétre J; est déterminée

par le choix de la valeur de la contre réaction.

5. Nous fixons la valeur normalisée p. de la terminaison résistive du filtre par le choix d’une
valeur de I’inductance L permettant d’obtenir une fréquence de coupure F; supérieure a la
fréquence de coupure haute de I’amplificateur F., et une distance entre les impédances Z
et Z:, définie au chapitre trois, faible. La valeur de L; est calculée connaissant la relation

(17), la géométrie du transistor M; et son courant de polarisation I. Le choix de la valeur
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du paramétre p. impose les deux valeurs de p, et J; puisqu’en combinant les relations (13)
et (16) nous obtenons les deux relations (24) et (25) donnant une valeur unique pour

chacun de ces deux parameétres.

b
Py =P, (1 + j (24)
2,84
Jbg, g, 2
J, = 8,83 (25)
p.(g,8A+D)

6. Des trois valeurs des parametres J et de la valeur de A, nous déduisons les valeurs des

capacités v, Y2, 13, Yres & partir des relations (8) a (11) et (25).

7. Nous en déduisons la valeur de la capacité yg; puisque Cgy est fixée par la géométrie du

transistor M.

8. Nous obtenons les valeurs réelles des composants en dénormalisant les valeurs précédentes

par rapport a F=F, et R;=50 Q2.

9. Nous choisissons la valeur L; maximale afin de maximiser le gain en tension du premier
étage tout en maintenant la fréquence de résonance F; supérieure a la fréquence de coupure
haute F.. Pour déterminer cette valeur, nous procédons de la fagon suivante. Nous
minimisons d’abord la capacité C; en choisissant la largeur minimale W, du transistor qui
permet de conduire le courant I,. Nous choisissons L; afin d’obtenir F5 ~ F, en négligeant
I’effet de la capacité d’entrée de I’étage suivant. Toutefois, il convient de vérifier qu’une
réduction excessive de la valeur de W, n’introduit pas la fréquence de coupure du montage
cascode dans la bande passante. Toujours en négligeant les effets des capacités Cyq de
chaque transistor, nous obtenons le schéma petit signal simplifié d’un amplificateur
cascode présentée figure 11. A 1’aide de ce schéma, nous calculons 1’expression (26)

donnant le gain en courant de cet étage.
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Figure 11 : Schéma petit signal d’un amplificateur cascode.

[ JCg la)l gm2
e 'S + -
J (CgSZ + Cdbl)a)

Il apparait dans cette expression la fréquence de coupure Fy;, donnée par la relation (27).

_ Em2
Fura = 27(Cpy + Co) @7

gs2

Lorsque cette fréquence de coupure Fy, est supéricure a la bande passante de I’amplificateur F, le
gain en courant de I’amplificateur ne dépend pas de la largeur W, du transistor M, La fréquence de
résonance F; du résonateur de sortie du premier étage peut étre ajustée par la réduction de la largeur
W, du transistor M, tant que la fréquence de coupure Fy, est supérieure a la fréquence Fc, et que ce

transistor M, peut conduire le courant de polarisation .

Notons que les valeurs finales obtenues dépendent essentiellement de la valeur des inductances
choisies arbitrairement et de la géométrie du transistor M;. Ces choix peuvent entrainer des valeurs
négatives des capacités des résonateurs. Quelques itérations sont nécessaires afin d’obtenir le meilleur
compromis pour les valeurs de tous les éléments. De plus, comme le montre la relation (12), si la
valeur de J; est faible devant ’unité, p, est également proche de 1’unité. Dans le cas contraire, il est
possible de choisir une résistance de dénormalisation R, qui entraine une valeur dénormalisée de R, de

50 Q sans avoir a retoucher dans de larges proportions le transistor M.
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2.3.2. Deuxieme étage.

Nous ajoutons un étage sans inductance supplémentaire qui permet sans surconsommation de

puissance d’ajouter du gain en tension [3].

2.3.2.1. Topologie.

L’architecture d’amplification large bande que nous présentons est dédiée aux systémes intégrés.
Dans ce contexte, le gain en tension est préférable au gain en puissance puisque la charge de
I’amplificateur est une charge capacitive de forte impédance. Nous choisissons comme second étage
d’amplification un amplificateur a charge active dimensionné pour ne pas modifier les conditions de
charge du premier étage et pour minimiser 1’augmentation de la consommation. La figure 12 donne la

topologie de I’amplificateur et la figure 13 son schéma équivalent petit signal.

M, | v,
C,

L

§ _l [Ms Sortie

MSJI =WV IB"s

Entrée

Figure 12 : Schéma électrique du second étage d’amplification.
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Figure 13 : Schéma équivalent du second étage d’amplification.
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2.3.2.2. Principe de fonctionnement.

A T’aide du schéma équivalent de la figure 13, nous calculons le gain en tension Ay, (28). En
nommant Ry et Ryy les résistances de sortie des transistors Mj et My, Caps Caas Caps €t Cgaa les
capacités drain bulk et grille drain des mémes transistors, nous définissons par les relations (29) et (30)

les quantités Req et Ceq.

. zLRW (28)
1+]a)Requq
R.R,
g =B C = Chy+Coyy +Cyy +Cyyy (29) et (30)
Rds3 +Rds4

Nous extrayons de la relation (28) la fréquence de coupure F, et le gain statique Agy, de
I’amplificateur.

S , A2 =8 Ry (31) et (32)
2zR,, C,

2

Avec ces notations, le gain en tension introduit par ce second étage est plat jusqu’a la fréquence de
coupure F,. Le gain en tension de I’amplificateur total est lui aussi plat dans la bande passante tant que
la fréquence de coupure F, du second étage est supérieure a la fréquence de coupure supérieure F., de
la bande passante de I’amplificateur et que le coefficient de qualité Q; de la charge résonnante du

premier étage est inférieur a 1/v2.

En augmentant la valeur de la résistance R.q nous pouvons augmenter le gain introduit par cet
étage, mais cela diminue la fréquence de coupure F,. Lorsque cette fréquence de coupure devient
inférieure a la fréquence de coupure basse F.; de I’amplificateur total, la contribution en gain du
second étage est décroissante avec une pente de —20 dB par décade. Pour compenser cette
décroissance, nous ajustons par 1’intermédiaire de la résistance Rj, le coefficient de qualité Qs a une

valeur supérieure a 1/v2.

2.3.2.3. Dimensionnement du deuxiéme étage.

Nous résumons le dimensionnement du second étage par les quatre points suivants.

1. Nous fixons la longueur L; du transistor M; a sa valeur minimale pour maximiser la

transconductance g,; et pour minimiser sa contribution en bruit.
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2. Nous choisissons la largeur W3 du transistor M3 pour que la capacité Cgg; soit petite devant
Cap2tCgqo. Ceci implique que la largeur W3 du transistor Ms est trés petite devant la largeur
W, du transistor M,, cette condition permet de peu modifier la fréquence de résonance Fj.
Dans cette configuration, la consommation lp, du deuxiéme étage est négligeable devant

celle du premier étage comme supposé plus haut.

3. Les valeurs du courant de polarisation Iy, et de la longueur L, du transistor M4 sont choisies
pour obtenir une valeur de Req qui conduit & une fréquence de coupure du second étage F,
inférieure a la fréquence de coupure basse F.; de I’amplificateur total et & une maximisation

du gain introduit par ce second étage.

4. Pour finir, nous ajustons la valeur de la résistance R; a une valeur qui en fixant la valeur du
facteur de qualité Q;, permet de compenser la chute du gain avec la fréquence du deuxiéme

étage.

Tout comme pour les applications bandes étroites, le facteur de bruit de 1’amplificateur final est

essentiellement di a la qualité des passifs.

3. Exemples de réalisation.

Nous illustrons maintenant les régles de dimensionnement que nous venons d’exposer par deux
exemples. Le premier amplificateur faible bruit est dédié aux applications de télécommunication avec
une bande passante relative de 25 % centrée sur la fréquence de 5,75 GHz. Le second amplificateur,
dédi¢ aux radars automobiles, est congu pour une bande passante relative de 19 % centrée sur la
fréquence de 26,4 GHz. Nous utilisons une technologie CMOS standard 0,13 um pour ces deux

amplificateurs.

3.1. Amplificateur faible bruit a bande passante contrdlée de bande passante
25 % centrée sur 6 GHz.

Nous choisissons une fonction d’approximation de Tchebychev avec une ondulation de 1 dB
conduisant a une adaptation d’entrée théorique inférieure a — 5 dB dans la bande passante et a des

valeurs de composants réalisables possédant de bonnes performances dans notre technologie.

Nous utilisons dans 1’ensemble des inductances disponibles celle qui conduit au meilleur facteur de

qualité a la fréquence centrale de Iamplificateur et une SFR suffisamment éloignée de la bande
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passante fixée.
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Figure 14 : Coefficient de qualité des inductances en fonction de la largeur du ruban métallique W a 5,75 GHz.

Grace au graphe de la figure 14 nous sélectionnons des inductances de 1,2 nH possédant un facteur
de qualité Q simulé de 12,5 car la SFR des inductances de 1,4 nH est trop proche du haut de la bande

passante.

Nous dimensionnons le premier étage d’amplification et le circuit d’adaptation en nous basant sur
la méthode décrite au paragraphe 2.3.1.3. Cependant, tout en respectant les limites énoncées plus haut,
nous choisissons la valeur de I’inductance de contre-réaction L qui conduit a la stabilité
inconditionnelle du quadripéle d’amplification et & un compromis satisfaisant entre le gain en tension
du premier étage et son facteur de bruit. Nous pouvons de cette maniére, pour une méme polarisation
et une méme largeur du transistor M, synthétiser une partie réelle plus faible que 50 Q autorisant une

valeur d’inductance de contre réaction plus faible et donnant un gain en tension plus important.

Nous dimensionnons ensuite le second étage par la procédure décrite au paragraphe 2.3.2.3.

Aprés quelques légers réajustements, nous aboutissons au schéma électrique final donné par la
figure 15. Ces réajustements sont nécessaires afin de compenser les effets de deuxiéme ordre qui n’ont

pas été pris en compte dans la modélisation présentée.
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entrée

Figure 15 : Description électrique de I’amplificateur faible bruit de bande passante 25 % centré sur 5,75 GHz.

La figure 16 donne 1’évolution du gain en tension, du facteur de bruit et de 1’adaptation dans une
bande de fréquence comprise entre 2 GHz et 10 GHz obtenus en simulation. Nous obtenons ces
résultats en utilisant les modeles de la bibliothéque de composant de la technologie dont nous
disposons. Les interconnexions sont réalisées par les lignes microrubans décrites au paragraphe 5.1.1.

du chapitre 2. Nous récapitulons table 1 les principales caractéristiques de cet amplificateur.

40

ap ‘4N

Fréquence, GHz

Figure 16 : Performances €lectriques simulées pour I’amplificateur faible bruit de bande passante 25 % centré
sur 6 GHz.

Table 1 : Récapitulatif des caractéristiques de 1’amplificateur de 25 % de bande passante relative centrée sur

5,75 GHz.
Bande passante 5,1 GHz 6,5 GHz
Fréquence centrale 5,75 GHz
facteur de bruit 3,2-3,5dB
Gain 39-39,5dB
Consommation 13,2 mW
Surface 0,5 mm?
Adaptation -5,5dB
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3.2. Amplificateur faible bruit a bande passante contrélée fonctionnant dans
la bande 24-29 GHz.

La bande passante comprise entre 24 GHz et 29 GHz conduit a une bande passante relative b égale
a 19 % centrée sur 26,5 GHz. Nous choisissons une fonction d’approximation de Tchebychev avec
une ondulation de 0,5 dB qui conduit a une adaptation d’entrée théorique inférieure a —10 dB dans la
bande passante. Nous choisissons des inductances de 200 pH qui conduisent a un facteur qualité de 20

a la fréquence centrale de 1’amplificateur (voir figure 17).
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Figure 17 : Coefficient de qualité des inductances en oméga en fonction de la largeur du ruban a 26 GHz.

Dans cette bande de fréquence et avec les transistors a notre disposition, la topologie décrite dans
les paragraphes précédents ne permet pas d’obtenir un gain suffisant car, la plage d’utilisation des
transistors est ici trop proche de leur fréquence de transition. Afin d’obtenir un gain en tension
supérieur a 20 dB, nous modifions la topologie du second étage et la charge du premier étage en
placant sa fréquence de résonance F; au début de la bande passante de 1’amplificateur. Nous retenons
comme second étage un amplificateur cascode dont la charge est une inductance supplémentaire. De
cette fagon, nous pouvons augmenter la largeur du transistor M3 du deuxi¢me étage et la valeur de
I’inductance de charge du premier étage L;. Avec ces modifications, nous obtenons un gain en tension

supérieur a 20 dB. Le reste du dimensionnement est identique a celui décrit au paragraphe 3.1.

Comme pour I’amplificateur précédent quelques légers réajustements permettent d’aboutir au

schéma électrique final donné sur la figure 18.
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Figure 18 : Description électrique de I’amplificateur faible bruit de bande passante 19 % centré sur 26,4 GHz.

Nous obtenons les performances simulées de la figure ci-dessous en utilisant les modéles de la
bibliothéque de composants de la technologie dont nous disposons. Les interconnexions sont réalisées
par les lignes microrubans dont le plan de masse est étroit décrites au paragraphe 5.1.3. du chapitre 2.

Ces performances sont récapitulée table 2.

S0 T T L 20

15 20 25 30 35 40
Fréquence, GHz

Figure 19 : Caractéristiques électriques de I’amplificateur pour applications RADARS dans la bande 24 GHz-
29 GHz.

Table 2 : Récapitulatif des caractéristiques de 1I’amplificateur de 19 % de bande passante relative centrée sur

26,4GHz.
Bande passante 24-29 GHz
Fréquence centrale 26,2 GHz
facteur de bruit 5,3 dB-5,0 dB
Gain 20,5-21 dB
Consommation 18,2 mW
Surface 0,760 mm?
Adaptation -10dB
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4. Amplification distribuée.

Lorsque des bandes passantes trés étendues sont visées, I’amplification distribuée est une solution
attrayante car elle permet d’obtenir une adaptation sur 50 Q2 et un gain plat dans une trés large bande
passante. Dans la seconde partie de ce chapitre, nous nous intéressons aux potentialités offertes par

cette technique dans le contexte des technologies CMOS.

Apres avoir exposé les méthodes de conception propres aux amplificateurs distribués, nous nous
intéresserons aux potentialités offertes par cette topologie d’amplification dans le contexte des
systétmes sur puce ultra large bande (UWB) dans la bande de fréquence 3,1-10,6 GHz. Nous
présentons une technique reposant sur I’augmentation de 1I’impédance caractéristique de la ligne de
sortie qui permet d’augmenter le gain en tension préférable dans les systémes sur puce au gain en

puissance.

Pour finir, dans un but exploratoire, nous exposons la conception et les choix : topologie des étages
d’amplification, égalisation des temps de groupe, réalisation des inductances, technique de
compensation des pertes..., qui permettent d’aboutir a un amplificateur distribué a produit gain bande

maximal pour une technologie donnée.

4.1.M¢éthodes de conception propres aux amplificateurs distribués.

4.1.1. Principe de I’amplification distribuée.

Dans un amplificateur conventionnel de type passe bas (ot les transistors sont connectés en cascade
ou en parall¢le), la mise en paralléle ou en cascade des transistors permet d’accroitre le gain par
I’addition des transconductances, mais 1’augmentation correspondante des capacités d’entrée et de
sortie limite la fréquence maximale. Le principe de I’amplification distribuée consiste a additionner les
transconductances des transistors en compensant I’augmentation correspondante des capacités d’entrée
et de sortie par la réalisation de lignes artificielles de transmission en entrée et en sortie. La bande de
fréquence n’est alors plus limitée par ces capacités tant qu’elles sont intégrées dans la réponse
fréquentielle large bande des lignes artificielles de transmission. Un amplificateur distribu¢, dont la
figure 20 donne un schéma de principe, est constitué de deux lignes de transmission artificielles
formées par des inductances et les capacités d’entrée C. ou de sortie C; des étages d’amplification. Ces
lignes sont couplées par les amplificateurs de capacité de couplage (C,) et de gain (G). Cette
configuration de lignes couplées aboutit a des amplificateurs dont le gain et le temps de groupe varient

trés peu dans la bande passante qui peut étre trés importante.
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Figure 20 : Principe de ’amplificateur distribué.

Les lignes de transmission artificielles possédent des impédances caractéristiques Z.. et Z. qui

s’écrivent (33) et (34) en négligeant les pertes dans 1’ensemble de 1’amplificateur.

L L
Zo,= =", 2, = |= 33)et(34
ce 1/C€ ’/Cs (33) et (34)

4.1.2. Phénoménes limitant la bande passante.

Nous présentons les principaux phénoménes limitant la bande passante des amplificateurs

distribués ainsi que les principales régles de conception rencontrées dans la littérature.

4.1.2.1. Résonance des troncons de ligne artificielle.

Nous considérons dans un premier temps un amplificateur dans lequel toutes les pertes sont nulles.
La fréquence de coupure maximale d’un amplificateur distribué¢ est déterminée par la fréquence de
coupure minimale de la ligne artificielle d’entrée ou de sortie. En utilisant les notations précédentes,

ces fréquences de coupure s’écrivent (35) et (36).

1 1
Fp=—+F, =+ (35), (36)
e agpfre ™ axLc,

Dans les technologies CMOS et dans la grande majorité des amplificateurs, la capacité d’entrée est
supérieure a la capacité de sortie. L’examen des relations (35) et (36) permet de déduire que la ligne
d’entrée limite généralement la fréquence de coupure d’un amplificateur distribué si les impédances

caractéristiques des lignes d’entrée et de sortie sont égales.
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4.1.2.2. Effet des temps de propagation de groupe.

Un second effet créé par des vitesses de phase différentes dans les deux lignes se superpose aux
fréquences de coupure des lignes de transmission. Dans le cas ou les vitesses de phase ne sont pas
égales, les ondes se propagent dans les lignes d’entrée et de sortie a des vitesses différentes. Dans le
cas le plus défavorable, le déphasage introduit par la différence de vitesse de phase provoque
I’apparition d’interférences qui sont destructives lorsque la différence entre les délais de groupe
jusqu’a un point de I’amplificateur correspond a un multiple d’une composante fréquentielle comprise
dans la bande passante [12]. Ces interférences provoquent une annulation du gain d’un des étage de

I’amplificateur qui se manifeste par une diminution du gain total de 1’amplificateur distribué.

En supposant que les transistors sont suffisamment petits pour pouvoir négliger le délai de groupe

qu’ils introduisent, le temps de groupe de chaque ligne est donné par les expressions (37) et (38) [12].

7, =L.(C.+(1+G)C,,) (37)
G
= L
z-S S CS+(1+G) Cse (38)

Pour qu’il n’y ait pas d’interférences les temps de groupe de chaque ligne doivent étre égaux,

plusieurs techniques permettent d’aboutir a leur égalité.

e [’utilisation d’inductances différentes pour synthétiser la ligne d’entrée et de sortie. Cette
technique est utilisée par Shigematsu en technologiec CMOS 0,18 pm [6]. Son principal
inconvénient est qu’elle ne permet pas d’obtenir des dessins des masques rectilignes si 1’on
retient une synthése des inductances des lignes artificielles a 1’aide de trongons de ligne de

transmission.

En technologie CMOS, il ne semble pas possible de concevoir des lignes d’impédance
caractéristique supérieure a une centaine d’Ohms aussi bien en technologie microruban que coplanaire
(voir chapitre 2) [13]. Avec ces limites, 1’obtention de valeurs d’inductances permettant d’égaliser les
temps de groupe n’est pas possible sans une différence de longueur des trongons de ligne synthétisant
les inductances. Lorsque des bande passante dépassant la dizaine de gigahertz sont visées il ne semble
pas non plus possible d’utiliser des inductances localisées' dont bien souvent en technologie CMOS la

SFR avoisine les dix ou quinze gigahertz.

! Sauf si des inductances en oméga sont disponibles.
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Si, pour aboutir a un dessin des masques rectiligne, 1’égalité des deux inductances est imposée,

deux autres techniques permettent d’aboutir a 1’égalisation des temps de groupe.

e L’utilisation du principe de division capacitive en entrée ou en sortie [14]. Cette technique
consiste a ajouter en série une capacité entre la ligne d’entrée et la grille des transistors
d’entrée des étages d’amplification élémentaires de fagon a diminuer la valeur de la
capacité équivalente. Une capacité en paralléle du transistor de sortie des étages
d’amplification élémentaires permet d’aboutir a la méme égalisation des temps de groupe
mais par augmentation de la capacité de sortie. La division capacitive en entrée a été
employée afin d’obtenir des bandes passantes supérieures a 100 GHz en technologie

HEMT InP par Masuda [14].

e [’utilisation d’une topologie comme 1’amplificateur cascode dont les deux transistors ne
sont pas identiques est proposée par Plouchart [4]. Elle permet d’obtenir 1’égalité des
capacités d’entrée et de sortie des amplificateurs élémentaires et évite la division capacitive
qui s’avere difficile a appliquer lorsque des capacités MIM (métal isolant métal) ne sont

pas disponibles.

4.1.2.3. Influences des pertes : nombres d’étages optimal.

La relation (35) donnant la bande passante a —3 dB de 1’amplificateur consideére que 1’ensemble des
pertes dans les lignes artificielles sont nulles. Or, les inductances ne sont pas parfaites, elles
introduisent des pertes métalliques et diélectriques qui dépendent des choix technologiques de leur
réalisation. Les étages d’amplifications introduisent également des pertes qui sont modélisées par la
partie réelle de leurs impédances d’entrée et de sortie. Nous supposons que la partie réelle de
I'impédance d’entrée de 1’amplificateur se réduit a la résistance non quasi-statique du transistor
d’entrée (notée R;) et que les résistances de pertes des inductances sont négligeables devant celles des
résistances de sortie des étages d’amplifications. Nous négligeons également 1’effet de la capacité de
couplage entre I’entrée et la sortie de chaque amplificateur C,. Dans ce contexte, les modéles

respectifs des lignes d’entrée et de sortie sont donnés par la figure ci dessous.
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L L ligne d'entrée L L

Figure 21 : Modéles équivalents des lignes d’entrée et de sortie d’un amplificateur distribué.

En prenant les notations de la figure 21, les relations (39) et (40) donnent les coefficients

d’atténuation des deux lignes de transmission [15].

RC.o\L,C.0* @9

- J4+(RC0) -L.C0?

ae

(40)

L 1
o, = |—
C, R\J4-LC o’

Avec ces notations, le gain en puissance de I’amplificateur distribué¢ constitué de N étages

¢élémentaires s’écrit [15] :

. 2 N (as - ae )
7 M) sinh [2

CL (1+(RCO) )(4-LL")  sinn? (0@ —aej
2

Gain=g’ (41)

De cette expression, nous déduisons qu’il existe un nombre d’étage optimum N, qui s’obtient
lorsque la différentielle de 1’expression (41) par rapport au nombre d’étage N s’annule.
ln(as)—ln(ae)

N, = (42)
as - ae

Cette relation décrit le comportement suivant : en haute fréquence et lorsque le nombre d’étages
d’amplification est inférieur a N, chaque étage ajouté introduit plus de gain que de pertes. Lorsque le

nombre d’étage devient supérieur a N, chaque étage introduit plus de pertes que de gain.
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4.1.3. Technique de compensation de pertes.

Une des causes des pertes dans les lignes artificielles est la partie réelle de I’'impédance de sortie de
chaque d’étage d’amplification élémentaire. Pour contrer cet effet, la mise en ceuvre de la technique de
compensation de pertes proposée par Kimura [16] peut étre envisagée. Cette technique n’est applicable
qu’aux étages d’amplification élémentaires cascodes. Il est possible d’augmenter la résistance de sortie
en haute fréquence en ajoutant une inductance L; entre la grille du transistor M, du cascode et la masse
dynamique du circuit (voir figure 22). Cette inductance crée une partie réelle négative qui compense
en partie la résistance de sortie de I’amplificateur élémentaire. Deux autres inductances L; et L,

doivent étre ajoutées pour assurer la stabilité de chaque étage d’amplification.

vers la ligne d'entrée

Figure 22 : Schéma électrique de I’amplificateur élémentaire avec la compensation des pertes.

4.2.Exemples de réalisation.

Nous présentons maintenant les choix technologiques permettant I’implémentation d’amplificateurs
distribués en technologie CMOS. Nous exposons la conception de deux amplificateurs, le premier est
dédi¢ aux applications ultra larges bandes (UWB) pulsées dans la bande 3,1-10,6 GHz et le second

maximise le produit gain bande passante.

4.2.1. Conception d’un amplificateur distribu¢ UWB pulsé dans la bande
3,1-10,6 GHz.

Dans un amplificateur distribué traditionnel, les deux lignes d’entrée et de sortie sont d’impédance
caractéristique 50 2. Dans le contexte des systémes sur puce, le choix d’une adaptation 50 Q en entrée
et en sortie de I’amplificateur peut se révéler un choix non judicieux. En effet, dans les architectures
proposées pour les récepteurs UWB pulsés, la sortie de I’amplificateur faible bruit est souvent
connectée directement a un convertisseur analogique numérique dont ’entrée est formée par des

capacités connectées en paralléle [17]. Dans cette configuration particuliere, les étages d’entrée des
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convertisseurs sont commandés par la tension appliquée sur la grille de chaque transistor de chaque
convertisseur. Dans ce contexte particulier, la conception des amplificateurs faible bruit intégrés ne
nécessite que l’adaptation 50 Q en entrée. Une adaptation sur une autre impédance fixée par le
dimensionnement des convertisseurs dans le but de maximiser le gain en tension pour un budget de
puissance consommeée raisonnable peut s’avérer un choix pertinent. Cependant, I’impédance de la
ligne de sortie doit étre suffisamment basse pour ne pas engendrer des valeurs d’inductances non-
intégrables. En effet, dans la technologie a notre disposition, les inductances dont les valeurs sont
comprises entre let 2 nH ont une SFR 1égérement supérieures a une dizaine de gigahertz avec des
coefficients de qualité maximum Q proche de dix. La valeur maximale d’inductance utilisable pour la

synthése de la ligne artificielle de sortie est d’environ 2 nH.

4.2.1.1. Choix et dimensionnement de I’amplificateur ¢lémentaire.

Le choix d’une impédance caractéristique de ligne d’entrée fixée a 50 Q et d’une fréquence de
coupure donnée impose un couple unique de valeurs pour les inductances et les capacités formant la
ligne d’entrée. Comme nous souhaitons concevoir un amplificateur dont la ligne de sortie est
d’impédance caractéristique supérieure a 50 Q afin de maximiser le gain en tension, il est nécessaire
d’opter pour une topologie d’amplificateur ¢lémentaire ayant des capacités d’entrée et de sortie dont
les valeurs sont indépendantes. Nous choisissons une configuration cascode comme celle de la figure
23 qui permet d’obtenir cette indépendance. La largeur W, du premier transistor M, est imposée par la
capacité d’entrée de 1’étage si I’on exclu I’utilisation de capacité connectée en paralléle ou en série

avec la grille permettant de modifier la valeur de celle ci.

vers la ligne de sortie
M, W,

vers la ligne d'entrée

Figure 23 : Schéma électrique de 1’amplification cascode.

La valeur de la largeur W, du transistor M, est fixée par la bande passante de I’amplificateur et
I’impédance caractéristique de la ligne artificielle de sortie. Cependant, la méme fréquence de coupure
Fymz qu’au paragraphe 2.3.1.3 apparait et limite la valeur minimale de la capacité de sortie réalisable

pour un courant de polarisation donné.
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4.2.1.2. Choix de I'impédance caractéristique de la ligne artificielle
de sortie.

L’impédance caractéristique de la ligne de sortie est fixée par la relation (34) et sa fréquence de
coupure par la relation (36). De la combinaison de ces deux équation nous déduisons qu’il existe une
impédance minimale réalisable déterminée par la valeur L maximale d’inductance réalisable. En effet,
la fréquence de résonance (S.F.R.) doit &tre au minimum ¢égale a la bande passante de 1’amplificateur.
Comme nous venons de le voir au paragraphe précédent, il existe aussi une impédance maximale
Zesmax Téalisable dépendante de la valeur L et de la capacité de sortie C dont la limite minimale est
dépendante du courant de polarisation et des largeurs W, et W, des transistors M; et M,. La gamme
des impédances caractéristiques réalisables est donnée par la relation (43). La valeur maximale de
I’inductance synthétisant la ligne de sortie doit étre tempérée par 1’optimisation de son facteur de
qualité dans la totalité de la bande passante de 1’amplificateur afin de ne pas trop dégrader le gain dans

la partie supérieure de la bande passante.

7. >7 227LF,, (43)

s max

En tenant compte de toutes ces remarques, nous choisissons les inductances et I’impédance de la

ligne de sortie de la fagon suivante.

1. Nous choisissons la valeur et la géométrie de I’inductance conduisant a un facteur de qualité
maximal dans la totalit¢ de la bande passante de I’amplificateur pour minimiser les pertes

introduites par celle-ci.

2. Nous déterminons I’impédance caractéristique maximale de la ligne de sortie réalisable par
I’utilisation de la relation (27) connaissant la largeur du transistor M; de chaque étage

d’amplification.

3. Nous calculons la valeur de la capacité de sortie de chaque étage d’amplification nécessaire a
la synthése de I’impédance caractéristique souhaitée pour la ligne de sortie grace a la relation

(34).

Finalement, la technologie dont nous disposons, nous autorise a concevoir une ligne de sortie
d’impédance caractéristique 120 Q avec des inductances de 2 nH et des capacités de sortie de 140 fF

pour une bande passante de 11 GHz et une impédance d’entrée de 50 Q.

La méme démarche peut étre appliquée a la ligne d’entrée si nécessaire mais dans la majorité des
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cas, I’entrée de 1I’amplificateur est connectée a un élément passif comme un filtre de contrdle de bande
ou une antenne d’impédance de sortie 50 Q). La combinaison de cette impédance avec la bande
passante de 10,6 GHz impose des inductances de 800 pH et des capacités d’entrée des étages
d’amplification de 300 fF. Ces différentes valeurs de capacités conduisent a des transistors de largeurs

W; =160 pm et W, =110 um.

4.2.1.3. Finalisation de I’amplificateur distribué.

La polarisation de chaque étage d’amplification nécessite 1’application de 3 tensions : la tension de

grille du transistor M, et les tensions de drain et de grille du transistor M, de chaque cascode.

Pour simplifier le circuit, nous choisissons d’imposer les tensions de grille et de drain aux lignes
d’entrée et de sortie de I’amplificateur par 1’intermédiaire des « T de polarisation » de I’analyseur de
réseau utilis¢ pour la caractérisation. La troisiéme tension de polarisation est appliquée par
I’intermédiaire d’un plot d’acces (V4g) connecté a toutes les grilles des transistors M, des étages
d’amplification. Nous obtenons 1’amplificateur de la figure ci dessous utilisant le nombre optimal de 3
étages que nous évaluons grace a I’équation (42) et aux valeurs nécessaires extraites de simulations, a
savoir les résistances et capacités d’entrée et de sortie des amplificateurs élémentaires ainsi que la
résistance de pertes des inductances en haut de bande passante. Nous ajoutons un troisiéme transistor
connecté en capacité a la grille des seconds transistors des cascodes pour assurer un bon retour de

masse.

3pF  2nH 2nH 2nH 2nH
o 700000 /70000 0000 —

Sortie
1200 Ve | 200pm VﬂTl 200pm VddT' 200pm '
=0 b meen s L ey oo

350 pm 350 pm T 350um

800 pH 800 pH 800 pH 800pH 3pF 50Q

T L L ] —AAA—r

Entrée
Figure 24 : Amplificateur distribué pour application UWB.
Nous choisissons le courant de polarisation de chaque étage d’amplification afin d’optimiser le

compromis entre le gain en tension G, et le facteur de bruit F tout en minimisant le courant consommé.

A T’aide de la figure 25, nous choisissons un courant de 20 mA.
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Figure 25 : Influence du courant de polarisation sur le gain en tension et le facteur de bruit de I’amplificateur
distribué pour application UWB a 7,5 GHz.

Nous tragons sur la figure 26 les performances simulées de ’amplificateur UWB dédi¢ aux
applications ultra large bande dans la bande 3,1-10,6 GHz dont la sortie est adaptée sur 120 Q. Nous
utilisons les modéles d’interconnexions décrites aux paragraphe 5.1.3. du second chapitre et des plots
d’acceés issus de simulations électromagnétiques. Les modeles de tous les autres composants
(transistors, résistances de terminaison des lignes, capacités de découplage ainsi que les inductances)

proviennent de la bibliotheque de composants fournie par notre fondeur.
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Figure 26 : Performances simulées de I’amplificateur distribué dédié aux applications UWB.

La table ci-dessous récapitule les caractéristiques de 1’amplificateur que nous présentons. Nous les

comparons a celles publiées par les deux références [8] et [7] qui présentent deux amplificateurs
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distribués congus pour les applications UWB pulsées. Celui de la référence [7] est congu avec le soucis

d’obtenir une faible consommation.

Table 3 : Récapitulatif des performances de 1’amplificateur distribué pour applications UWB.

Ref Ce travail* [8]** [71**
Bande passante 3-14 GHz 0,5-14 GHz 0,03-5,2 GHz
Gain 17,5+0,5dB 10,6+0,9 dB 8,6 £0,6 dB
(120 Q) (50 Q) (50 Q)
NFmin 2,5dB 3,5dB 4,2 dB
consommation 24 mW (1,2V) 52 mW 9 mW
Adaptation -10dB -10 dB -10 dB

* Performances simulées
** Performances mesurées

4.2.2. Conception d’un amplificateur a produit gain bande passante
maximal.

Nous avons vu que trois des phénoménes limitant la bande passante des amplificateurs distribués
sont les fréquences de résonance des trongons de ligne artificielle, la différence de temps de groupe
dans chaque ligne de transmission artificielle et I’ensemble des pertes présentes dans 1’amplificateur.
Nous avons présenté quelques techniques permettant d’optimiser la bande passante. Nous exposons
maintenant 1’implémentation de celles que nous avons retenues dans le but de concevoir un

amplificateur distribu¢ dont le produit gain bande passante est maximal.

4.2.2.1. Détermination des étages d’amplification.

Lorsque des bandes passantes trés importantes sont visées, les amplificateurs élémentaires doivent
posséder des capacités d’entrée C. et de sortie Cs égales et une capacité de liaison Cq. la plus faible
possible afin d’égaliser les vitesses de phases dans les deux lignes de transmission artificielles.
Plusieurs techniques comme I’utilisation de la division capacitive ou d’une topologie d’amplificateur
ayant des capacités d’entrée et de sortie égale,... permettent d’aboutir a des temps de propagation de

groupe €gaux.

Nous choisissons d’exclure la solution de division capacitive en entrée car elle interdit par la
présence de la capacité de division d’appliquer directement la tension de polarisation de grille par
I’intermédiaire de la ligne d’entrée de 1’amplificateur. Nous n’avons pas non plus retenu la division
capacitive en sortie car les capacités nécessaires sont de valeur trop proches des valeurs minimales
réalisables dans la technologie a notre disposition, par conséquent leurs valeurs ne sont pas

suffisamment bien maitrisées.
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Nous imposons également la réalisation d’un dessin des masques rectiligne qui permet de ne pas
introduire de coude dans les lignes d’entrée et de sortie, ces discontinuités ajoutent principalement des
capacités parasites qui réduisent la bande passante. En effet, la réalisation d’un amplificateur distribué
dont les inductances ne sont pas égales provoque une dissymétrie des lignes d’entrée et de sortie
introduisant au minimum quatre coudes par étages d’amplification qui peuvent étre évités si les
inductances sont €gales. D’autre part, dans ’objectif de minimiser les pertes introduites en hautes
fréquences par les amplificateurs, la partie réelle de 1’impédance de sortie de I’amplificateur

¢lémentaire, notée R sur la figure 20, doit étre la plus grande possible.

Ayant exclu les solutions que nous venons de présenter, nous retenons le montage cascode dont
I’utilisation permet d’éviter la division capacitive. Une optimisation de la géométrie de chaque
transistor permet d’égaliser les capacités d’entrée et de sortie de I’amplificateur élémentaire. En effet,
la capacité d’entrée, dans la configuration cascode, est essentiellement due a la capacité Cy du premier
transistor et la capacité de sortie est quant a elle le résultat de la mise en paralléle des capacités Cgyq, Cys
et Cgp. Dans la technologie dont nous disposons un rapport d’environ quatre existe entre la capacité C
d’un transistor et les capacités CytCa, ou Cy. Afin de limiter les pertes dans la ligne d’entrée, le
nombre de doigts de grille du transistor doit étre suffisant pour rendre négligeable la résistance d’acces
de grille. De ces remarques, nous déduisons les trois régles de dimensionnement des étages

d’amplification élémentaires suivantes.

1. Nous choisissons les transistors et les courants de polarisation associés maximisant en méme
temps les fréquences F; et F,,,, comme le préconise Meliani [12] pour maximiser le produit

gain bande passante.

2. Nous doublons la largeur du transistor supérieur pour obtenir 1’égalité des capacités d’entrée

et de sortie.

3. Nous choisissons des transistors possédant suffisamment de doigts pour rendre négligeable la

résistance d’acces de grille.

En appliquant les remarques ci-dessus, nous choisissons des montages cascodes constitués de deux
transistors de largeurs respectives 31 um et 62 um polarisés a Vg = 2,5 V et I4s = 8 mA. La table 4
récapitule les résistances et capacités d’entrée et de sortie suivant les notations de la figure 20 de

I’amplificateur élémentaire.
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Table 4 : Impédances de I’amplificateur élémentaire.

C. 58 fF
R, 5Q

C, 62 fF
R, 1610 Q

Nous retenons la méme solution de polarisation que celle employée pour 1’amplificateur 3,1-
10,6 GHz, a savoir polarisation par T et application des différentes tensions de grille et de drain par les
lignes d’entrée et de sortie. Les grilles des seconds transistors sont reliées entre elles et connectées a
un plot Vg4 supplémentaire. Le méme transistor de 10x350 um est également présent pour garantir un

bon retour a la masse de la grille du transistor supérieur.

Les conditions d’adaptation sur 50 Q (33) et les capacités d’entrée et de sortie des étages
d’amplification nous imposent des inductances de 127 pH. Avec ces valeurs et en appliquant la

relation (35), nous obtenons une bande passante théorique maximale de 58 GHz.

4.2.2.2. Realisation des inductances formant les lignes de
transmission.

Les inductances constituant les lignes artificielles de transmission sont 1'un des éléments
déterminant les performances d’un amplificateur distribué fonctionnant jusqu’aux fréquences
millimétriques. En plus de leurs valeurs qui déterminent I’impédance caractéristique de chaque ligne
artificielle et la bande passante de 1’amplificateur, leurs fréquences de résonance (S.F.R.) doivent étre
trés supérieures a la fréquence de coupure théorique de I’amplificateur. De plus, afin de dégrader le
moins possible le gain de 1’amplificateur par 1’introduction de pertes résistives et diélectriques, leur
coefficient de qualité doit étre le plus important possible. En effet, la technique de compensation de
pertes ne permet que d’augmenter la partie réelle de I’impédance de sortie, en conséquence, elle ne
permet pas de compenser les pertes introduites par les inductances. En effet, la technique de
compensation qui modifie ’admittance de sortie de chaque étage d’amplification en diminuant sa
partiec réelle ne permet pas de compenser les résistances de pertes séries ajoutées par les

inductances [16].

En technologies CMOS, plusieurs techniques sont envisageables pour réaliser ces inductances. La
technologie dont nous disposons contient des inductances en oméga dont les valeurs sont compatibles
avec celles nécessaires mais, nous ne pouvons retenir cette solution car la S.F.R. maximale simulée de
82 GHz est trop proche de la fréquence de coupure théorique de 1I’amplificateur. Cette proximité rend

la valeur de I’inductance non constante dans le haut de la bande passante et provoque une ondulation
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du gain de I’amplificateur et une désadaptation indésirables en haute fréquence.

Une autre solution a notre disposition pour réaliser ces inductances est I’utilisation de ligne de
transmission a forte impédance caractéristique car, 1I’inductance linéique Ly, d’une ligne sans perte est
proportionnelle a son impédance caractéristique et a la racine carrée de la permittivité diélectrique
effective. En effet, I’inductance d’une ligne de longueur . est extraite des parameétres secondaires de la

ligne grace a 1I’équation (44) [18] qui se réduit dans le cas d’une ligne sans pertes a 1’expression (45).

L= M (44)
[
AN
L, = £ =— b (45)
w C,

Cette solution présente 1’avantage supplémentaire de s’affranchir d’une bibliothéque de

composants pré-dessinés et parfaitement modélisés jusqu’en trés hautes fréquences.

A titre exploratoire, nous comparons le facteur de qualité d’inductances réalisées a 1’aide de quatre
techniques différentes : des lignes microrubans et coplanaires utilisant la technologie a notre
disposition, des lignes coplanaires utilisant la technologie développée par I'LLE.M.N. (Institut de
Microélectronique et de Nanoélectronique) basée sur le dépot d’une couche de Benzo-Cyclo-Buténe
(B.C.B.) [19], des lignes coplanaires utilisant une technologie dont 1’épaisseur de di¢lectrique a été
portée a 10 um (valeur typique d’une technologie S;G.[13]). La table suivante récapitule les
caractéristiques et la longueur de ligne nécessaire a la réalisation d’une inductance de 127 pH. Dans
chacun des cas présentés nous avons simulé des lignes d’impédance caractéristique proches de fagon a
pouvoir comparer les atténuations obtenues. Les résultats proviennent de simulations
¢électromagnétiques effectuées en utilisant les caractéristiques des couches des différentes technologies

et des largeurs de ruban signal W comparables.

Table 5 : Comparaison d’inductances de 127 pH réalisées avec différentes lignes de transmission.

, , . e, longueur de ligne
. Impédance attenuation permittivite . - T
Technologie . . \ -, . nécessaire pour réaliser un SFR | Qmax
caractéristique a35GHz diélectrique X
inductance de127 pH
CMOS 0,95 dBmm''
uruban 70 Q 330 GHz 4,7 250 pm 162 GHz| 7,5
CMOS 0,8 dBmm’
coplanaire 88 Q 330 GHz 5,2 200 pm 162 GHz| 15
B.C.B. 0,5 dBmm’
Coplanaire 90 Q 330 GHz 2,7 350 um 162 GHz| 20
CMOS 0,6 dBmm’
H=10 um 90 Q 330 GHz 5,3 200 pm 162 GHz| 25
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Les lignes donnant les meilleurs performances simulées en terme d’atténuation sont les lignes sur
B.C.B. Toutefois dans 1’optique d’une synthése d’inductances, celles utilisant une technologie a oxyde
épais conduisent a un meilleur coefficient de qualité pour une valeur fixée d’inductance. Dans le cas
du B.C.B., une forte diminution du coefficient d’atténuation est observée mais la permittivité
di¢lectrique effective est elle aussi divisée par deux. En revanche, lorsque les oxydes sont épais, la
diminution du coefficient d’atténuation moindre ne s’accompagne pas d’une diminution de la
permittivité diélectrique effective, les lignes sont donc plus courtes et par conséquent le coefficient de
qualité de I’inductance synthétisée plus important. Pour notre technologie CMOS standard le choix de
la ligne coplanaire s’impose car, son coefficient d’atténuation est plus faible et nous pouvons obtenir

des impédances caractéristiques plus élevées.

En compilant les résultats de la table 2 et en extrayant la valeur de la résistance de pertes des
inductances formant les lignes de transmission nous calculons un nombre d’amplificateur optimal de 7

étages.

4.2.2.3. Utilisation de la technique de compensation des pertes.

Dans le paragraphe 4.1.3 nous considérons que I’influence de la capacité C,, est négligeable, or en
trés haute fréquence cela n’est plus vrais. Sa présence augmente la partie réelle de 1’admittance de
sortie de I’amplificateur élémentaire. En effet, le calcul de I’admittance de sortie Y d’un amplificateur
comme celui de la figure 27 montre que la partie réelle de son admittance de sortie : (Re(Yy)) s’écrit
(46), lorsqu’on néglige la résistance R, et que I’impédance présentée en entrée de 1’amplificateur est

purement réelle et s’écrit Ry.

Figure 27 : Amplificateur élémentaire.
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Nous en déduisons que I’inverse de Re(Y;) chute provoquant, une augmentation du coefficient
d’atténuation de la ligne de sortie o,. La technique de compensation des pertes décrite au paragraphe
4.1.3. permet compenser en partie cette augmentation de la valeur de o, Les valeurs L, des trois
inductances nécessaires sont suffisamment faibles pour pouvoir étre réalisées avec des trongons de
ligne coplanaire de longueur 1, du méme type que celles utilisées pour synthétiser les inductances des

lignes artificielles.

Nous choisissons leurs valeurs en appliquant les régles suivantes. Pour plus de clarté dans les deux
figures suivantes, nous raisonnons sur un schémas équivalant de la sortie de I’étage d’amplification R

C série.

e  Nous introduisons la ligne de longueur l; synthétisant 1’inductance L; et nous choisissons
sa valeur de fagon a obtenir une partie réelle de I’impédance la plus faible possible mais
positive dans la bande passante. L’introduction de cette inductance crée une partie réelle
négative a des fréquences 1égérement supérieures a la bande passante qui est susceptible de
rendre I’amplificateur instable. La figure 28 montre I’influence de cette inductance sur la

partie réelle de I’impédance de sortie.
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Figure 28 : Influence de la longueur I; de la ligne synthétisant I’inductance L; sur la partie réelle de I’impédance
de sortie.

e Nous introduisons la ligne de longueur 1, synthétisant I’inductance L, et nous choisissons
grace a la figure 29 sa valeur de fagon a obtenir la partie réelle de I’impédance de sortie

toujours positive.
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Figure 29 : Influence de la longueur 1, de la ligne synthétisant I’inductance L= sur la partie réelle de
I’impédance de sortie.

L’examen de ’adaptation d’entrée de 1’amplificateur en haut de bande passante montre qu’une

instabilité persiste (voir figure 31).

e Nous introduisons la ligne de longueur 1; synthétisant 1’inductance L; et nous choisissons
sa valeur pour garantir la stabilité de I’amplificateur et la bande passante maximale a —3dB

avec le gain le plus possible en haut de bande passante.
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Figure 30 : Influence de la longueur |; de la ligne synthétisant I’inductance L, sur la partie réelle de I’impédance
de sortie.
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Figure 31 :Comparaison partie réelle de I’impédance de sortie d’un étage d’amplification (schéma parallele).

En examinant la figure 31 nous déduisons que le principal effet du circuit de compensation des
pertes est de réduire la chute de I’inverse de la partie réelle de I’admittance de sortie permettant de

minimiser 1’augmentation du coefficient d’atténuation de la ligne artificielle de sortie.

Finalement, nous obtenons le schéma électrique de 1’étage d’amplification élémentaire suivant.

88 Q
l, = 60 ym

vers la ligne de sortie
M, W, =62 um

Vdd |
[nfiial 8.0
= 3 = l, =185 ym
W, =350 ym
M, W, =31 um

vers la ligne d'entrée

88 Q
l,=50 ym

Figure 32 : Amplificateur élémentaire a perte compensées.

La figure 33 confirme I’influence prévue par la théorie, des circuits de compensation de pertes sur
le gain en puissance de I’amplificateur dans la partie haute de la bande passante. L’introduction avec la

technologie CMOS a notre disposition nous a permit d’augmenter la bande passante a -3 dB de

environ 30 GHz.
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Figure 33 : Effet des circuits de compensation de gain sur le pertes en puissance de I’amplificateur.

4.2.2.4. Implémentation sur silicium.

Le schéma électrique de la figure ci-dessous décrit I’ensemble des composants présents sur le

circuit intégré sans les plots d’acces qui permettent la caractérisation sous pointes de 1’amplificateur.

7 étages

3 pF (ssg 88 O 88 Q W 88 Q

entrée
300 pym 300 pym

Figure 34 : Schéma électrique de I’amplificateur distribué :
Composants implémentés sur le silicium (sans les plots HF).

Nous avons choisi de minimiser le nombre de pont permettant d’éviter la propagation du mode
fente afin de limiter la capacité parasite entre la masse et le signal ramenée par ceux-ci. L’effet de ces
capacités de quelques femto farad est une réduction du gain en haute fréquence et par conséquent de la

bande passante [12]. Nous disposons un pont a chaque discontinuité comme les T et les coudes. Dans
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cette configuration lorsque 1’on est proche de la fréquence de coupure de I’amplificateur la périodicité

des ponts sur les lignes d’entrée et de sortie est d’environ A/4.

4.2.3. Résultats de simulations.

Les figures 35 et 36 donnent les performances obtenues en simulations. Chaque T de polarisation
est simulé par une inductance de 3 nH et une capacité de 3 pF. Ces simulations tiennent compte des
lignes qui ont di étre ajoutées lors du dessin des masques. Le gain en basse fréquence est tres
dépendant des pertes introduites par les réseaux de polarisation de grille et de drain. Nous ne les
optimisons pas de facon a obtenir le gain le plus plat possible dans I’intégralité de la bande passante
car les caractérisations que nous effectuons directement sur la tranche de silicium utilisent les T de

polarisation de 1’analyseur de réseau dont nous ne connaissons pas les pertes.

10 20 30 40 50 60 70
Fréquence, GHz

Figure 35 : Performances électriques de notre amplificateur distribué.

Nous obtenons une bande passante simulée de 52 GHz, pour un gain maximum de 8,5 dB dans la
bande des 10 GHz. Le temps de groupe de notre amplificateur est lui aussi plat dans la bande de
fréquence allant 10 GHz a 40GHz pour une consommation de 50 mA sous 2,5 V et une surface de
2x0,8 mm?. La caractérisation de I’amplificateur jusqu’a 40 GHz est présentée en cinqui¢me partie de

ce mémoire.
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Figure 36 : Temps de groupe de notre amplificateur distribué.

Les performances obtenues en simulation sont récapitulées dans la table ci dessous. Ces
simulations n’utilisent que les modeles des transistors de la bibliotheque de composants dont nous
disposons. L’ensemble des modéles des lignes de transmission ont été développés a partir de
simulations électromagnétiques en utilisant la méthodologie proposée dans le second chapitre de ce
mémoire. Nous comparons également les performances que nous obtenons avec celles publiées en

technologies CMOS standard et SOI.

Table 6 : Récapitulatif des performances de 1’amplificateur distribué pour applications optoélectroniques.

Réf Ce travail* [6]** [4]**
Technologie CMOS 0,13 um CMOS 0,18 pm CMOS SOI 120 nm
Bande passante a 3dB 5-52 GHz 38 GHz 86 GHz
Gain max (S;;) 8,5dB 4 dB 9 dB
NF 1,6 dB a 6 GHz non précisé 5,5dB a 10 GHz
7dB a 50 GHz 6,5dB a 18 GHz
Nombres d’étages 7 8 7
Temps de groupe At,=28 pS At=15 pS non précisé
G*Bande passante 156 GHz 95 GHz 161 GHz
Consommation 130 mW 140 mW 130 mW
Surface 0,8x2,5 mm? 1,1x3mm? 1,46x0,72 um

* Caractéristiques a 1’exception du facteur de bruit mesurées jusqu’a 40 GHz.
** Caractéristiques mesurées.
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5. Conclusion du chapitre 4.

Dans un premier temps nous proposons une architecture utilisant des filtres LC a inverseurs
capacitifs comme circuit d’adaptation permettant le controle de bande passante inférieur a 30%. Cette
architecture aboutie a des amplificateurs totalement intégrés fournissant un fort gain en tension sur une
charge capacitive de fort module. Nous avons illustré les régles de conceptions que nous proposons
par la réalisation de deux amplificateurs. Le premier est dédi¢ aux applications UBW pulsées et a une
bande passante de 20 % centrée autour de 6 GHz, le second aux applications UWB radar automobile et

couvre la bande de fréquence comprise entre 24 GHz et 29 GHz.

Dans un second temps, nous avons présenté les concepts théoriques nécessaire aux
dimensionnement d’amplificateurs distribués. Nous avons, en appliquant ces concepts a la technologie
CMOS standard dont nous disposons congu deux amplificateurs. Le premier couvre I’intégralité de la
bande passante réservée aux applications ultra large bande (3,1-10,6 GHz). Afin d’augmenter le gain
en tension utilisé dans les applications intégrées, nous avons augmenté la valeur de 1’impédance
caractéristique de sortie. L’étude analytique de la transconductance de 1I’amplificateur cascode montre
qu’il existe une valeur d’impédance maximale réalisable. Le second amplificateur a été concu avec
’objectif de maximiser la bande passante. Nous avons obtenu une bande passante simulée de 52 GHz
grace a 'utilisation d’amplificateurs cascodes asymétriques permettant d’égaliser les temps de groupe

des lignes et I’utilisation de la technique de compensation des pertes.
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[15]

[17]
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[19]
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1. Introduction.

Dans ce chapitre, nous présentons la caractérisation des différents circuits et motifs de test réalisés. Les
circuits de test comprennent des motifs élémentaires constitués de trois lignes coplanaires, d’un transistor
de dimensions 100 um x 0,13 pm et d’une inductance de 1,3 nH. Leurs caractérisations sont destinées a la
validation des simulations ¢électromagnétiques de ligne, a 1’extraction du modéle d’une inductance et a la
versification des gains en courant et en puissance disponible et des paramétres S du transistor 100 um x
0,13 pm. Ces vérifications nous permettent de rechercher les causes de disfonctionnements éventuels des
amplificateurs fabriqués. Ces circuits contiennent les amplificateurs fonctionnant a 2,45 GHz, un
amplificateur large bande fonctionnant dans la bande 7-9 GHz et I’amplificateur distribué¢ a bande

passante maximale.

Nous mesurons 1’ensemble des structures de tests a 1’analyseur de réseau. L’inductance de 1,3 nH et
I’amplificateur faible bruit fonctionnant a 2,45 GHz sont caractérisé avec un analyseur Agilent 8720ES
jusqu’a 20 GHz. Toutes les autres structures sont caractérisées a 1’aide d’un analyseur de réseau Agilent
PNA 8361A de bande passante 10 MHz-67 GHz. A I’heure actuelle, ne possédant que des pointes et de
cables K de bande passante 40 GHz, nous ne présentons nos mesures que jusqu'a 40 GHz. Les mesures de
facteurs de bruit sont réalisées par la méthode des deux températures avec un analyseur de Spectre Agilent

E446A.

Dans un premier temps, nous décrivons les méthodes et les procédures de caractérisation que nous

employons.

Dans un second temps, nous présentons la caractérisation des différents motifs élémentaires

implémentgs sur le circuit de test.

Dans un troisiéme temps, nous exposons les résultats des mesures des différents amplificateurs

fabriqués.
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2. Méthodes de mesure.

Nous présentons succinctement le banc ainsi que les méthodes de mesures que nous employons pour
caractériser nos dispositifs. Toutes nos mesures sont réalisées grace a une station sous pointes munie de
micro positionneurs dont la photographie est donnée figure 1. Les dispositifs sous test sont connectés aux
appareils de mesure par des cables K et des pointes Cascade Infinity GSG 100. Avec cet équipement, nous

pouvons caractériser nos dispositifs jusqu’a 40 GHz.

: sﬁ?ig-:*

Figure 1 : Photographie du banc de mesure sous pointe.

2.1.Mesures a I’analyseur de réseau.

Pour toutes les mesures a 1’analyseur de réseau effectuées, nous supprimons les erreurs systématiques
de mesures introduites par les cables, les pointes et I’analyseur de réseau par un étalonnage S.O.L.T.
(court-circuit, circuit-ouvert, charge adaptée et ligne de longueur nulle). Cet étalonnage permet de définir
les plans de référence de la mesure dans les plans définis par les extrémités des pointes. Pour plus de
détails le lecteur peut se reporter a la référence [1]. Lors de la caractérisation des différentes structures de
test, nous mesurons les dispositifs avec leurs plots d’accés coplanaires. Lors de la mesure de nos
dispositifs, nous caractérisons la structure avec sa monture dont le schéma de la figure 2 donne la
description de d’accés. Chaque accés est constitué d’un plot et d’une ligne de transmission connectée au

dispositif sous test (figure 2 b).
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Figure 2 : a) Configuration de mesure

Dans le but de confronter les modéles aux mesures, nous devons soustraire 1’influence de la monture de
test constituée des acces 1 et 2 entre lesquels est inséré le D.S.T. Pour cela nous considérons que chaque

acces est modélisé par une impédance paralléle capacitive représentant le plot connecté en cascade avec

une impédance série inductive.

b) Modé¢le équivalent d’un accés

Dans le but de caractériser ces acces, nous séparément réalisons deux mesures.

1. La mesure de I’accés chargé par un court-circuit dans le plan du D.S.T. permet de déterminer

I’impédance série inductive.

2. La mesure de 1’acces chargé par un circuit-ouvert dans le plan du D.S.T. permet de déterminer

I’impédance paralléle inductive.

Nous obtenons trois matrices S, celle de la monture avec le dispositif sous test (D.S.T.) notée S, celle
des courts circuits S., et celle des circuits ouverts S.,. Les différentes matrices impédances Z et
admittances Y associées sont notées Ymes, Yeoo Yeco» Zmess Zeo € Ze.. Nous utilisons une procédure
d’épluchage matriciel pour obtenir les matrices S, Z et Y notées Sy, Zast €t Ygse du DST. Nous notons
également les opérations de conversion matricielle de la matrice A vers la matrice B: A B. Avec ces

différentes notations la matrice Sy du DST est obtenue par la série d’opérations matricielles successives

donnée par la relation (1).
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Yo —S—)Y(Sdm)

Y,=S—>Y(S,)

Z.=S—>Z(S.,)

n=r,-7, (1)
Z,=Y—>Z(Y)

Z,,=7Z-Z,

Sdst = Z - S(stt)

2.2.Mesure du facteur de bruit.

Nous réalisons les mesures du facteur de bruit de nos différents amplificateurs par la méthode des deux
températures qui consiste a mesurer la puissance de bruit en sortie pour deux températures équivalentes de
bruit différentes du générateur. Le générateur est une diode de bruit dont la polarisation permet de
modifier sa température équivalente de bruit. Pour plus de détail cette méthode de mesure de facteur de
bruit le lecteur peut se reporter a la référence [1]. Nous disposons d’un analyseur de spectre Agilent
E446A pour mesurer la puissance de bruit. Le banc de mesure décrit figure 3 est constitué de la diode de
bruit connectée par I’intermédiaire d’un cable K et d’une pointe RF a I’entrée du D.S.T. La sortie du
D.S.T. est connecté par un ensemble cdble K pointe RF a I’analyseur de spectre. Les mesures et

1’étalonnage du banc sont automatiques.

Diode cable k + cable k + Analyseur
de . DST .
bruit pointe RF pointe RF de spectre

Figure 3 : Représentation sous forme de quadripdles du banc de mesure de bruit.

Pour réaliser les mesures nous devons tout d’abord étalonner le banc de mesure, cette opération est
faite de maniére automatique par ’analyseur de spectre en lui connectant directement la diode de bruit.
Lorsque cet étalonnage est effectué 1’analyseur de spectre donne le facteur de bruit et le gain en puissance
disponible du quadripdle formé par la mise en cascade d’un ensemble cable K + pointes RF, du D.S.T. et
d’un second ensemble cable k + pointes RF. Pour extraire le facteur de bruit du D.S.T. nous devons
connaitre [’atténuation d’un ensemble cable k+pointe RF. Nous la déterminons par la mesure de
I’atténuation de I’ensemble cable K + pointe RF effectuée de la fagon suivante. A I’aide d’un étalonnage
coaxial S.O.L.T. dans les plans de références formés par deux cables coaxiaux 3,5 mm nous mesurons
I’atténuation des deux cables K et des deux pointes posées sur le standard « liaison directe » d’un substrat
d’étalonnage. Nous obtenons alors le graphe de la figure 4 donnant I’atténuation des deux ensembles

cables k +pointes. Nous notons A, I’atténuation d’un ensemble cable + pointes RF.
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Figure 4 : Atténuation de 2 cébles K + 2 pointes

Nous connaissons maintenant tous les éléments nécessaires a la correction du gain en puissance
disponible et du facteur de bruit du D.S.T. Nous exprimons a I’aide de la formule de Friss [2] le facteur de
bruit mesuré F,.; donné par la relation (2) en fonction des caractéristiques de chaque quadripéle formant
le banc de mesure décrit par la figure 3. Nous en déduisons la relation (3) qui donne le facteur de bruit du
D.S.T., en notant G, le gain en puissance disponible.

4,(4-1)

F.=4+(F,-1)4,+ Q)

mes t G;j;;
1 4,(4,-1)
Fdst = 1 +— F;nes - At - dst (3)
At Gdissp

3. Caractérisation des motifs de test.
Nous présentons maintenant les caractéristiques des motifs de test destinés a valider les modéles des

composants élémentaires implémentés.

3.1.Structures passives.

3.1.1. Inductance de 1,3 nH.

Nous n’extrayons de I’inductance que sa valeur L et son facteur de qualité, autour de la fréquence
d’utilisation de 2,45 GHz. En raisonnant sur le schéma équivalent d’une inductance spirale (voir figure 5)

nous extrayons la valeur de I’inductance L gréce a la relation (4).

-1
L=3m (Ylgf]/Zﬂf 4)
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Pour évaluer le facteur de qualité de 1’inductance, nous utilisons 1’expression approchée (5)rappelée

par Kenneth [3].

o=-m) )
B iRe(YH)
C
1
Port 1 Port 2
—— - AAN— T ——
T COX 1 COX

— Csub %Rsub —_1 Csub %Rsub

Figure 5 : Schéma équivalent d’une inductance spirale intégrée.

Sur les figures 6 et 7 nous confrontons les valeurs de L et de Q extraites de I’inductance de 1,3 nH de

deux tours fabriquée et du modéle de la bibliothéque de composants dont nous disposons.

1.4 e
L h-—lmlm.\m -
12} T ]

1.0+

0.8 |
jc: L
0.6 |

—

—Tf—mesures

0.4 ~-m-modéle
0.2 .
0.0 L 1 L 1 L 1 L

0.0 5.0 10.0 15.0 20.0

Fréquence, GHz

Figure 6 : Comparaison des valeurs extraites de la mesure et du modéle d’une inductance de 1,3 nH.
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Figure 7 : Comparaison des valeurs comparaison du facteur de qualité extrait de la mesure et du modéle fondeur
d’une inductance de 1,3 nH.

L’examen des figures 6 et 7 montre une valeur mesurée du facteur de qualité Q inférieure de 40 % et
une diminution de la valeur de L de 10% a celles prévues par le modéle paramétrable dont nous
disposons. La structure de mesure que nous utilisons contient un plan de masse constitué de rubans
métalliques formant une boucle métallique fermée qui n’est pas prise en compte par le modéle dont nous
disposons. Cette configuration de mesure est illustrée par la microphotographie de 1’inductance de la

figure 8.

Figure 8 : Inductance avec plan de masse a proximité.

Une étude sur l’influence de la proximité du plan de masse qui repose sur des simulations
¢électromagnétiques est en cours au laboratoire. Les premiers résultats montrent que la chute du coefficient
de qualité est explicable par la création de courants induits dans le plan de masse lorsque celui-ci est trop
proche de I’inductance. Ces courants provoquent une chute de la valeur de I’inductance par la création
d’un flux contraire. Ce flux contraire augmente également la résistance de perte métallique de I’inductance

et dégrade le facteur de qualité de I’inductance.
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3.1.2. Lignes coplanaires.

3.1.2.1. Description des lignes implémentées

Nous avons implémenté trois lignes coplanaires destinées a valider les modéles issus de simulations
¢électromagnétiques que nous proposons. Les deux lignes d’impédance caractéristique 27 2 et 88 Q
mesurent toutes les deux 2 mm et la troisieme ligne d’impédance caractéristique 50 2 mesure 500 pm.
Nous disposons également des structures permettant de supprimer 1’influence des plots de mesure et des
50 premiers micrométres de lignes. Ce changement de plan de référence permet de s’affranchir des
parasites introduit par la modification du gap des lignes imposé par la configuration des plots de mesure.

La photographie de la figure 9 montre les structures de test et les lignes implémentées.

Circtui-ouvert Ligne 50 & Court-circuit
déporté déporté

Ligne 27 &

Circtui-ouvert Court-circuit
déporté déporté

Ligne 88 2

Circtui-ouvert Court-circuit
départé déporté

Figure 9 : Photographie des lignes coplanaires avec leurs structures de test.

3.1.2.2. Résultats de mesure.

Nous extrayons les paramétres secondaires de chaque ligne par la méthode exposée dans le second
chapitre apres épluchage des acces. Nous obtenons un bon accord avec les modeles que nous avons
développés qui tiennent compte des résistances basses fréquences. Les figures 10 et 11 nous permettent de
comparer les impédances caractéristiques extraites des mesures et les coefficients d’atténuation des trois
lignes avec les résultats obtenus par le modele TLINP du logiciel A.D.S. Nous obtenons un bon accord

entre la mesure et la modélisation jusqu’a environ 30 GHz.
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Figure 10 : Coefficient d’atténuation des lignes coplanaires.
120
100
80
G
N° 60,
40
20

Fréquence, GHz

Figure 11 : Impédance caractéristique des lignes coplanaires.

Nous attribuons la chute de I’impédance caractéristique des 2 lignes de 2 mm a un mode de résonance
du support de mesure proche de 35 GHz qui n’est pas excité lors de la mesure de la ligne 50 Q mesurant
500 um. En effet, nous ne disposons que d’un support de circuit qui comporte des rainures concentriques

dont les dimensions permettent I’excitation d’un mode de cavité vers 35 GHz.

3.2.Transistors.

3.2.1. Description.

Nos circuits de test comprennent les trois montures de test permettant I’extraction des parametres S
d’un transistor de géométrie 0,13 um x 100 um connecté en configuration source commune polarisé par

les T de I’analyseur de réseaux. La figure 12 a) en donne une vue du dessin des masques. Comme les
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acces de grille et de drain ne sont pas symétriques, nous implémentons la structure d’épluchage deux fois,
la premiere comprend un accés de drain court-circuité et un accés de grille en circuit ouvert (figure 12 b),

la seconde comporte les mémes accés mais les circuit-ouverts et les court-circuits sont permutés (figure 12

c).

a) b) c)
Figure 12 : a) Monture avec transistor connecté en source commune.
b) Monture avec CC sur le drain et CO sur la grille.
¢) Monture avec CO sur le drain et CC sur la grille.

3.2.2. Résultats.

Grace a la mesure des trois structures nous pouvons extraire les paramétres S présentés figure 13 et les

figures de mérite de la figure 14.

270

Figure 13 : Comparaison des paramétres S modéle fondeur mesures W =100 um L =0,13 pm Vds =1,2 Vet
Ids =9 mA.
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Figure 14 : Comparaison des paramétres G,y et hy; modéle fondeur mesures W =100 um L =0,13 ym Vds=1,2 V
et Ids =9 mA.

Nous observons un bon accord entre les paramétres extraits de la mesure et ceux prévus par les
simulations. Par prolongement de la courbe du gain en courant (hy;) nous trouvons une valeur de Fr =
67,3 GHz contre 71 GHz prévus par le modéle pour un courant de polarisation a 9 mA sous 1,2 V. Il n’est
pas possible d’extraire la fréquence Fyax directement de la mesure car le gain Gyax est un gain maximum

stable puisque le transistor n’est pas inconditionnellement stable.

4. Amplificateurs

4.1. Amplificateur faible bruit 2,45GHz.

Nous avons caractérisé¢ 1’amplificateur dont la photographie est donnée par la figure 15 a 1’aide d’un
analyseur de réseau 8720 Agilent et d’une station sous pointes. Aucune procédure d’épluchage est

nécessaire puisque la conception tient compte des plots d’acces.

Figure 15 : Photographie du LNA fonctionnant a 2,45 GHz.
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Nous obtenons les résultats de la figure 16 qui montrent une déviation de la fréquence centrale de
fonctionnement de I’amplificateur de 150 MHz vers les hautes fréquences et une chute du gain d’environ

5dB.

20 T T T T T T T T T T T T T T
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Figure 16 : Comparaison mesure simulation des parameétres S de ’amplificateur fonctionnant a 2,45GHz.

Nous mesurons également le facteur de bruit de I’amplificateur dont nous présentons les résultats
corrigés par la procédure donnée au paragraphe 2.2. de ce chapitre, nous observons une augmentation de

1 dB par rapport a la valeur prévue par les simulations.
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Figure 17 : Comparaison mesure simulation du facteur de bruit de I’amplificateur fonctionnant a 2,45GHz

La caractérisation d’une inductance nous permet de montrer que la proximité du plan de masse fait
diminuer sa valeur de 10% et son coefficient de qualité de 40%. En injectant ces résultats dans les
simulation de notre circuit nous obtenons les résultats des figures 18 et 19. La comparaison avec les

performences mesurées semble confirmée notre hypothése de la modification du facteur de qualité des
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inductances.
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Figure 18 : Comparaison des paramétres S mesures simulations avec correction du facteur de qualité des inductances.
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Figure 19 : Comparaison du facteur de bruit mesuré simulé avec correction du facteur de qualité des inductances.

Afin de valider ces conclusions, nous avons supprimé une partiec du plan de masse autour de
I’inductance du circuit d’adaptation d’entrée puis nous avons remesuré le facteur de bruit de
I’amplificateur. Les résultats obtenus (figure 20) confirment que la présence du plan de masse trop proche

de I’inductance dégrade le facteur de bruit de I’amplificateur.
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Figure 20 : Comparaison des facteurs de bruit mesuré aprés retouches métal et simulé.

4.2. Amplificateur faible bruit large bande fonctionnant dans la bande 7-9 GHz.

Nous avons implémenté une version légérement différente I’amplificateur présentée au paragraphe
3.3.1. du quatriéme chapitre de ce mémoire. La seule différence est une légere translation de la bande
passante vers les hautes fréquences. La figure 20 donne la microphotographie de 1’amplificateur et la

figure 21 la comparaison entre les mesures et les simulations.

Figure 21 : Microphotographie de I’amplificateur faible bruit large bande 7-9 GHz.
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Figure 22 : Comparaison mesure simulation des performances électrique de 1’amplificateur fonctionnant

dans la bande 6,8-8,8 GHz.

Nous observons un bon accord entre les performances obtenues en simulation et celles mesurées. Seul
une légere dégradation du facteur de bruit de 0,5 dB en haut de la bande passante est observée. La table ci-

dessous récapitule les performances mesurées.

Table 1 : Récapitulatif des performances électriques mesurée de I’amplificateur fonctionnant dans la bande 6,8-

8,8 GHz.
Bande passante 6,8-8,8 GHz
Gain en tension 27-28.5 dB
NF 3,5-4,8 dB
consommation 21 mW (1,2V)
Adaptation -10 dB

5. Amplificateur distribué a produit gain bande passante maximal.

La figure 23 montre la microphotographie de 1’amplificateur distribu¢ et la figure 21 le détail d’un

étage d’amplification élémentaire.
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Figure 23 : Photo de ’amplificateur distribué.

Nous caractérisons jusqu’a 40 GHz I’amplificateur distribué polarisé au méme courant de 55 mA qu’en
simulation. Les mesures présentées sur les figures 24 et 25 montrent une bonne concordance entre le gain

et le temps de groupe prévu par les simulations et ceux mesurés apres 1’épluchage de I’influence des plots
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de mesures jusqu'a 35 GHz. Nous constatons seulement une dégradation des adaptations d’entrée et de

sortie dont nous ne connaissons pas a I’heure actuelle les raisons.
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Figure 24 : Comparaison simulations mesures des paramétres S de I’amplificateur distribué.

Nous imputons la chute du gain observée a partir de 35 GHz et la dégradation du temps de groupe

observée au support de mesure rainuré qui posséde un mode de résonance proche de 35 GHz.
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Figure 25 : Comparaison simulations mesures du temps de groupe de I’amplificateur distribué.

L’acquisition prochaine par le laboratoire d’une nouvelle station de mesure sous pointes nous permettra
de vérifier cette hypothése. Nous mesurerons ultérieurement le facteur de bruit car le laboratoire ne

posséde pas actuellement de T de polarisation couvrant la bande passante de 1’amplificateur distribué.
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6. Conclusion.

Nous avons dans ce dernier chapitre présenté la caractérisation des circuits et des motifs élémentaires
fabriqués. Ces caractérisations ont confirmé les modeles des lignes de transmissions coplanaires et des
transistors implémentés. La mesure de 1’inductance a permis de mettre en évidence 1’importance des effets
de son environnement proche sur ces performances notamment sur le facteur de qualité. La mesure de
I’amplificateur distribué¢ a produit gain bande passante maximal a montré la validité¢ de la démarche de
conception consistant a utiliser les modéles fondeurs des transistors et a développer ces propres modéles
de guides coplanaires a 1’aide de simulations électromagnétiques. Les performances mesurées de
I’amplificateur montre une bande passante supéricure a 40 GHz pour un gain a 35 GHz de 6,5 dB, ces
résultats conduisent a un produit gain bande passante mesuré de 112 GHz qui a notre connaissance forme
I’état de 1’art en technologie CMOS standard 0,13 um. La mesure prochaine des caractéristiques de
I’amplificateur jusqu’a 65 GHz permettrons, nous 1’espérons, de confirmer le résultat de 145 GHz obtenu

en simulation.
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Le travail de thése présenté dans ce mémoire porte sur la conception d’amplificateurs faible bruit haute
fréquence en technologie CMOS standard. Nous avons exploré la conception de LNA fonctionnant en
bande étroite aussi bien qu’en large et ultra large bande. Les principaux résultats que nous avons

obtenus sont les suivants.

1. Interconnections haute fréquence.

Tout d’abord nous avons développé une bibliothéque d’interconnexions haute fréquence dont la
modélisation repose sur des simulations électromagnétiques 3D. De ces simulations nous avons extrait
les différentes caractéristiques nécessaires a leur modélisation. Cette étude nous a permis de dégager
quelques reégles gouvernant le choix de I’impédance caractéristique et de la structure de propagation
(microruban ou coplanaire) en fonction de 1’application visée et de la fréquence d’utilisation. Cette
bibliothéque d’interconnexions utilise le modéle TLINP du logiciel A.D.S. qui décrit le comportement
¢lectrique des lignes quasi-TEM par ses paramétres secondaires sans considération géométrique autre
que leur longueur. Elle nous a permis la prise en compte des interconnexions dans les amplificateurs
utilisant des composants passifs localisés et le dimensionnement de circuits d’adaptation coplanaires.
De méme, en nous basant sur les modéles équivalents et leurs techniques d’extraction, nous avons
modélisé les différentes discontinuités rencontrées dans les circuits que nous avons développés. Les
différents résultats de simulations électromagnétiques et le modéle utilis€ pour les lignes ont été

validés par la caractérisation de trois lignes coplanaires.

2. Amplification faible bruit bande étroite.

Nous avons proposé des régles de conception permettant 1’intégration totale des LNA fonctionnant
en bande étroite. Ces régles s’appuient sur une étude théorique des parameétres de bruit des
configurations source commune et cascode avec contre réaction inductive de la source. Nous avons
également proposé d’adapter en entrée les amplificateurs radiofréquence par un quadripdle en 7 ne
contenant qu’une seule inductance. Cette topologie nous a permis de choisir la valeur d’inductance
pour laquelle le coefficient de qualité est maximal a la fréquence de fonctionnement tout en restant
intégrable. L’utilisation de cette cellule a abouti a I’intégration totale de 1’amplificateur. Pour les
amplificateurs fonctionnant en plus haute fréquence, nous avons montré que la topologie source
commune est préférable a la configuration cascode pour la conception de LNA. Nous avons également
proposé des régles permettant la conception de la cellule d’adaptation d’entrée pour les amplificateurs
millimétriques. En nous basant sur ces quelques régles nous avons congu deux amplificateurs faible
bruit. Le premier fonctionne a 2,45 GHz, il utilise un seul étage d’amplification cascode et son circuit
d’adaptation est une cellule en © comme celle que nous avons proposée. La caractérisation de
I’amplificateur sous pointes a montré une diminution du gain de 5 dB par rapport a la valeur prévue
par les simulations électriques qui s’accompagne d’une augmentation d’environ 1 dB du facteur de

bruit a la fréquence de fonctionnement de I’amplificateur. Une seconde caractérisation de
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I’amplificateur aprés suppression d’une partie du plan de masse entourant 1’inductance du circuit
d’adaptation d’entrée permet d’obtenir un facteur de bruit trés proche de celui prévu par les
simulations. Nous obtenons en mesure un gain en puissance de 10 dB, un facteur de bruit de 2,4 dB
pour une fréquence de fonctionnement de 2,45 GHz et une consommation de 10 mW sous 2,5 V. Nous
avons également congu un second amplificateur fonctionnant en bande K (24 GHz) qui comprend
deux étages d’amplification. Le premier est un amplificateur source commune, il est adapté en
puissance par un circuit simple stub coplanaire développé grace a mnotre bibliotheque
d’interconnexions. L’amplificateur est actuellement en cours de fabrication mais les simulations
incluant les interconnections haute fréquence montrent un facteur de bruit de 3,2 dB et un gain en

puissance de 18 dB pour une fréquence de fonctionnement de 24 GHz.

3. Amplification faible bruit large bande.

Nous avons exploré deux voies différentes permettant la conception d’amplificateurs large et ultra

large bande.

Pour I’amplification large bande, nous avons étudié une architecture dont le circuit d’adaptation est
un filtre passe bande d’ordre deux de bande passante inférieure a 30 %. Nous avons synthétisé les
filtres de bande passante relative inférieure & 30% constituant le circuit d’adaptation en utilisant des
inverseurs d’admittance capacitifs. Cette topologie nous a permis de choisir les valeurs d’inductances
offrant le meilleur compromis entre encombrement, fréquence de résonance propre et coefficient de
qualité dans une bande de fréquence donnée. Nous avons également détaillé la topologie et la méthode
de dimensionnement des étages d’amplification fournissant un fort gain en tension sur une charge
capacitive a fort module. Ce gain est constant dans la totalité¢ de la bande passante déterminée par le
circuit d’adaptation. Nous avons illustré la méthode de dimensionnement par la conception de deux
amplificateurs faible bruit fonctionnant dans les bandes de fréquence UWB 3,1-10,6 GHz et UWB 22-
29 GHz. Nous avons obtenu en simulation un gain en tension proche de 40 dB et un facteur de bruit de
3,5 dB dans une bande passante relative de 25 % autour de 5,75 GHz et un gain de 21 dB et un facteur
de bruit compris entre 4,6 dB et 5 dB dans une bande passante relative de 19 % centrée sur 26,4 GHz
pour I’amplificateur fonctionnant dans la bande 24-29 GHz. Ces deux amplificateurs sont en cours de
fabrication. L’implémentation et la caractérisation d’un amplificateur fonctionnant dans la bande de
fréquence comprise entre 6,8 et 8,8 GHz utilisant la méme méthode de conception permet de valider la

méthode de conception que nous avons proposée.

Nous avons également exploré les possibilités offertes par I’amplification distribuée pour couvrir
des bandes passantes dont 1’étendue est plus importante. Nous avons congu deux amplificateurs, le
premier couvre 1’intégralité de la bande UWB. Nous avons augmenté I’impédance caractéristique de la
ligne de sortie a 120 Q2 pour obtenir un gain en tension plus important. Une étude de la structure des

amplificateurs élémentaires cascode a permis de mettre en évidence les deux limites technologiques
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déterminant la gamme d’impédances caractéristiques technologiquement réalisables. La limite basse
de cette gamme est fixée par les valeurs d’inductances disponibles et la limite supérieure dépend d’une
fréquence de coupure apparaissant dans la transconductance d’un amplificateur cascode dont les deux
transistors ne sont pas identiques. Cette fréquence de coupure impose une largeur minimale du
transistor supérieur pour une largeur de transistor inférieur et un courant de polarisation donné. Le
second amplificateur distribué a été congu avec le souci de maximiser son produit gain bande passante.
Pour obtenir un gain en puissance maximal de 8,5 dB dans une bande passante de 52 GHz, nous avons
égalisé les temps de groupe des deux lignes avec des étages d’amplification cascode asymétriques,
synthétisé toutes les inductances présentes avec des lignes coplanaires de forte impédance
caractéristique et nous avons implémenté une technique de compensation de pertes. Les
caractérisations électriques sous pointes réalisées jusqu’a 45 GHz confirment les résultats de

simulation.

4. Conclusion et perspectives.

L’ensemble des travaux présentés dans ce mémoire montrent les aptitudes des technologies CMOS
standard pour la fabrication de circuits CMOS fonctionnant jusqu’aux fréquences millimétriques. Ils
confirment la pertinence des méthodes de conception hyperfréquences dans le cadre des technologies
CMOS. Ces résultats valident la démarche de conception que nous avons adoptée consistant a
développer notre propre bibliothéque d’interconnexions hyperfréquence et a utiliser les modeles
disponibles pour le reste des composants. Ils montrent également I’importance grandissante des
simulations électromagnétiques dans le processus de développement des circuits hautes fréquences

CMOS.

Ce travail a permis de proposer des méthodes de conception et des architectures d’amplificateurs
qui permettront lorsque les technologies offrant des transistors CMOS de longueur de grille voisines
de quelques dizaines de nanomeétres associés a des passifs plus performants seront largement
accessibles, la conception d’amplificateurs faible bruit dans la nouvelle bande de fréquence allouée

aux communications inter-batiment UWB autour de 60 GHz.

Enfin, les amplificateurs distribués utilisés sous forme d’amplificateurs transversaux nous semblent
une architecture prometteuse pour la conception de générateurs de pulses pour la bande UWB 3,1 GHz

10,6 GHz.
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