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Introduction

Les téléphones mobiles de demain sont appelés a incorporer de plus en plus de
fonctionnalités et a supporter plusieurs services et standards. A cet égard on peut citer, en
plus bien évidement du GSM et de ’'UMTS, le bluetooth, la télévision mobile, lecture MP3,
radio FM, GPS, WLAN, WiMAX, et wirelessUSB [1] [2]. Quelques unes de ces
fonctionnalités telles que la radio, appareil photo, et bluetooth pour les écouteurs sont déja
répandus dans les téléphones d’aujourd’hui. Des téléphones mobiles équipés de récepteur
TV sont également apparus sur le marché et ceux équipés d’émetteur-récepteur WLAN sont
en phase de développement. Ces derniers permettront de transmettre et de recevoir via les
réseaux WLAN en utilisant le protocole VoIP, a des prix trés bas, la parole et les données
qui sont habituellement transmises sur les réseaux cellulaires. De méme, le WiMAX
permettra d’avoir une connexion internet et un transfert de données sur IP sur des distances
¢levées qui peuvent atteindre une cinquantaine de kilometres. Concernant la connectivité
courte portée, WirelessUSB basé sur 1’ultra-large bande « UWB » permettra, par exemple,
un transfert de données telles que photos, musique, et agenda a partir d’un PC vers le
mobile et vice-versa. Il permettra également un transfert de photos du mobile vers
I’imprimante pour ’impression. Nous avons représenté sur la Figure 1 un exemple de
terminal mobile qui sera peut étre commercialisé dans un futur proche.
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Figure 1 : Exemple d’un terminal radio d’un téléphone mobile du futur [1].

Ces fonctionnalités supplémentaires doivent étre incorporées sans augmentation sensible
de la taille ou de la consommation, et sans dégradation des performances. Par conséquent,
les circuits RF des émetteurs-récepteurs, de commutation, et de filtrage doivent étre alors
performants pour permettre a toutes ces applications de coexister dans un méme dispositif
et maintenir une faible consommation. En effet, il faut garantir que la sensibilité et la
s¢lectivité de chaque application sont conformes aux spécifications du standard en question.
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Par conséquent, les pertes dans les commutateurs et les filtres RF doivent étre faible, tandis
que la réjection de ces derniers doit étre ¢élevée. Ces performances doivent étre excellentes
méme aux fréquences ¢levées (6 GHz) pour répondre aux standards WLAN et WiMAX
opérant a ces fréquences (Figure 2). De plus, afin de répondre aux exigences de poids et de
taille, un haut degré d’intégration, y compris pour les circuits RF passifs (filtres RF et
commutateurs), est plus que nécessaire. Ceci permettra ainsi d’intégrer les filtres RF, qui
sont actuellement discrets et encombrants, avec les commutateurs et les amplificateurs de
puissance. A défaut d’intégration, les filtres RF doivent étre miniatures. Les résonateurs a
ondes acoustiques de volume « BAW'» sont miniatures et présentent de meilleures
performances, notamment aux fréquences élevées, que les résonateurs a ondes acoustiques
de surface « SAW » et céramiques. En outre, leur fabrication est compatible avec les
procédés technologiques microélectroniques CMOS et peuvent étre directement intégrés
sur le méme substrat que les circuits silicium avec les techniques de micro-usinage de
surface. Ces résonateurs seront certainement indispensables pour la réalisation d’un mobile
multifonction.

Ra}dio & v Band§ Bluetooth uwB WLAN
diffusions Cellulaires
[ | [
1 2 3 4 5 6 GHz

Figure 2: Fréquences dans un futur terminal mobile [2].

Dans cette these effectuée dans le cadre du projet européen MARTINA (IST-2001-
37362), nous nous sommes intéressés a I’intégration sur un seul substrat des circuits actifs
et des résonateurs FBARs, afin de réaliser des amplificateurs faible bruit (LNA) filtrants et
des oscillateurs complétement intégrés. Par souci de comparaison, nous avons également
développé des versions LC plus standard de ces fonctions. Ces éléments sont essentiels
dans une chaine de réception. Les performances du LNA et du filtre RF sont déterminantes
pour la sensibilité¢ d’un récepteur alors que celles de 1’oscillateur local et du filtre RF sont
déterminantes pour la sélectivité. Les LNA filtrants sont destinés au standard WLAN IEEE
802.11a opérant dans la bande des 5 GHz. Pour exposer ’ensemble des travaux effectués,
nous avons divisé ce rapport en cinq chapitres.

Dans le chapitre 1, nous présentons les performances des récepteurs, la sensibilité et la
sélectivité, et les architectures des émetteurs et des récepteurs. L’influence du facteur de
bruit, du bruit de phase, et des non-linéarités du récepteur sur la sensibilité et la sélectivité
de ce dernier est illustrée. Nous montrons comment estimer les performances d’un
récepteur et de ses blocs constitutifs, a partir des spécifications d’un standard de
communication. Ces estimations sont notamment éclairées par des exemples concrets
appliqués aux standards GSM et WLAN IEEE 802.11a. Dans le volet topologies des
émetteurs-récepteurs de ce chapitre, nous exposons les différentes architectures modernes
de récepteurs et d’émetteurs utilisées, et les avantages et inconvénients associés a chacune
d’elles.

' Bulk Acoustic Wave
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Le deuxiéme chapitre est consacré aux résonateurs a ondes acoustiques de volume
« BAW ». Leur principe de fonctionnement ainsi que leur modélisation sont présentés. Les
deux types d’implémentation technologique, FBAR et SMR, utilisés pour isoler le
résonateur du substrat afin de minimiser les pertes acoustiques qui peuvent dégrader les
facteurs de qualité et de couplage du résonateur, sont également présentés. Nous montrons
I’influence des parameétres géométriques et physiques des électrodes du matériau
piézoélectrique et de la membrane ainsi que du réflecteur acoustique sur les caractéristiques
du résonateur. Nous expliquons les principaux avantages des résonateurs BAW par rapport
aux autres résonateurs classiques SAW et céramiques. Nous décrivons le procédé « above-
IC» développé dans le cadre de MARTINA et présentons quelques résultats de
caractérisation de résonateurs. Enfin, nous terminons ce chapitre en montrant quelques
applications ou les résonateurs BAW en général et FBAR « above-IC » en particulier
peuvent étre employés.

Le troisiéme chapitre, est consacré aux amplificateurs faible bruit destinés au standard
WLAN IEEE 802.11a. Avant de présenter ces amplificateurs, nous étudions, dans la
premicre partie, les €léments passifs intégrés, varactors et inductances spirales CMOS,
largement utilisés dans les circuits RF intégrés. Les caractéristiques de ces éléments sont,
en effet, cruciales pour les performances de circuit RF telles que le gain et le facteur de
bruit dans un LNA, le bruit de phase et la plage de fréquences dans un VCO, et leur
compréhension est indispensable a la conception de circuits RF performants. Nous
terminons cette premiere partie par la présentation de quelques inductances congues pour
étre incorporées dans des LNAs réalisés en technologie 0,35 um BiCMOS SiGe d’AMI
Semiconductor. Dans la seconde partie, avant de passer a I’implémentation, nous
argumentons le choix de la topologie cascode pour répondre aux exigences du standard
IEEE 802.11a et décrivons la méthodologie de conception d’amplificateurs faible bruit.
Nous illustrons notamment comment dimensionner le transistor d’entrée et le courant de
polarisation pour avoir un facteur de bruit optimal offert par la technologie. Nous montrons
aussi comment dimensionner le réseau d’adaptation en entrée afin d’obtenir une adaptation
en bruit et en impédance du LNA, et le réseau d’adaptation en sortie pour un transfert
maximum de puissance a la charge. Enfin, nous présentons les résultats de simulations et de
caractérisations des LNAs cascodes et cascodes différentiels implémentés dans deux
technologies BICMOS, 0,25 um SiGe:C de ST et 0,35 um SiGe d’AMIS.

Le quatrieme chapitre est dédi¢é a la conception d’oscillateurs controlés en tension
destinés au standard WLAN IEEE 802.11a. Deux topologies de VCO sont présentées :
paire différentielle croisée et Pierce en configuration équilibrée. Nous décrivons d’abord les
principaux mécanismes de conversion de différentes sources de bruit en bruit de phase.
Ensuite, nous exposons les techniques de minimisation des contributions de ces différentes
sources de bruit. Enfin, nous présentons I’implémentation de quatre VCOs en technologie
0,25 um SiGe: C de ST, dont les trois premiers sont basés sur la topologie paire
différentielle croisée et le dernier est basé sur la topologie Pierce équilibré. Les VCOs a
paires croisées oscillent autour de 4, 5, et 10 GHz, respectivement. Le VCO 4 GHz
convient pour une architecture a fréquence intermédiaire glissante de 1 GHz alors que les
VCO 5 et 10 GHz conviennent pour un émetteur-récepteur a conversion directe. Ces deux
architectures sont trés répandues dans les émetteurs-récepteur WLAN 5 GHz. Le VCO
10 GHz est suivi d’un diviseur par deux afin de générer les signaux OL (oscillateur local)
en phase et en quadrature (/ et O) 5 GHz nécessaires dans une architecture a conversion
directe. Le VCO Pierce équilibré quant a lui fonctionne a 5 GHz et, comme le VCO 5 GHz
a paire croisée, convient pour une architecture a conversion directe.
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Dans le cinquieme et dernier chapitre, qui est organisé en trois parties, nous présentons
deux amplificateurs filtrants faible bruit et deux oscillateurs 5 GHz utilisant des résonateurs
FBAR post-processés directement, par micro-usinage de surface, sur le méme substrat
BiCMOS que les circuits silicium. Les amplificateurs filtrants sont destinés a la bande
inférieure du standard IEEE 802.11a. Dans la premicre partie, nous rappelons les deux
principaux types de filtres a résonateurs, filtre en échelle et filtre treillis et expliquons le
choix de la topologie du filtre. Nous présentons ensuite deux associations de filtre avec un
amplificateur faible bruit différentiel, pour implémenter deux LNAs filtrants. Le premier
LNA filtrant consiste en un filtre suivi d’'un LNA, alors que le deuxiéme consiste en la
configuration inverse. Dans la deuxiéme partie consacrée aux oscillateurs a résonateur
FBAR, nous présentons un oscillateur Colpitts et un oscillateur Colpitts équilibré. Nous
détaillons leur fonctionnement et la méthodologie de conception en vue d’optimiser le bruit
de phase. Dans la troisiéme partie, nous donnons les résultats des caractérisations des LNA
filtrants et des oscillateurs.
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Chapitre 1

Généralités sur les émetteurs-récepteurs

Dans ce chapitre, nous allons rappeler les principales performances des récepteurs a
savoir la sensibilité et la sélectivité ainsi que les différentes architectures utilisées dans les
émetteurs et récepteurs modernes. L’influence des performances en bruit et en linéarité du
récepteur sur la sensibilité et la sélectivité sera longuement discutée. Une estimation de ces
performances, a savoir le facteur de bruit, les points d’interception d’ordres deux et trois a
partir des spécifications du standard de communication est aussi présentée et illustrée par
quelques exemples. Nous allons également montrer I’influence du bruit de phase de
I’oscillateur local via le mélange réciproque sur la sélectivité et la sensibilité. De méme que
le facteur de bruit et les points d’interception, une méthode d’approximation du bruit de
phase a partir des spécifications du standard est présentée et illustrée par des exemples. Les
avantages et les inconvénients de chaque architecture de récepteur seront énumérés.

1.1 Performances des récepteurs

1.1.1 Sensibilité et facteur de bruit

La sensibilité est la puissance minimale a 1’entrée d’un récepteur qui donne un rapport
signal sur bruit CNR correspondant a un taux d’erreur bit TEB donné (BER : Bit error rate
en anglais) assez suffisant pour détecter le signal dans de bonnes conditions. Cette grandeur
est principalement déterminée par le facteur de bruit global du récepteur ainsi que sa bande
passante (Figure 1.1).

Sensibilté (dBm)= NF(dB)+CNR

(dB)+ N (dBm) (1.1)

out Plancher

Ou CNR,,; est le rapport signal sur bruit requis a la sortie du récepteur pour avoir un TEB
adéquat. Le TEB dépend du type de modulation et du détecteur utilisé. Npincher €5t le
plancher de bruit du récepteur déterminé par la puissance du bruit a son entrée N;, et sa
bande passante B. La relation liant ces deux derni¢res grandeurs au plancher de bruit
est donnée par:

NPlancher (dBm) = Nin +1 OLOg(B) (1 2)

Dans le cas ou I’entrée du récepteur est adaptée a I’antenne (50 Q), la puissance du bruit
vaut —174 dBm. Ce plancher peut étre réduit uniquement en réduisant la bande passante au
détriment du débit de transmission. Selon la relation (1.1), plus le facteur de bruit du
récepteur est élevé moins est la sensibilité. D’ou I’intérét de réduire le NF du récepteur pour
diminuer la puissance de I’émetteur et augmenter la distance entre 1’émetteur et le
récepteur. A partir des équations (1.1) et (1.2), le facteur de bruit d’un récepteur est donné
par :
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NF(dB) = Sensibilté (dBm)-CNR,,, (dB)-101og(B)+174 (1.3)

Facteur de bruit global NF

____________________________________________________________________

! NE = EVR,,
! CNR,, i
[~ R IR : CNR,, 2CNR,,;
N N N Z
CNR, | |/ ¥ R e ;
i PLL |i

___________________________________________________________________

Figure 1.1 : Influence du facteur de bruit d’un récepteur sur le rapport signal sur bruit a la sortie.

Connaissant les spécifications du standard en question (sensibilité et bande passante)
ainsi que le rapport signal sur bruit minimal requis par le détecteur numérique, le facteur de
bruit d’un récepteur peut €tre estimé par la relation précédente. Dans le cas des standards
GSM, DCSI1800 et PCS1900, par exemple, la sensibilit¢ est de — 102 dBm, la bande
passante B est de 200 kHz, et le rapport signal sur bruit minimum CNR,;, requis pour un
TEB de 107 est de 9 dB. Le facteur de bruit maximal estimé d’apres la relation (1.3) est
donc de 10 dB. Une marge de 1 dB est généralement laissée pour I’implantation du
détecteur. Donc, le facteur de bruit de la chaine de réception doit étre inférieur a 9 dB [1].
Dans le cas du standard WLAN IEEE 802.11a dont la bande passante du canal est de
16.6 MHz, la sensibilit¢ et le rapport signal sur bruit minimal requis par le détecteur
numérique dépendent du mode de transmission. Le débit de transmission varie de 6 a
54 Mbits/s. Le tableau montre la sensibilité et le type de modulation pour les différents
modes de transmission. Le cas le plus contraignant est le mode 54 Mbits/s qui exige une
sensibilit¢ de —65 dBm. Le rapport signal sur bruit a la sortie du convertisseur analogique
numérique doit étre supérieur a 28 dB pour avoir un taux d’erreur trame inférieur a 10%
[2]. En prenant une marge d’implémentation de 1 dB, le facteur de bruit du récepteur doit
étre alors inférieur a 7.5 dB.

Debitde | Typede | g it
transmission | modulation (dBm)

(Mbits/s)
6 BPSK -82
9 BPSK —81
12 QPSK -79
18 QPSK —77
24 16-QAM —74
36 16-QAM =70
48 64-QAM —66
54 64-QAM —65

Tableau 1 : Sensibilité et type de modulation pour les
différents modes du standard WLAN 802.11a.
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1.1.1.1 Facteur de bruit

Le facteur de bruit d’un récepteur ou d’un bloc, qui caractérise la dégradation du rapport
signal sur bruit du signal d’entrée, est défini par :

_ (Sin/Nin)
F_Sout/Nout (14)

Ou Sin, Sour » Nin €t Ny, sont les puissances des signaux et des bruits a ’entrée et a la sortie
du récepteur ou du bloc en question respectivement. Le facteur de bruit en dB NF est défini
par 10 log F. Le facteur de bruit de chaque bloc de la chaine de réception est déterminé a
partir du facteur de bruit du récepteur en utilisant la formule de Friis qui donne le facteur
de bruit global de plusieurs blocs en cascade (Figure 1.1):

F,-1 F,-1 F, -1
F=F+2*2 4+ 3 4.4 1 (1.5)
Gl G1G2 Gl"'G

n—1

F, et G, sont respectivement le facteur de bruit et le gain disponible du n-iéme bloc. La
formule précédente illustre bien I’intérét d’avoir un premier bloc a gain élevé afin de
réduire I’influence des étages suivants de la chaine de réception sur le facteur de bruit total.
Elle montre aussi I'intérét que ce premier bloc ait un facteur de bruit faible. Ce premier
bloc est appelé communément amplificateur faible bruit auquel nous nous intéresserons
dans le chapitre 3. La relation de Friis utilise le gain disponible dans le calcul du facteur de
bruit. Donc, pour qu’elle soit appliquée directement, les blocs doivent étre adaptés en
puissance entre eux a une impédance de référence (généralement 50 Q). Dans les récepteurs
intégrés, les blocs ne sont pas forcément adaptés a I’impédance de référence. Par exemple,
dans un récepteur a conversion directe intégré, la sortie de 1’amplificateur faible bruit
attaque directement I’entrée du mélangeur qui attaque a son tour les étages de bande de
base. Les interfaces de ces derniers ne sont pas adaptées non plus. Dans ce cas, il est donc
préférable de réécrire la formule de Friis avec les gains en tensions [3].

popef2zl B F, -1
- 2 2 2 2 2 7 2 2 2 2
aj 4y a12 a; Ay 4, (al ”'an—levlu' Avn—l)

(1.6)

Avec a; donné par :

Zin,i (1 7)
%= Z 1+ 2, '

out,i—
A,; est le gain en tension sans charge du i-éme bloc. Z;,; et Z,,;.; sont respectivement
I’impédance d’entrée et de sortie des i-éme et (i—1)-¢me étages.

Le facteur de bruit d’un élément passif est identique a ses pertes d’insertion. Par
conséquent, il est trés important de minimiser les pertes du filtre de présélection ou
duplexeur ou d’un éventuel commutateur qui précede le LNA.
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1.1.2 Sélectivité et linéarité

La sélectivité est la capacité du récepteur a détecter le canal désiré malgré la présence de
canaux adjacents et de signaux de blocage (bloqueurs de bande et hors-bande (in-band and
out-of-band blockers)). Les puissances et la distribution de ces bloqueurs sont définies par
le standard. Les profils de blocage des standards GSM et WLAN IEEE 802.11a sont
montrés respectivement sur les Figure 1.2 et 1.4. Le standard IEEE 802.11a spécifie
uniquement le niveau du canal utile et les niveaux des canaux adjacents et alternés [4]. Les
bloqueurs hors-bande sont suffisamment atténués par le filtrage RF. La sélectivité est
limitée par les non-linéarités du récepteur ainsi que le mélange réciproque du bruit de phase
de Doscillateur local avec les signaux interférents (bloqueurs). En effet, un bloqueur peut
provoquer la dégradation du rapport signal sur interférence du signal utile par quatre
mécanismes :

1. il peut réduire le gain du signal utile par compression ;

2. il peut convertir les sources de bruit BF des amplificateurs dans la bande du
signal utile par mélange ;

3. il peut passer par la non-linéarité de second ordre ;

4. il peut étre converti dans la bande du signal utile a la sortie du mélangeur par le
bruit de phase de 1’oscillateur local.

Ces mécanismes sont détaillés dans les sections suivantes.

Blogeurs Blogeurs
hors bande hors bande
| Blogeurs de bande |

I 0dBm

0dBm
-23dBm -23dBm
-33dBm -33dBm
-43dBm 43dBm
-99dBm
) 600kHz T ) =
N Z N
) je——0 an) f
S 1.6MHz =
a - . =
o B 3MHz o

Figure 1.2: Profil de blocage du standard GSM 900.
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-47dBm -47dBm
-63dBm -63dBm
Sensibilité
+3dB
5
20MHz f f
Gl
40MHz
L >

Figure 1.3: Profil de blocage du standard WLAN 802.11a.

1.1.2.1 Point de compression

La linéarité est d’une importance capitale dans les récepteurs et les émetteurs. En
général, les circuits ou blocs actifs des récepteurs et émetteurs sont non-linéaires. Leur
fonction de transfert peut étre représentée par un systeme faiblement non-linéaire et sans
mémoire suivant :

y(t):al x(t)+a2 x2(1)+a3x3(t) (1.8)

Lorsqu’un systeme décrit par la fonction (1.8) est excité a son entrée par un signal
sinusoidal d’amplitude 4 et de fréquence f, A cos(2m f f), sa réponse sera :

2 3

2 2
y(t)= azzA +[0‘1 + 30(214 JA cos(27ft)+ aZZA cos(4aft)+ aif cos(67t) (1.9)

On constate que la composante fondamentale du signal de sortie dépend non seulement du
terme de premier ordre o} mais aussi du terme de troisiéme ordre o3. Les termes o et o
¢tant de signe opposé, le signal de sortie diminue lorsque I’amplitude 4 du signal d’entrée
augmente. Le gain petit signal est égal a ;. Le gain de compression a 1 dB, qui correspond
a la diminution du gain de 1 dB par rapport au gain petit signal, est généralement le plus
utilisé (Figure 1.4). Le point de compression en entrée (sortie) est défini comme le niveau
du signal d’entrée (de sortie) correspondant au gain de compression de 1 dB. Dans les
récepteurs le point de compression en entrée ICP1 (Input referred 1 dB Compression Point)
est utilisé alors que dans les émetteurs c’est le point de compression en sortie OCP1 (Input
referred 1 dB Compression Point) qui est utilisé.

Le point de compression est déterminé pour un récepteur par la puissance maximale tolérée

a son entrée. Dans le cas du standard IEEE 802.11a, la puissance maximale est de
—30 dBm, par conséquent le point de compression a I’entrée doit étre supérieur —30 dBm.

11
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|
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Figure 1.4: Compression de gain.

1.1.2.2 Intermodulations

Le test en intermodulation d’un récepteur spécifie le niveau de puissance du signal utile
en présence de deux signaux parasites susceptibles de générer des interférences dans la
bande de ce signal utile. Ces interférences sont essentiellement dues aux non-linéarités
d’ordre deux et trois du récepteur. Pour évaluer ces interférences, le systéme (1.8) est excité
par deux sinusoides de méme amplitude et de fréquences f; et f> suffisamment proches.

x(t): Acos(Z;zf1 t)+ Acos (27rf2 t) (1.10)

Les produits d’intermodulation d’ordre trois qui sont dus au terme de troisiéme ordre de la
fonction de transfert (1.8) sont donnés par :

30y 4° 30y 4°

cos (2”(2f1 -5 )t)+

ylM3(t): C05(2”(2f2_f1)t) (1.11)

Les fréquences f; et f> peuvent étre telles que 1'un des termes des produits
d’intermodulation a la fréquence 2f; — /> ou 2f; — f; tombe dans la bande du canal utile (voir
Figure 1.5). Ce produit d’intermodulation est considéré comme un bruit vis-a-vis du signal
utile et donc dégrade le rapport signal sur bruit plus interférence. L’é€quation précédente
montre que 1’amplitude de la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 est fonction cubique de
I’amplitude du signal d’entrée. Par conséquent, la puissance des produits d’intermodulation
en sortie IM3 augmente de 3 dB lorsque la puissance des deux signaux d’entrée augmente
de 1 dB.

12
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7 3 A
P P
A A T A A
—»| Nonlinéarité |__, AP
Signal d'ordre 3
utile
- — ' ——
IM3 T T
f; f, f 2f,-f, f, £, 2f,-f, f

Figure 1.5: Distorsion d’intermodulation d’ordre 3.

Le point d’interception d’ordre trois /P3 est défini comme le point d’intersection entre la
courbe linéairement extrapolée de la puissance du terme fondamental en sortie avec celle de
L’IM3 (Figure 1.6). La puissance en entrée correspondante a 1’/P3 est appelée le point
d’interception d’ordre trois en entrée //P3 (« third order input intercept point » en anglais)
et la puissance correspondante en sortie est appelée point d’interception d’ordre trois en
sortiec OIP3 (« third order output intercept point »). Ces deux grandeurs sont utilisées pour
caractériser les non-linéarités d’ordre 3. Généralement, /’/IP3 est utilisé dans les récepteurs
alors que I’OIP3 est utilis¢ dans les émetteurs. L’//P3 et I’OIP3 sont reliés par le gain G du
systeme :

OIP3=1IIP3+G (1.12)

L’expression de I’//P3 est donnée par :

3P, - P,
IIP3:”’TIM3 =P +% (1.13)

m

Ou P;, est la puissance du signal d’excitation en dBm. AP est la différence entre la
puissance fondamentale et le produit d’intermodulation d’ordre trois en sortie /M3 en dBc.
Py est la puissance du I’/M3 ramenée a I’entrée en dBm. Généralement, dans les standards
de communication les canaux adjacents et alternés ont des niveaux différents. Le passage
de deux bloqueurs hors bande dans la bande de transition du filtre de présélection génere
aussi des bloqueurs de niveau différent. Dans ce cas ou les niveaux des deux signaux
d’excitation sont différents, une puissance Pj,.q équivalente est utilisée pour la
détermination de I’/IP3. L’expression de Pjy.cq est :

Paey =3P+ 3P, (1.14)

in—eq — 3

Ou P; est la puissance du signal le plus proche du signal désiré en dBm et P, est celle du
signal le plus ¢éloigné.

13
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OIP3 |--=-esmmmmmmmemaeceieaaaes

fondamentale

1IP3

Figure 1.6: Point d'interception d'ordre 3

Comme on I’a mentionné auparavant, le /M3 apparait comme une interférence, dans la
bande du signal utile, qui se rajoute au bruit. Pour détecter convenablement le signal utile,
la différence entre le niveau de ce dernier et la puissance de 1’/M3 plus la puissance de bruit
doit étre supérieure au rapport signal sur bruit minimal requis par le détecteur (Figure 1.7).
A partir de la Figure 1.7, et en utilisant I’équation (1.13), il est aisé de déduire I’expression
de I’/IP3 donnée par :

3Pin +(C/[)_Pu

1IP3 = (1.15)

Ou P, est la puissance du signal utile et C/I est le rapport signal sur interférence toléré pour
le produit d’intermodulation d’ordre trois en dB. D’apres (1.15) , on remarque que 1’//P3
est proportionnel a la puissance de la sinusoide.

P P
A A
Signal utile
C/(N+I)
C/ C/N
- IM3  Bruit
IM3
|
2f,-f, ) £, 2f,-f f

Figure 1.7: Effet de la distorsion d’intermodulation d’ordre 3 sur le rapport signal sur bruit.
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Le test d’intermodulation du standard GSM spécifie que le signal utile dont la puissance
est supérieure de 3 dB a la sensibilité de référence (—99 dBm) doit étre démodulé avec un
TEB inférieure 4 10~ en présence de deux interférents situés a 800 kHz et 1600 kHz du
signal utile. La puissance de ces deux interférents est de —49 dBm. Le rapport signal sur
bruit plus interférence doit étre supérieur ou égal a 9 dB pour assurer une détection avec un
TEB de 10°. Comme le signal utile est de 3 dB au dessus de la sensibilité et que le
récepteur doit étre conforme au test de sensibilité, le rapport signal sur bruit est de 12 dB.
En considérant le bruit et le produit d’intermodulation d’ordre trois non corrélés, le rapport
signal sur interférence doit étre supérieur a 12 dB afin que le rapport signal sur bruit plus
interférence reste supérieur a 9 dB. L’/IP3 est évalu¢ a —18 dBm. Le standard WLAN
802.11a ne spécifie pas de test d’intermodulation. Néanmoins, le canal adjacent et le canal
alterné peuvent générer un produit d’intermodulation d’ordre trois qui se superposerait au
signal utile. Les puissances de ces derniers sont —63 dBm et —47 dBm respectivement (voir
Figure 1.3). D’aprés (1.14), la puissance d’excitation équivalente est de —57.6 dBm. Le
niveau du signal utile est de 3 dB au dessus de la sensibilit¢ de référence, soit —-62 dBm,
pour le mode 54 Mbit/s. En considérant que le bruit et ’/M3 contribuent de fagon égale au
bruit plus interférence, le rapport signal sur interférence di a 1’/M3 sera de 31 dB. En
remplagant les valeurs précédentes dans (1.15), on obtient un //P3 de 1’ordre —40 dB.

L’IIP3 des blocs du récepteur est déterminé a partir du //P3 d’une chaine en cascade
dont I’expression est donnée par la relation suivante :

1 1 G, G, G,
= + + cee +
1IP3 1IP3, 1IP3, 1P,

n

(1.16)

Ou IIP3, et G, sont respectivement le produit d’interception d’ordre trois a 1’entrée et le
gain du n-iéme étage. L’équation (1.16) montre que plus le gain des premiers €tages est
¢levé moins le point d’interception d’ordre 3 global a ’entrée est élevé. D’ou I’intérét
d’utiliser moins de gain dans les premiers blocs. Un compromis est donc nécessaire sur le
gain du premier étage dans les récepteurs pour avoir de bonnes performances en bruit et en
linéarité. L°IIP3 des filtres passifs est quasi infini, donc seulement leurs gains (pertes) sont
pris en considération lors de I’évaluation de 1’ZIP3 des blocs en cascade. L’/IP3 des blocs
en aval du filtre de présélection est égale a 1’//P3 globale moins les pertes d’insertion de ce
dernier.

La réponse due au terme d’ordre deux du systetme (1.8) a I’excitation par deux
sinusoides représentée par 1’équation (1.10) est :

yIMZ(t): a, A’ + azAchS(ZH(fl_fz))t+a2A2°OS(2”(f1+fz))t (1.17)

La réponse contient trois termes appelés produits d’intermodulation qui sont respectivement
a la fréquence zéro (DC), f; —f>, et f; + f> (Figure 1.8). Le produit d’intermodulation a la
fréquence f; + f> situé vers les hautes fréquences est éliminé par le filtrage inhérent au
récepteur. La puissance du terme d’intermodulation a la fréquence DC IM2pc est deux fois
supérieure a la puissance du produit d’intermodulation d’ordre deux a la fréquence f; — f>.
Le IM2pc se superpose au signal utile en bande de base et par conséquent peut dégrader le
rapport signal sur bruit plus interférence. Il peut étre €liminé par les techniques de
compensation d’offset DC. Si les fréquences f; et f> sont telles que leur différence est
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inférieure a la bande passante du signal utile en bande de base (f; — f> < B/2), le produit
d’intermodulation d’ordre deux a la fréquence f; —f> IM2 tombe dans la bande du canal
utile en bande de base (Figure 1.9). Cet IM?2 apparait comme une interférence dans la bande
du signal utile et dégrade ainsi le rapport signal sur bruit. La distorsion d’ordre deux est
cruciale dans les récepteurs a conversion directe car le IM2p¢ et le IM2 se superposent au
signal utile en bande de base. De plus, les bloqueurs de bande n’ont subi aucune atténuation
au préalable. Pour caractériser la distorsion d’ordre deux des récepteurs, le point
d’interception d’ordre deux en entrée /IP2 est généralement utilisé. Il est défini comme la
puissance d’entrée (en dBm ou dBv) pour laquelle la puissance du fondamental en sortie est
¢gale a celle de I’J/M2. Son expression est donnée par :

IIP2=P,, + AP=2P,, - P},, (1.18)

Ou AP est la différence entre la puissance de la sinusoide fondamentale et celle de I’/M2 en
sortie en dBc. Py, est la puissance de I’/M2 ramenée en entrée en dBm.

A A
AA
. —»] Nonlinéarité >
Signal d'ordre 2
utile
M2 £ 4
IM2 - AT M2 I

f, f| f 0 f-f, fi+f, f

Figure 1.8: Intermodulation d’ordre 2.

L’IIP2 requis pour ne pas dégrader le rapport signal sur bruit peut étre déduit de la méme
maniere que le //P3. Son expression est :

P2 =2P, +(C/I)-P, (1.19)
D’aprés 1’équation précédente, 1’//P2 augmente lorsque le niveau des sinusoides

(réellement des bloqueurs) augmente. 11 augmente aussi quand la différence entre la
puissance des sinusoides et celle du signal utile augmente.
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Figure 1.9: Effet de I’intermodulation d’ordre deux sur le rapport signal sur bruit.

Dans la conception de I’amplificateur faible bruit, les produits d’intermodulations
d’ordre deux ne posent pas de probléme étant donné que les termes IM2pc et IM2 sont
filtrés par le caractere passe bande de la charge en sortie et de la capacité de couplage entre
le LNA et le mélangeur. Le terme /M2 est normalement aussi converti vers les hautes
fréquences par le mélangeur 1Q.

1.1.2.3 Désensibilisation et blocage

Le récepteur doit détecter le signal utile de faible amplitude en présence des canaux
adjacents et des signaux bloqueurs de forte puissance. La puissance et la distribution de ces
bloqueurs sont définies par le standard de communication. Les bloqueurs peuvent étre des
sinusoides ou des signaux modulés. Pour évaluer les performances des récepteurs par
rapport a ce test de blocage, nous considérons le systéme est régi par la fonction de transfert
(1.8) et est excité par deux signaux sinusoidaux, 1’'un de faible niveau A4;, et I’autre de fort
niveau 4, la réponse a la fréquence fondamentale est :

2
(o) (al . 3"‘32 4 jAl cos(27 /1) (1.20)

D’aprés 1’équation précédente (1.20), il apparait clairement que le signal bloqueur de
niveau ¢levé A, compresse le gain du signal utile de faible niveau A;. Ce phénomeéne, di a
la non-linéarité de troisieme ordre (a3) désensibilise le récepteur (« desensitization ») [5].
En d’autre terme, si le signal utile est a la limite de la sensibilité du récepteur, le bloqueur
peut réduire le gain du récepteur donc du niveau de signal. Par conséquence, le signal utile
peut devenir indétectable. Généralement, pour caractériser ce phénomene, on utilise le point
de compression a 1 dB en entrée dii & un bloqueur ICP1b (Input Referred Blocking 1 dB
Compression Point) [6]. Le ICP1b correspond au niveau du bloqueur qui cause la
diminution du gain petit signal de 1 dB. Il est inférieur de 3 dB au point de compression
standard ICP1 défini dans la section 1.1.2.1. Une désensibilisation peut également se
produire par le mélange des sources de bruit BF des amplificateurs avec le bloqueur [5]. Ce
mélange est di a la non-linéarité de second ordre et augmente le niveau du bruit en sortie.
En outre, si le signal interférant 4, est a enveloppe variable (modulé en amplitude par
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exemple), le signal utile sera modulé & son tour & cause du terme A,°. Ce transfert de
modulation du signal bloqueur au signal wutile est appelé transmodulation
(« crossmodulation »). Le signal bloqueur peut aussi passer par les non-linéarités de second
ordre. En effet, dii au terme de second ordre a, du systéme (1.8), le bloqueur crée un
produit d’intermodulation DC dont I’expression est :

2
a, 4;

yoclt)= 2 (1.21)

Cette distorsion est critique dans le récepteur a conversion directe car elle se superpose au
signal utile en bande de base et par conséquent peut dégrader le rapport signal sur
interférence (Figure 1.10). Les techniques de compensation d’offset DC sont généralement
utilisées pour réduire ou annuler I’influence de cette distorsion. Cette distorsion de second
ordre est généralement caractérisée par le point d’interception d’ordre deux dG a une
sinusoide /IP2;7.

1IP2y7 =2P;, = Ppya-pc (1.22)

P, et Pupope sont respectivement la puissance du bloqueur a I’entrée et la puissance du
produit d’intermodulation DC. Ce point d’interception d’ordre deux est supérieur de 3 dB
au point d’interception d’ordre deux //P2 déterminé a partir du test par deux sinusoides
« Two-tone testing » décrit dans la section précédente. Pratiquement, le test par deux
sinusoides est généralement la méthode expérimentale utilisée pour évaluer le point
d’interception d’ordre 2 des circuits.

1IP2,; =IIP2+3dB (1.23)

Dans le cas du standard GSM par exemple, le récepteur doit étre capable de détecter le
signal utile 3 dB au dessus de la sensibilité¢ de référence, soit -99 dBm, en présence d’un
signal AM d’amplitude —31 dBm situ¢é a 6 MHz du signal utile. Ce signal AM peut
s’activer pendant la réception de trame, ce qui rend la suppression du signal
d’intermodulation ainsi généré par les techniques de conpensation de 1’offset DC inefficace
[7]. En négligeant les interférences dues au bruit de phase et au produit d’intermodulation
d’ordre trois et en considérant que le bruit thermique et le produit d’intermodulation
d’ordre deux DC contribuent chacun pour 50% dans le rapport signal sur bruit plus
interférence, le //P2;r estimé par la relation (1.19) est de 49 dBm. Le bloqueur a 3 MHz de
puissance —23 dBm quant a lui aussi impose un //P2;7r de 65 dBm. Cette valeur est trés
difficile a atteindre avec les circuits. L’utilisation des structures différentielles permet
d’améliorer le point d’interception d’ordre deux. Concernant le standard WLAN IEEE
802.11a, en considérant uniquement la contribution du bruit et du produit d’intermodulation
d’ordre deux (50% chacun), le rapport signal sur interférence serait de —31 dB afin de
garantir un taux d’erreur par trame de 10%. Dans ces conditions et pour un signal utile de —
62 dBm, le canal alterné de puissance —47 dBm impose, d’apres (1.19), un /IP2;7de —1 dB.
Ce qui correspondra a un /IP2 de —4 dB qui est une valeur relaxée. Dans cette évaluation, le
canal alterné est supposé €tre une sinusoide, or pratiquement ce canal est un signal multi-
porteuse OFDM. En tenant compte de ce caractére multi-porteuse, un //P2 de —3 dB est
suffisant pour assurer un TEB de 10% d’apres [8]
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Figure 1.10: Composante DC due a un bloqueur.

Si le bloqueur est a enveloppe variable (modulé en amplitude par exemple), la bande
passante en bande de base est le double de celle de I’enveloppe a cause du terme
quadratique dans (1.21).

1.1.2.4 Bruit de phase et mélange réciproque

Le bruit de phase transpose les canaux adjacents ainsi que les bloqueurs de bande et
hors-bande vers la méme fréquence FI a la sortie du mélangeur. Ce phénomeéne illustré par
la Figure 1.11 s’appelle le mélange réciproque (« reciprocal mixing »). Cette transposition
apparait comme une interférence dans la bande du signal utile et dégrade le rapport signal
sur bruit plus interférence a la sortie du mélangeur et donc du récepteur. Le bruit de phase
de Doscillateur local doit étre choisi de sorte que le rapport signal sur bruit plus interférence
a la sortie du mélangeur soit supérieur au rapport sur bruit minimal requis [9].

Bloqueur

Signal utile
C/1

Bloqueur
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T

L(D) LO

>
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f

Figure 1.11 : Mélange réciproque du bruit de phase avec un bloqueur.

En considérant le canal non bruyant, le bruit de phase de I’oscillateur local est estimé
simplement en tenant compte seulement de 1’interférence due au mélange réciproque. Cette
méthode d’estimation du bruit de phase est montrée dans la Figure 1.11. Le bruit de phase a
la fréquence f de la porteuse est supposée constant sur la bande d’intérét. La puissance du
signal utile a la sortie du mélangeur doit étre supérieure a la somme du rapport signal sur
bruit minimal requis et de la puissance de I’interférence produite par le mélange réciproque
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du bruit de phase de 1’oscillateur avec un bloqueur. Ceci se traduit mathématiquement par
la relation suivante :

P, (dBm)> Py, (dBm)+ L(f )(dBc / Hz)+1010og(B)+C/1 . (dB) (1.24)

P, et Pg; sont respectivement la puissance du signal utile et du signal bloqueur en dBm ou
dBv. L (f) est le bruit de phase de I’oscillateur local a la fréquence f de la porteuse en
dBc/Hz. C/ L, est le rapport signal sur interférence minimal en dB requis a la sortie du
mélangeur. L expression du bruit phase estimé est déduite de la relation (1.24) :

L(dBc/ Hz)< P,—P,, —C/I_, (dB)—10log(B) (1.25)

Dans le cas du GSM par exemple, le signal utile est de <99 dBm (3 dB au dessus de la
sensibilité¢ de référence), et les puissances des bloqueurs sont de —43 dBm, —33 dBm et —
23 dBm a 600 kHz, 1.6 MHz et 3 MHz de la porteuse respectivement (voir Figure 1.2). Le
bruit de phase estimé par (1.25) a 600 kHz, 1.6 MHz et 3 MHz est de —118, —128, et —
138 dBc/Hz respectivement. Dans le cas du standard WLAN 802.11a, le récepteur doit
démoduler le signal utile de niveau —62 dBm (3 dB au dessus de la sensibilit¢ de référence)
en présence du canal adjacent, a 20 MHz, de niveau —63 dB, et du canal alterné, a 40 MHz,
de niveau —47 dB. Le WLAN 802.11a ne spécifie pas les bloqueurs a plus de 40 MHz. Pour
s’assurer que le récepteur peut fonctionner dans un environnement réel, ’auteur de [2] a
suggéré de prendre en considération les bloqueurs spécifiés par le standard HiperLAN2
[10]. Ces bloqueurs sont situés a des fréquences de plus 50 MHz du canal utile et leur
niveau est de —30 dBm. D’apres 1’équation (1.25) et sachant que le rapport signal sur bruit
est de 28 dB, le bruit de phase a 20, 40 et 50 MHz est de —99, —115, et —132 dBc/Hz
respectivement. Cependant, dans le calcul précédent des bruits de phase, la contribution du
bruit thermique est ignorée. Comme le niveau du signal utile est de 3 dB au dessus de la
sensibilité (soit 62 dBm), alors le rapport signal sur bruit devient 31 dB. Afin que le rapport
signal sur bruit plus interférence soit de 28 dB pour assurer une détection correcte, le
rapport signal sur interférence ne doit pas excéder 31 dB (31 dB + 31 dB =28 dB) comme
le montre la Figure 1.12. En utilisant cette valeur dans 1’équation (1.25), le bruit de phase
estimé de ’oscillateur local pour le standard WLAN 802.11a est donné dans le Tableau 2.
En tenant compte du bruit thermique, le bruit de phase de 1’oscillateur local pour GSM peut
étre estimé de la méme maniere.

N — S —— X =0

C/(N+1) ci CIN

28 dB 31dB  |31dB
S U S — --- 90 dBm
.- ~93 dBm

Interférence due au
mélange réciproque

Figure 1.12 : Tllustration de I’estimation du bruit de phase dans le cas du standard IEEE 802.11a.
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GSM 802.11a
Fréquence | L (dBc/Hz) | Fréquence | L (dBc/Hz)
600 kHz —-118 20 MHz -102
1.6 MHz —131 40 MHz —118
3 MHz —141 50 MHz —135

Tableau 2 : Bruit de phase de 1’oscillateur local pour les standards GSM et 802.11a

Dans le cas du standard WLAN 802.11a, en prenant en considération que le bruit de
phase d’un oscillateur a une pente de —20 dB/dec, le bruit de phase a 1 MHz le plus
contraignant est fix¢é a —101 dBc/Hz par le bloqueur a 50 MHz. Il faut aussi tenir compte
des interférences dues aux non-linéarités. Ceci passe par la répartition de la contribution du
bruit, des non linéarités et du bruit de phase sur le bruit plus interférence global. Dans la
référence [11] qui traite un récepteur WCDMA, la contribution du bruit, sur le bruit plus
interférence global est reparti comme suit : bruit 50% (-3 dB), intermodulation d’ordre 3
15% (-8 dB), bloqueur CW 15% (-8 dB), bloqueur modulé 15% (-8 dB), et le bruit de
phase 5% (—13 dB). Les produits d’intermodulations d’ordre deux sont négligés. Une autre
répartition peut étre adoptée afin de limiter les contraintes sur un parametre donné.
Egalement, il faut considérer le caractére modulé des bloqueurs. Pour tenir compte de ce
dernier, une simulation systéme est souvent nécessaire.

En général, 1’oscillateur local est incorporé dans une boucle a verrouillage de phase qui
introduit des modes parasites. Ces modes parasites peuvent transposer des bloqueurs dans
la bande du signal utile a la sortie des mélangeurs et dégrader le rapport signal sur bruit du
récepteur. La relation (1.25) peut étre utilisée pour déterminer la puissance maximale des
modes parasites tolérée. Elle peut étre également de grande utilité pour contrdler les
positions de ces modes parasites ; autrement dit, éviter qu’un mode parasite transpose un
bloqueur de fort niveau.

1.2 Architectures des récepteurs

1.2.1 Récepteur superhétérodyne

Le schéma d’un récepteur superhétérodyne est donné sur la Figure 1.13. Le signal RF
issu de ’antenne est filtré par le filtre RF de présélection dont le rdle est de laisser passer
uniquement les signaux de la bande d’intérét. Le bloqueurs ou les signaux interférents hors
bande sont ainsi atténués au maximum possible. L’atténuation de ce filtre est cruciale vue
qu’elle se rajoute directement au facteur de bruit du récepteur entier. Donc, un compromis
est nécessaire pour atténuer suffisamment les bloqueurs hors bande et minimiser les pertes
dans la bande passante. Ce qui exige 1’emploi (utilisation) d’un filtre dont le facteur de
qualité est élevé. Généralement ce filtre est réalis€é par un filtre céramique pour les
fréquences supérieures a 2 GHz et un filtre a onde acoustique de surface SAW (Surface
Acoustic Wave) pour les bandes GSM. Le signal passe par la suite dans 1’amplificateur
faible bruit qui amplifie le signal et réduit ’influence du bruit des étages suivants sur le
facteur de bruit global du récepteur.
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Figure 1.13: Récepteur superhétérodyne.
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Le signal est ensuite transposé vers une fréquence intermédiaire fixe FI par I’intermédiaire
d’un mélangeur simple en accordant 1’oscillateur contr6lé en tension LO sur le canal désir¢.
Le signal parasite qui se trouve a une fréquence FI de 1’autre c6té de la fréquence LO,
appelé signal image, est aussi translaté a la méme FI (Figure 1.14). Ce qui rend ce signal
parasite inséparable du signal utile. Un filtre image est donc placé devant le mélangeur pour
atténuer ce signal image. Ce filtre sert aussi a supprimer le bruit a la sortie du LNA situé a
la fréquence image qui peut étre transposé dans le canal utile par le mélangeur. Ce filtre est
souvent en céramique ou SAW. Un compromis est fait sur le choix de la fréquence FI. Si
cette dernicre est ¢élevée, un filtre image moins sélectif peut suffire, mais le facteur de
qualité du filtre canal FI doit étre élevé. De 1’autre c6té, si la FI est basse, les contraintes sur
le filtre canal sont relaxées alors que la sélectivité des filtres RF et image doit étre ¢élevée.
Le filtre FI atténue les signaux hors canal désiré (canal adjacent et alterné) réduisant
considérablement les bloqueurs de bande et par conséquent relaxant les contraintes de
linéarité des étages suivants. Le filtrage canal est généralement réalisé par un ou plusieurs
filtres FI et des filtres en bande de base, analogique et/ou numérique. L’ampli FI a gain
variable réduit la dynamique des étages suivants. Le signal est ensuite transposé en bande
de base (DC) par le mélangeur en quadrature et I’oscillateur FI fixe. Plusieurs variantes de
cette topologie existent. En fait, aprés la premiére FI, le signal peut étre translaté a une
autre FI, au DC en utilisant un mélangeur en quadrature, ou peut étre échantillonné et
numérisé directement. Le signal est filtré par le filtre passe-bas et amplifié par ’ampli en
bande de base avant d’étre converti par le convertisseur analogique numérique (ADC).
L’ampli en bande de base est contr6lé en gain pour piloter le convertisseur analogique
numérique a la pleine échelle.
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Figure 1.14: Transposition du signal utile et du signal image vers la FI dans le récepteur superhétérodyne.

Cette architecture a aussi le probléme de la demi FI (Half-IF en anglais). En fait, un
signal interférant se trouvant a mi-distance entre le signal RF et LO produit un second
harmonique di a la distorsion d’ordre 2. Ce second harmonique est transposé¢ a la fréquence
FI par le second harmonique de I’oscillateur local. Si la FI est faible, le signal demi FI est
trés proche du signal RF et son élimination par le filtrage de présélection et d’image est
complexe. Un signal parasite a la fréquence FI passe vers les étages FI et son amplitude est
seulement atténuée par 1’isolation RF-FI du mélangeur et de la réjection de la FI par les
filtres en amont. Ainsi, vu les harmoniques et les fréquences parasites qui sont en jeu, cette
architecture nécessite une bonne planification dans le choix de la fréquence FI ou des
fréquences FI dans le cas d’un récepteur a double FI. La répartition du filtrage et de
I’amplification le long de la chaine de réception confére a cette architecture une bonne
sélectivité par rapport aux autres.

Le récepteur superhétérodyne se préte mal a I’intégration monolithique a cause des
différents filtres discrets a fort Q (Filtre de présélection, image, et FI). Une adaptation est
nécessaire en entrée et en sortiec pour ces filtres. Lors de la conception des cellules
d’adaptation, il faut prendre en considération les capacités et les selfs parasites liées aux
microsoudures (bonding), ce qui accroit la complexité de la conception. Des « buffers »
sont aussi nécessaires pour piloter ces filtres dont I’impédance d’entrée est faible. Ceci
augmente considérablement la consommation. Le filtre FI constitue aussi une limitation de
cette topologie pour un récepteur multi-mode. En effet, chaque standard a une largeur de
bande de canal donnée. Donc, il faut un filtre FI discret pour chacun. Ce qui augmente
considérablement la taille du systéme ainsi que son coft.

1.2.2 Récepteur a conversion directe

Le schéma bloc d’un récepteur a conversion directe ou homodyne est donné sur la
Figure 1.15. Ce récepteur est appelé aussi Zéro-FI. Aprés le filtrage de présélection et
I’amplification faible bruit, la bande enticre est translatée directement en bande de base DC
en utilisant un mélangeur en quadrature et un oscillateur contrélé en tension LO. Les
bloqueurs intra bande se trouvent ainsi en bande de base sans atténuation préalable, ce qui
exige une grande dynamique des étages en bande de base. Les gains du LNA et de
I’amplificateur de bande de base sont généralement réglables afin de réduire la dynamique
de ces étages. Le probleme de la fréquence image ne se pose plus et par conséquent le filtre
image discret n’est plus nécessaire. Néanmoins, dans quelques cas, un filtre aprés le LNA
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est indispensable ou du moins souhaitable pour réduire la puissance des bloqueurs et
relaxer la contrainte sur la dynamique et la linéarité des étages suivants [12]. Ce filtre
discret est un obstacle pour I’intégration compléte du récepteur.
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Figure 1.15 : Récepteur a conversion directe.

Le filtrage canal est réalisé en bande de base soit par des filtres passe-bas analogiques
intégrés ou numériques ou comme c’est généralement le cas, par la combinaison des deux.
Un amplificateur a gain variable (AGV) amplifie le signal afin de ramener le niveau du
signal le plus fort, en ’occurrence le bloqueur a la pleine échelle de convertisseur
analogique numérique. En général, le filtrage et ’amplification bande de base sont bien
répartis pour avoir de bonnes performances. Un filtre anti-repliement est utilisé avant le
convertisseur analogique numérique (CNA) pour limiter la dégradation du rapport signal
sur bruit. L’implémentation du filtrage canal en bande de base en analogique ou numérique
permet donc de réaliser des filtres programmables capables de couvrir différents standards.
Par conséquent, le récepteur a conversion directe offre 1’avantage en terme d’intégration et
la possibilité¢ d’adresser différents standards. En plus, il nécessite moins de composants que
le superhétérodyne. Pour plus de détail sur cette topologie voir [13] [14] [15].

Cette architecture posséde quelques inconvénients qui limitent ses performances. Le
premier est 1’offset DC qui apparait dans la bande du signal utile. Cet offset DC dégrade le
rapport signal sur bruit a la sortie du mélangeur et peut saturer le convertisseur analogique
numérique CAN ou les derniers étages de la bande de base corrompant ainsi le signal utile.
La Figure 1.16 illustre les mécanismes de couplage ou de fuites qui sont responsables de
I’offset DC a la sortie des mélangeurs. Le mélange du signal provenant de 1’oscillateur avec
une partie de lui méme qui se couple a ’entrée RF du mélangeur crée un offset DC.
Comme le signal couplé est dans la bande passante du filtre de présélection et de I’antenne,
il peut étre rayonné. Une partie de ce signal peut étre réfléchie par un objet en mouvement,
recu a nouveau par I’antenne, et s’auto-mélanger ainsi avec le signal LO pour générer une
tension offset DC variable dans le temps (offset DC dynamique). En plus, ce signal apparait
comme un bloqueur pour les autres récepteurs. Une bonne isolation inverse du LNA et des
mélangeurs est requise pour minimiser ces fuites. Un offset DC peut étre également crée
par I’auto-mélange d’une fuite d’un bloqueur de bande amplifi¢ par le LNA vers 1’entrée
LO du mélangeur (Figure 1.16). Un autre mécanisme de génération de la tension offset DC
est I’intermodulation d’ordre 2 dans le mélangeur et dans les blocs en bande de base [voir
sections 1.1.2.3 et 1.1.2.2].
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Figure 1.16 : couplage du signal LO et d’un bloqueur.

L’utilisation d’un oscillateur local opérant au double de la fréquence RF suivi d’une
division par deux permet de réduire I’offset DC. En outre, ceci permet de générer les deux
voies en phase I et en quadrature de phase Q nécessaires dans le récepteur a conversion
directe. L’offset DC a la sortie du mélangeur peut étre supprimé en bande de base en
utilisant un filtrage passe haut a la sortie des mélangeurs, tel qu’un couplage capacitif. Cette
méthode est utilisée lorsqu’il n’y a pas de risque de perte d’information. Il peut étre aussi
¢liminé par une contre réaction dans les blocs en bande de base [16] ou compensé par un
algorithme dans le DSP [17].

En plus des mécanismes cités précédemment, les blocs en bande de base créent un offset
DC di au non-appariement des composants. Le deuxiéme probléme de cette architecture est
le bruit 1/f ou bruit de flicker. En effet, le bruit de flicker se superpose directement au
signal utile et est transposé en DC. Ce dernier tend a étre important dans les technologies
CMOS.

Outre les problémes déja cités auparavant, ce récepteur est trés sensible a 1’appariement
des voies I et Q. Une légere différence de gain ou de phase entre les deux voies crée des
erreurs au niveau de I’information regue.

1.2.3 Récepteur a faible fréquence intermédiaire

L’architecture a faible fréquence intermédiaire pallie les problémes de la tension offset
DC et de bruit 1/f en utilisant une fréquence intermédiaire supérieure a zéro. Cette
architecture est aussi moins sensible a la distorsion d’intermodulation d’ordre deux que
celle a conversion directe. Généralement la FI est inférieure a la moitié¢ de la bande passante
du standard en question. Dans les standards de communication, le niveau des bloqueurs
augmente a fur et a mesure qu’on s’¢loigne du canal utile. Par conséquence, la FI est
généralement d’un a deux canaux du DC afin de minimiser la réjection nécessaire du signal
image. La réjection de ce signal image est généralement implantée dans le domaine digital.
La Figure 1.17, par exemple, montre une topologie a réjection d’image de type Weaver.
L’architecture a réjection d’image Hartley montrée dans la Figure 1.18 peut étre aussi
utilisée. La réjection d’image par la structure a multiplication complexe qui sera décrite
dans la section suivante est aussi utilisée [18]. Ces méthodes de réjection d’image peuvent
étre réalisées en analogique. Cependant, la réjection d’image dans le domaine analogique
est limitée a —45 dB a cause du non-appariement des voies I et Q. La réjection d’image dans
le domaine digital est meilleure qu’en analogique. Comme les signaux bloqueurs sont
toujours présents a la sortie du mélangeur en quadrature, les CANs dans le cas de la
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réjection digitale doivent avoir une dynamique ¢levée La réjection peut €tre également
implantée en analogique a 1’aide d’un filtre complexe [18]. Le récepteur a faible FI est
appropri¢ pour les standards ou les contraintes sur les canaux adjacents sont relachées.
C’est le cas du GSM, par exemple, ou la puissance du canal adjacent est seulement
supérieure de 9 dBm a celle du canal désiré. Pour une FI de 100 kHz, sachant que le rapport
signal sur bruit requis a P’entrée du détecteur est de 9 dB, une réjection de 30 dB est
largement suffisante.
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Figure 1.17: Récepteur faible FI a réjection d'image de type Weaver digital.
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Figure 1.18: Récepteur faible FI a réjection d’image de type Hartley.

Le non-appariement des voies I et Q est plus critique dans ce genre de récepteur que
dans le récepteur a conversion directe a cause de la réjection d’image. Du point de vue
intégration, ce récepteur est comparable au récepteur a conversion directe. Il offre une
alternative viable a ce dernier dans les applications ou la suppression de la tension offset
DC n’est pas possible.

1.2.4 Récepteur double conversion a FI large bande

Une autre architecture de récepteur intéressante de point du vue intégration et multimode
est la topologie a double conversion a fréquence intermédiaire large bande [19]. Son
schéma bloc est donné dans la Figure 1.19. La bande enticre est translatée vers la fréquence
intermédiaire par un mélangeur en quadrature en utilisant un oscillateur fixe. Un filtre passe
bas ou passe bande laisse passer tous les canaux de bande qui sont par la suite transposés en
bande de base en utilisant un oscillateur variable et deux mélangeurs en quadrature. Les
canaux adjacents et les bloqueurs de bande sont ¢liminés par un filtrage analogique et/ou
numérique en bande de base. Ceci confeére a cette topologie comme dans le cas du récepteur
a conversion directe la possibilité d’implanter un récepteur multi mode.
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Figure 1.19 : Récepteur a FI large bande.
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Dans cette architecture, comme le signal est transposé¢ a une FI différente de zéro, le
probléme du signal image resurgit. La réjection de ce dernier est faite en partie par le filtre
de présélection si la FI est suffisamment élevée et en partie par les six mélangeurs. La
réjection d’image dépend de 1’appariement du gain et de phase des voies I et Q [19] [20].
Elle est limitée a 60-65 dB [20]. Cette architecture ne souffre pas du probléeme li¢ a la
tension offset DC dynamique, étant donné que la fréquence LO est différente de la
fréquence RF. Cette architecture présente deux inconvénients. Le premier est le besoin
d’une plage de variation de fréquence relative élevée pour le second oscillateur local (LO
IF) qui sélectionne les canaux. En effet, cet oscillateur fonctionne a une fréquence FI plus
basse et a besoin d’une plage de variation assez conséquente pour sélectionner tous les
canaux. Le second est la dynamique élevée des deux mélangeurs en quadrature et des blocs
en bande de base qui doivent opérer en présence des bloqueurs de bande. Rappelons que
ces bloqueurs ne sont pas filtrés par le filtre FI. Cette architecture utilise plus de
composants que celle a conversion directe.

1.3 Architectures des émetteurs

1.3.1 Emetteur a conversion directe

Le schéma bloc d’un récepteur a conversion directe ou homodyne est montré¢ dans la
Figure 1.20. Avant d’étre convertis en signaux analogiques par les convertisseurs
numériques analogiques, les signaux bande de base I et Q sont mis en forme par un filtrage
digital afin de minimiser I’encombrement spectral et les interférences inter-symboles [21].
Ils sont ensuite lissés par un filtrage passe bas et transposés directement vers la RF par un
mélangeur en quadrature IQ et un oscillateur local réglable. Le filtre passe bande réduit les
interférences produites par I’opération du mélange et limite le spectre de signal de sortie.
Le signal est enfin amplifié par ’amplificateur de puissance et filtré¢ a nouveau. Ce dernier
filtrage, qui n’est pas montré dans la Figure 1.20 est implanté par filtre discret et sert a
réduire les émissions parasites et a réduire le plancher de bruit de I’émission. Ces signaux
parasites et le bruit large bande peuvent dégrader la sensibilité¢ et la sélectivité d’un
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récepteur proche. Ce bruit large bande et les émissions parasites sont régulées par les
standards de communication.
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Figure 1.20: Emetteur a conversion directe.

L’architecture a conversion directe a pour avantage principal 1’utilisation de moins de
composants. Par contre, elle souffre du « pulling » de 1’oscillateur local dii au couplage
important entre 1’applicateur de puissance et ce dernier. Le couplage du signal, modulé et
centré, a la fréquence LO de la sortie d’amplificateur de puissance a 1’oscillateur local
perturbe la pureté spectrale de LO. Afin de réduire ce « pulling », le signal LO est généré
par le mélange de deux signaux LO1 et LO2 (Figure 1.21). Le filtre passe bande qui suit
cette opération de mélange supprime ou réduit a un niveau négligeable les réponses
parasites du mélangeur (mLO1 + nLOZ2) notamment la fréquence image.
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Figure 1.21: Emetteur a conversion directe avec décalage de la fréquence LO.

1.3.2 Emetteur a double conversion

Une autre architecture qui permet de pallier le probléme de « pulling » de 1’oscillateur
local est I’architecture a double conversion ou hétérodyne montrée dans la Figure 1.22. En
effet, puisque les oscillateurs locaux et 1’amplificateur de puissance fonctionnent a des
fréquences différentes, le probléme de « pulling » ne subsiste plus. Dans cette architecture,
les signaux I et Q sont modulés en quadrature a la fréquence intermédiaire FI. Le signal FI
est filtré par un filtre passe bande pour supprimer ou réduire les harmoniques générées par
le mélangeur 1Q. Le signal est ensuite transposé vers le RF par un mélangeur et un second
oscillateur, et filtré a nouveau pour supprimer le signal image avant qu’il ne soit ramené au
niveau désiré par ’amplificateur de puissance. Comme le signal image a le méme niveau
que le signal utile a la sortie du mélangeur, le filtre passe bande qui suit est implémenté par
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un filtre discret. Le signal issu de ’amplificateur de puissance passe enfin dans un filtre
passe bande pour atténuer a un niveau acceptable le bruit large bande.
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Figure 1.22: Emetteur a double conversion.
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Un autre avantage de cette architecture par rapport a celle homodyne est un meilleur
appariement des voies I et Q. Ceci est li¢ au fait que la modulation 1Q est réalisée a une
fréquence inférieure (FI). Un bon appariement procure moins de diaphonie (cross-talk)
entre les deux trames I et Q.

1.3.3 Emetteur a PLL

Il existe plusieurs architectures basées sur la modulation d’une PLL [21]. La Figure 1.23
montre 1’'une de ces topologies ou la modulation est insérée au niveau de la fréquence de
référence de la PLL (« Offset-PLL »). L’avantage principal des émetteurs a PLL est leur
faible bruit large bande dans le spectre d’émission, ce qui permet de réduire les contraintes
pour le filtre de sortie ou complétement sa suppression. La suppression de ce filtre permet
de réduire le gain de 1’amplificateur de puissance et donc de la consommation par rapport
aux architectures précédentes. Ceci permet aussi d’intégrer complétement 1’émetteur. Ce
type d’émetteur est limité aux systémes utilisant une modulation a enveloppe constante
comme le GSM par exemple [21] [22].

O OO
Q@ — §_®._
()

Figure 1.23 : Emetteur a base de PLL.
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1.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les principales caractéristiques des récepteurs a
savoir la sensibilité et la sélectivité. L’influence des parameétres du récepteur tels que le
facteur de bruit, la linéarit¢ et le bruit de phase de 1’oscillateur local sur ces deux
caractéristiques a ét¢ montrée par des relations simples. Ces relations ont été utilisées pour
la détermination des parameétres de récepteur (NF, IIP3, IIP2, et bruit de phase) a partir des
spécifications des deux standards de communication GSM et WLAN IEEE 802.11a. Nous
avons ¢également présenté les architectures des récepteurs. Les avantages et les
inconvénients de chacune ont été largement commentés. Un apercu des différentes
architectures d’émetteur a été donné.
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Chapitre 2
Les résonateurs FBARs et leurs applications dans

les émetteurs-récepteurs

Dans ce chapitre, nous allons rappeler le principe de fonctionnement des résonateurs a
ondes acoustiques de volume BAW (Bulk Acoustic Wave) ainsi que leur modélisation.
Nous allons aussi présenter les deux types de résonateur SMR (Solidly Mounted Resonator)
et FBAR (Film Bulk Acoustic Wave Resonator) utilisés afin de limiter les pertes dans le
substrat de support. On évoquera I’influence des électrodes, de la membrane de support et
du réflecteur acoustique sur leurs performances. Leurs réalisations technologiques seront
abordées avec un accent particulier sur l’intégration en « above-IC » des résonateurs
FBAR. Les avantages de ces résonateurs en termes d’intégration et de miniaturisation par
rapport aux résonateurs diélectriques et a ondes acoustiques de surface SAW (Surface
Acoustic Wave) seront décrits. Les mesures de parametres de résonateurs seront également
présentées. Enfin, nous terminerons par montrer quelques exemples d’utilisation des
FBARSs « above-IC » dans les émetteurs et les récepteurs.

2.1 Résonateurs a ondes acoustiques de volume

2.1.1 Principe

Le résonateur BAW est constitué par une couche piézoélectrique prise en sandwich par
deux électrodes métalliques (Figure 2.1). Généralement, le matériau piézoélectrique est le
nitrure d’aluminium AIN, "oxyde de zinc (ZnO), ou plus rarement le PZT (Zirconate
titanate de plomb) [1]. Le signal électrique variable appliqué crée un champ électrique
longitudinal entre les deux électrodes qui induit une vibration acoustique longitudinale
graice a l’effet piézoélectrique. La vibration ou l’onde acoustique se produit lorsque
I’épaisseur d de la couche piézoélectrique est €gale a un multiple entier impair de la demi
longueur d’onde du signal électrique d’excitation comme le montre 1’équation suivante [2].

d=n—=nv"f @.1)

Ou A et f sont, respectivement, la longueur d’onde et la fréquence, v, est la vitesse de
propagation de 1’onde acoustique, et # est un nombre entier impair. Lorsque ce dernier est
¢gal a un, on a le mode fondamental.

Electrodes

[ y — 1

Couche piézoélectrique 9
(AN, ZnO) A

\ 4

| —_ T

Figure 2.1: Schéma de principe d’un résonateur BAW.
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L’équation (2.1) ci-dessus montre bien que 1’épaisseur du résonateur est proportionnelle
a la vitesse et inversement proportionnelle a la fréquence. Comme la vitesse de propagation
des ondes acoustiques dans ces matériaux est faible, les résonateurs sont de dimension
réduite. Pour avoir un ordre d’idée, prenant le cas de I’AIN dont la vitesse de propagation
est d’environ 11500 m/s, alors I’épaisseur est de 5.75 um a 290 nm pour des fréquences de
résonance allant de 1 a 20 GHz. Dans la pratique, 1’épaisseur est inférieure a ces valeurs car
il faut prendre en considération les électrodes et le support qui font chuter la fréquence de
résonance.

2.1.2 Modele électrique équivalent

Deux types de modéles sont utilisés pour la description des résonateurs a ondes
acoustiques de volume. Le premier est le modele de Masson [3, 4]. Ce modéle convient au
dimensionnement des résonateurs. Le second est le modele BVD (Buterworth-Van Dyke)
congu initialement pour des quartz. Vu sa simplicité, ce modele est généralement utilisé
dans la conception des filtres et oscillateurs. En négligeant les pertes dans le substrat de
support, le modéle BVD d’un résonateur BAW est donné dans la Figure 2.2. R représente
les pertes ohmiques dans les électrodes. C, et R, représentent la capacité parallele formée
par les électrodes et les pertes diélectriques dans le matériau piézoélectrique. R, L, et C,
représentent respectivement la résistance, I’inductance et la capacité acoustiques. Ce
modele est valable autour du mode fondamental et uniquement lorsque le rapport de la
largeur sur 1’épaisseur du résonateur est ¢levé. Pour tenir compte des autres harmoniques,
des chemins séries résonnant aux fréquences harmoniques doivent étre rajoutés avec le
chemin acoustique ( Ry, Ly, Cp).

C, R,
Figure 2.2: Modéle équivalent de Butterworth-Van Dyke modifi¢ d’un FBAR.
En considérant les ¢lectrodes d’épaisseur infinitésimale, les parameétres du modele BVD

dépendent uniquement des caractéristiques mécaniques et géométriques de la couche
piézoélectrique. Leurs expressions sont données par les relations suivantes [2] :

., A
C =——L-° 2.2
o= (2.2)

e, €

=_"1%r% 2.3

"8k pAwV, @3)
3

L ™ Va (2.4)

m= 3,2
8¢, 6,0,k A
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c =ik,2 c
2
T

m

8¢,6,Aw,
0 :3—Vk’2 (2.5)

73 a
Ou 4 est la surface du résonateur, & est la permittivité relative de la couche piézoélectrique,
&, est la permittivité diélectrique du vide, p est la densité du matériau piézoélectrique et

est la viscosité. @ est la fréquence angulaire. k est le coefficient de couplage dont
I’expression est :

{
k2= 2 fp ~7Z'2 fp_fs
‘o T4
tan ”(fSJ /s
2\ f,

Ou f; et £, sont, respectivement, les fréquences de résonance série et paralléle données par :

(2.6)

1
= 2.7
/s 274/L, C, @D
1 C,
o= = f [HZ_COJ (2.8)

Le coefficient de couplage est un facteur important des résonateurs. En effet, comme on le
constate dans 1’équation (2.6), il est directement proportionnel a la différence entre les
fréquences de résonance série et parallele. De plus, il est aussi proportionnel a la bande
passante relative du résonateur. Il nous renseigne directement sur la partie ou le résonateur
a un comportement inductif. Un coefficient de couplage ¢élevé permet de réaliser des filtres
a large bande passante. Aux fréquences inférieures a la fréquence de résonance série et
supérieures a la fréquence de résonance paralléle, le résonateur a un comportement capacitif
(Figure 2.3). Sous I’effet des électrodes, du substrat et de la qualité du film piézoélectrique,
le coefficient de couplage differe de celui du matériau volumique intrinseque. Ce
coefficient généralement appelé coefficient de couplage effectif peut étre estimé
expérimentalement en utilisant I’équation :

72'2 fp_fv

4 f,

k= (2.9)

Le coefficient de couplage des résonances harmoniques est donné par [2]:

2

k? k- (2.10)

t,n 2
n

On remarque d’apres la formule (2.10) qu’autour des harmoniques I’écart entre les
fréquences de résonances série et parallele est inversement proportionnel au carré de
I’harmonique. Il sera donc difficile de faire varier la fréquence d’un oscillateur congu
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autour d’un harmonique ¢levé. Un autre parametre du résonateur qui est trés important est
le facteur de qualité. Sans tenir compte des pertes ohmiques dans les électrodes et des
pertes di¢lectriques, les facteurs de qualité série et parallele sont identiques et leurs valeurs
sont :

QS — m — a p (2.11)

Plus généralement, le facteur de qualité peut étre déterminé par la relation suivante :

S, dsz

Qs 2 df

(2.12)

Le facteur de qualité¢ intrinseque dépend des propriétés du matériau piézoélectrique.
D’apres 1’équation (2.11), on voit bien qu’il est inversement proportionnel a la fréquence.
Les pertes acoustiques résultent non seulement des pertes visqueuses, mais également de la
diffraction aux interfaces piézoélectrique-¢lectrodes et des pertes dans les modes parasites.
Pratiquement, les facteurs de qualité série et parall¢le sont généralement différents a cause
des pertes ohmiques dans les €lectrodes et des pertes diélectriques. Les premicres ont une
influence sur le facteur de qualité série et les secondes sur le facteur de qualité parallele. Si
on prend en considération les pertes ohmiques dans les électrodes, 1’expression du facteur
de qualité série devient :

Im(Z)

Figure 2.3: Réactance d’un résonateur FBAR en fonction de la fréquence.

Un facteur de mérite FOM a été défini pour les résonateurs. Son expression est donnée
part:

0
FOM=f= k;fQ (2.14)

r
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C
C,=—2 2.15
C (2.15)

Ce facteur sert a comparer les performances de résonateurs. Les pertes d’insertion d’un
filtre construit a partir de résonateurs dépendent directement de ce facteur de mérite. Plus il
est ¢élevé moins les pertes d’insertion le sont. La raideur de la zone de transition augmente
aussi avec ce facteur de mérite [5]. Le rapport de capacité C, est trés important dans les
oscillateurs a résonateur. Un rapport élevé rend plus faible la sensibilité de la fréquence
d’oscillation par rapport a la variation d’une capacité de charge.

Pratiquement, les résonateurs BAW sont implémentés sur un substrat. Les électrodes ont
aussi une épaisseur non-négligeable. Il convient donc de minimiser leurs influences sur les
performances des résonateurs (fréquence de résonance et facteurs de qualité et de
couplage). Par exemple, le substrat doit étre isolé acoustiquement du résonateur pour
minimiser les pertes associées. Ces pertes acoustiques dans le substrat ont un effet non
négligeable sur le coefficient de couplage et le facteur de qualité. Les pertes acoustiques et
¢lectriques dans les électrodes devraient aussi étre optimisées afin d’avoir des facteurs de
qualité et de couplage élevés. Ces électrodes peuvent également réduire considérablement
les fréquences de résonances série et parallele. Il convient donc de garder une attention
particuliere lors de leur conception. La prise en considération du substrat et des pertes dans
les électrodes conduit au circuit équivalent BVD d’un résonateur BAW représenté sur la
Figure 2.4.

Lm Rm Cm
Rs; | E R
AAA
—M\V— WW—e

Electrode Elfeét;:LO?Z
supérieure A u
C, R,

|
|
AA
VW

Substrat

Figure 2.4: Modéle BVD d’un FBAR en tenant compte des parasites liés au substrat et aux électrodes.
2.1.3 Matériaux piézoélectriques et électrodes

2.1.3.1 Matériaux Piézoélectriques

On rencontre plusieurs matériaux ayant des propriétés piézoélectriques : AIN, ZnO,
PZT, CdS, LiNbOs, et KNbOs [6]. Le Tableau 1 montre les propriétés de certains de ces
¢léments souvent utilisés pour les résonateurs BAW radiofréquences. Les principales
caractéristiques sont les coefficients de couplage et de qualité du matériau. Le coefficient
de couplage détermine directement la bande passante et les pertes d’insertion des filtres

\

ainsi que la sensibilité de la fréquence d’un oscillateur a résonateur par rapport a la
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variation d’une capacité de charge. Le facteur de qualité détermine les pertes d’insertion et
la raideur de la bande de transition dans les filtres ainsi que le bruit de phase dans les
oscillateurs. Nous reviendrons sur ces points dans les chapitres suivants. En terme de bande
passante, le PZT a le coefficient de couplage le plus élevé, mais son facteur de qualité est
médiocre. De plus, il n’est pas compatible avec la technologie CMOS [7]. Le nitrure
d’aluminium a des pertes acoustiques intrinseques faibles et donc un facteur de qualité
meilleur que I’oxyde de zinc et le PZT. Il faut rajouter aussi le fait que sa vitesse de dépot
est aussi plus ¢élevée [7]. Ce qui est un critére important pour la fabrication en masse.

Propriétés AIN ZnO PZT
Densité volumique (kg/m’) 3260 5665 7550
Vitesse acoustique (m/s) 11550 6080 4000-6000
Coefficient de couplage k* (%) 6.5 7.5 8-15
Pertes acoustiques (dB/um) @ 1GHz ~5 8.3 400-2100
Facteur de qualité Q 2000 >1000 22-125
Impédance acoustiques (107 kg/m’s) 3.7
Permittivité relative ¢, 9.5 7.5 80-400
Résistivité (Q.cm) 10" 10 10°
TCF (ppm/K) -25 —60 -108
Conductivité thermique (W/K.m) 200

Tableau 1: Propriétés acoustique et électriques des quelques matériaux piézoélectriques.

Les autres propriétés telles que la vitesse acoustique, la permittivité, les pertes
diélectriques, la résistivité, la stabilité chimique et enfin la compatibilité avec les procédés
de fabrication microélectronique (CMOS et BICMOS) sont aussi d’une grande importance
des que I’intégration avec d’autres circuits silicium est envisagée. Des vitesses acoustiques
¢levées sont désirables pour les résonateurs destinés aux fréquences supérieures a 5 GHz.
En effet, comme 1’épaisseur de la couche piézoélectrique est proportionnelle a la vitesse
acoustique et inversement proportionnelle a la fréquence (voir équation (2.1)), I’épaisseur
de la couche piézoélectrique sera moins fine pour un matériau a forte vitesse acoustique.
Rappelons déja qu’a 5 GHz, I’épaisseur du film piézoélectrique n’est que de quelques
centaines de nanometres. Le dépot d’une couche moins fine est beaucoup plus facile a
contrdler que celle d’une couche fine, d’ou une meilleure précision sur la fréquence de
résonance. De plus, les propriétés piézoélectriques du film tendent a se détériorer pour des
épaisseurs trés minces [8]. Les pertes par conduction sont faibles pour un matériau a forte
résistivité. De faibles pertes diélectriques sont souhaitables afin d’avoir un facteur de
qualité parallele élevé. Le nitrure d’aluminium AIN a une résistivité trés élevée et des
pertes diélectriques faibles, ce qui donne un facteur de qualité paralléle élevé. 11 possede
une bonne conductivité thermique ce qui lui permet d’évacuer facilement la chaleur et donc
de pouvoir traiter des puissances conséquentes. Les filtres discrets sont, en général, congus
pour avoir une impédance en entrée et sortie de 50 Q. Une telle valeur d’impédance exige
une capacité parallele C, faible. D’apres I’expression de C, donnée par 1’équation (2.2) et
comme 1’épaisseur d est faible a des fréquences supérieure a 5 GHz, il est approprié¢ d’avoir
une permittivité peu ¢élevée afin de maximiser la surface 4 du résonateur. Un rapport faible
largeur ou surface sur épaisseur du résonateur provoque des modes latéraux parasites. Le
coefficient thermique de I’AIN est de —25 ppm/°C inférieur a celui du ZnO qui est de
—60 ppm/°C, ce qui lui confére moins de sensibilité sur sa fréquence de résonance par
rapport a la température. L’AIN est compatible avec la technologie CMOS, alors que le
ZnO I’est peu car le zinc introduit des pieges profonds dans le silicium.
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Une vitesse acoustique élevée, de faibles pertes acoustiques et un facteur de couplage
acceptable font de I’AIN un matériau de choix pour les résonateurs BAW et plus
particulierement ceux fonctionnant a 5 GHz et plus. Sa compatibilité avec la technologie
CMOS font de lui le meilleur matériau pour I’intégration en « above-IC ». Le film AIN
peut étre élaboré sur différentes types d’électrodes (Al, Ti, Pt, Mo, Au). Il peut étre déposé
par dépdt chimique en phase vapeur (CVD) [9], MOCVD (metal-organic CVD) [10],
épitaxie par jet moléculaire (MBE), et pulvérisation (RF, magnétron, DC pulsé).
L’orientation du film doit étre selon 1’axe <002> pour avoir de bonnes propriétés
piézoélectriques. En effet, la qualité et ’orientation du film sont d’une importance capitale
pour le coefficient de couplage. Un coefficient de couplage sera faible pour un film mal
orienté et de moindre qualité. Une corrélation existe entre la désorientation et le facteur de
couplage [11, 12]. La désorientation doit étre inférieure a 3,5° pour avoir un bon facteur de
couplage. L’orientation dépend largement du substrat de départ (Platine, Molybdéne, SiO,)
sur lequel le film est élaboré [13].

2.1.3.2 Electrodes

L’¢lectrode inférieure doit offrir la possibilité d’accroitre une couche piézoélectrique de
trées bonne qualité. A cet égard, la qualité et le type de 1’¢lectrode inférieure sont trés
importants. En effet, ils sont déterminants pour la qualité et 1’orientation de la couche
piézoélectrique [14]. De plus, elle doit présenter une résistivité faible aux fréquences de
travail afin de minimiser les pertes ohmiques et ainsi ne pas dégrader le facteur de qualité.
Parmi les matériaux utilisés comme ¢lectrode, on trouve I’aluminium (Al), molybdéne
(Mo), platine (Pt), cuivre (Cu), or (Au), Cr (Chrome), et ruthénium (Ru). Le Tableau 2
résume les propriétés de certains d’entre eux. Les valeurs données de la résistivité sont
celles des matériaux volumiques. Pour les films minces utilisés pratiquement dans les
BAW, les résistivités sont largement plus élevées. En général, la résistivit¢ d’un film
augmente lorsque son épaisseur diminue. La densité volumique, la vitesse, et le facteur de
qualité (pertes acoustiques) sont aussi importants pour le choix de I’électrode. Concernant
la densité, un matériau de densité élevée charge un peu plus le résonateur qu’un matériau de
faible densité pour une méme épaisseur. Le chargement du résonateur réduit sa fréquence
de résonance et en fonction de la densité, la sensibilit¢ de la fréquence par rapport a
I’épaisseur de I’¢lectrode differe. D une densité faible résultera une sensibilité faible, ce qui
permet de déposer une couche épaisse sans avoir beaucoup d’influence sur la fréquence de
résonance. Une couche épaisse est plus facile a contrdler lors du dépdt et présente une
résistivité plus faible qu’une couche moins épaisse. Comme pour la couche piézoélectrique,
une vitesse acoustique €levée est aussi souhaitée pour les électrodes. Ceci est notamment
vrai pour les résonateurs destinés aux fréquences ¢élevées (5 GHz et plus). En effet, avec des
matériaux ayant des vitesses élevées, des couches assez €paisses peuvent étre réalisées sans
faire chuter la fréquence de résonance. Les ¢lectrodes doivent présenter des pertes
acoustiques faibles (facteur de qualité élevé) pour ne pas dégrader le facteur de qualité
intrinseque du résonateur. L’or par exemple, malgré sa faible résistivité, n’est pas utilisé a
cause de ses pertes et de sa faible vitesse acoustique. L’impédance acoustique de 1’électrode
doit étre plus grande que celle du matériau piézoélectrique [14]. Vu leurs impédances
acoustiques ¢élevées et leurs faibles pertes acoustiques, densités et résistivités, le Molybdéne
et Ruthénium sont des matériaux qui conviennent mieux pour les résonateurs 5 GHz et au
dela.
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Propriétés Al Au Mo Pt W Ti Ru
Densité (kg/m’) 2700 | 19320 | 10220 21450 | 19300 | 4540 | 12370
Vitesse acoustique (m/s) 6490 | 3361 | 6408 4230 | 5231 7100
Facteur de qualité 500 300 200
Impédance acoustique (107 kg/m’s) 1.75 | 6.55 | 656 9.09 | 9.78
Résistivité (uQ.cm) 2.65 | 235 | 534 10.6 5.4 42 7.5

Tableau 2 : Propriétés de quelques matériaux utilisés comme électrode dans les résonateurs BAW.

En conclusion, sur les électrodes, on peut dire qu’en plus du choix du matériau, I’épaisseur
des électrodes doit étre optimisée afin d’obtenir des résonateurs de bonnes caractéristiques
(facteur de couplage suffisant, facteur de qualit¢ élevé, et fréquence de résonance
souhaitée) [14, 15, 16, 17].

2.1.4 Types de résonateurs a ondes acoustiques de volume

Comme on I’a vu précédemment, il est trés important de confiner les vibrations
acoustiques dans le résonateur afin d’avoir un coefficient de coulage proche du coefficient
intrinséque du matériau piézoélectrique et un facteur de qualité le plus élevé possible. Pour
effectuer cette isolation ou minimiser les pertes, deux techniques ont été développées. La
premiére consiste a isoler le résonateur du substrat par un réflecteur acoustique de Bragg.
Les résonateurs utilisant cette technique d’isolation sont appelés résonateurs a réflecteur
acoustique SMR (Solidly Mounted Resonator) [18]. La deuxiéme consiste a séparer le
résonateur du substrat par de I’air. Les résonateurs réalisés par cette deuxieme technique
sont appelés FBAR (Film Bulk Acoustic Wave Resonator) [18].

2.1.4.1 Résonateur a réflecteur acoustique : SMR

Dans les résonateurs SMR, le réflecteur acoustique consiste en une alternance de deux
couches d’épaisseur quart d’onde chacune et de faible et haute impédances respectivement
(Figure 2.5) [19, 7]. Généralement, ces couches de faible et haute impédance sont réalisés
par des paires SiO,/AIN [20] ou SiO/W(Tungsteéne) [21]. C’est la couche de faible
impédance Si0O; et non celle de haute impédance (AIN ou W) qui doit €tre juste au-dessous
du résonateur pour avoir un facteur de couplage élevé. Le rapport d’impédance est
important étant donné qu’il détermine le nombre de paires nécessaires pour avoir un bon
confinement de 1’onde acoustique. Plus ce rapport est élevé, moins 1’est le nombre de paires
qui seront nécessaires. Par conséquent, moins d’énergie est emmagasinée dans le réflecteur
d’ou un meilleur facteur de couplage. En outre, il y aura moins de pertes dans le réflecteur,
ce qui permet d’avoir un meilleur facteur de qualité. Pour les matériaux W et SiO,, le
rapport d’impédance est d’environ 7. Deux paires de ces deux couches ont suffit pour
obtenir un réflecteur avec une réflexion de 99.98 % dans la bande PCS [22]. Ce rapport
d’impédance est plus faible dans la paire AIN/SiO; et est de I’ordre de 2,8 ce qui demande
plus de paires que dans le cas W/SiO, pour réaliser un réflecteur. Les épaisseurs de couches
du réflecteur influencent aussi la fréquence de résonance qui diminue lorsque ces épaisseurs
augmentent [23]. La sensibilité de la fréquence par rapport aux variations d’épaisseur de
couche est d’autant plus élevée que cette derniére est proche du résonateur [23, 24].
Autrement dit, les couches qui se trouvent juste sous le résonateur ont beaucoup d’influence
alors que les derniéres couches ont moins d’influence voire une influence compleétement
négligeable. Par conséquent, il y a lieu d’en tenir compte lors du dimensionnement des
résonateurs. De la méme fagon, le nombre de paires ainsi que le rapport d’impédance des
matériaux du réflecteur déterminent la bande passante du coefficient de réflexion, et donc
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celle du résonateur. La déviation de I’épaisseur des couches de A/4 influence le coefficient
de couplage et la fréquence de résonance du résonateur [25]. Cependant, cette déviation
n’est pas aussi cruciale que la variation de la densité et des contraintes de ces couches [25].
Des filtres SMR discrets sont actuellement introduits sur le marché par Infineon [26],
Philips [27] et Epcos [28]. L utilisation de SiO; qui a un coefficient de température positif
permet de compenser les coefficients de température négatifs du matériau piézoélectrique et
de I’autre matériau (AIN, W) du réflecteur.

Les coefficients de couplage et de qualité d’'un SMR sont inférieurs a celui d’'un FBAR.
Ceci est dii a la fraction de 1’énergie piégée dans les couches du réflecteur les plus proches
de la couche piézoélectrique [5]. Néanmoins les SMR sont plus robustes et peuvent étre
maniés plus facilement lors de 1’assemblage. Le SMR évacue plus facilement la chaleur via
le réflecteur vers le substrat. [29]. Par conséquent, le SMR peut traiter des puissances plus
¢levées que le résonateur FBAR.

Couche piézoélectrique>Electrodes

. . . A
Faible impedance LE} Pefloctour
Haute impédance ; acoustique

Substrat

Figure 2.5: Résonateur a réflecteur acoustique de Bragg.

2.1.4.2 Résonateurs FBAR

Les résonateurs FBAR quant a eux s’affranchissent des pertes acoustiques dans le
substrat par la réalisation de I’empilement résonateur (Electrode-Piézoélectrique-Electrode)
sur une membrane séparée du substrat par de I’air. La membrane peut étre réalisée par
micro usinage de volume ou de surface comme 1’illustre les Figure 2.6 et 7 respectivement.
Dans le cas de micro usinage de volume, la membrane de support est réalisée en gravant
par la face arriere le substrat. Cette technique nécessite 1’utilisation d’une couche d’arrét
pour la gravure face arriére. Cette gravure se fait par gravure humide (KOH) ou séche
(Deep Reactive Ion Etching). La couche d’arrét peut étre gardée comme support ou
¢liminée par gravure a la fin du process et I’empilement résonateur (électrode-
piézoélectrique-€lectrode) se trouve ainsi posé sur le substrat par le biais de son électrode
inférieure. [30]. Le silicium dopé P", ’oxyde de silicium (SiO,), et le nitrure de silicium
(SiN) sont parmi les matériaux utilisés comme couche d’arrét [31]. Le micro-usinage de
volume peut fragiliser le substrat si le nombre de résonateurs sur la plaquette est élevé. Ceci
et la gravure face arriere rendent ce type de FBAR peu compatible avec I’intégration en
« above-IC » avec des circuits CMOS. De plus, un alignement double face (face avant et
face arricre) est nécessaire pour 1’intégration de ce type de résonateur avec d’autres circuits
intégreés.
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Mem‘t{ane Couche piéznélectnque>lélectmdes
_‘i —
Substrat

Figure 2.6: Résonateur FBAR a micro-usinage de volume.

Membrane  Couche piézuélectnque>lélectmdes

Substrat

Figure 2.7: Résonateur FBAR a micro-usinage de surface.

La membrane joue un role trés important, elle influence directement les caractéristiques
du résonateur [32]. Les fréquences de résonance série et parallele diminuent lorsque
I’épaisseur de la membrane augmente [30]. Le coefficient de couplage et le facteur de
qualité varient également avec 1’épaisseur de la membrane Par conséquent, il est nécessaire
de I’optimiser afin d’avoir de bons coefficients de couplage et de qualité [30].

Le deuxiéme type de FBAR consiste a réaliser une membrane sur laquelle est déposé le
résonateur. Son principe de réalisation est basé sur le dépdt de la membrane et de
I’empilement électrode-piézoélectrique-électrode sur une couche sacrificielle qui est
enlevée par gravure une fois le process terminé. La fréquence de résonance de résonateurs
destinés aux bras paralléles de filtres est généralement ajustée par le dépdt d’une couche
supplémentaire d’oxyde sur I’¢lectrode supérieure. L’ajustement de la fréquence de
résonance peut se faire aussi par le «lift-off» sur 1’¢électrode supérieure. Il est
indispensable de contrdler les contraintes de la membrane lors de la réalisation. Des filtres
duplexeurs discrets a résonateur FBAR sont commercialisés depuis 2001 par Agilent
Technology [33]. C’est cette approche qui a été choisie pour I'intégration « above-IC »
dans le cadre du contrat MARTINA. La Figure 2.8 montre 1’image obtenue par microscopie
¢lectronique a balayage d’un résonateur 5 GHz réalisé dans le cadre de ce projet.

Comme il a été mentionné auparavant, les FBAR ont des coefficients de couplage et de
qualité plus €levés que les SMR. Deux caractéristiques essentielles qui sont déterminantes
pour les performances des filtres et des oscillateurs. De plus, ils nécessitent moins
d’empilement de couche. Cependant, ils exhibent des modes latéraux parasites qui peuvent
détériorer les pertes d’insertion dans la bande passante des filtres. Pour diminuer ou limiter
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ces modes parasites, les FBARs doivent étre « apodisés » [34] et les ratios dimensions
latérales sur épaisseur du résonateur doivent étre élevés. « Apodiser » les résonateurs
consiste a garder toujours deux cotés opposés du résonateur non paralleles afin de
contribuer a la suppression des modes latéraux.

membrane

T

Figure 2.8: Image microscopie ¢électronique a balayage d’un résonateur FBAR.

2.1.5 Avantage des filtres a ondes acoustiques de volume

Les résonateurs BAW sont moins volumineux que les filtres céramiques classiques. En
effet, la vitesse acoustique dans les matériaux piézoélectriques est tres inférieure a la vitesse
de propagation des ondes électromagnétiques et comme la dimension du résonateur est
directement proportionnelle a la vitesse des ondes, alors les résonateurs BAW sont de
dimension plus réduite et de I’ordre du rapport de la vitesse de 1’onde électromagnétique
sur celle de ’onde acoustique. Les BAW supportent également plus de puissance que les
résonateurs SAW a des fréquences ¢élevées. Des résonateurs FBARs allant jusqu’a 16 GHz
peuvent étre réalisés. Ils peuvent gérer des puissances importantes qui peuvent aller jusqu'a
4 W. Contrairement aux résonateurs a ondes acoustiques de surface qui nécessitent un
substrat spécifique, ceux a ondes acoustiques de volume peuvent étre réalisés sur plusieurs
types de substrats tels que le verre, GaAs [35], saphir [9] et surtout le silicium, le rendant
ainsi potentiellement compatible avec les étapes technologiques habituelles de réalisation
de circuits intégrés CMOS et BiCMOS. IIs peuvent étre directement intégrés sur des
circuits actifs RF permettant ainsi 1’intégration de tout ou une partie de la chaine d’émission
et de réception. Par rapport aux SAW, les BAW sont moins sensibles aux contaminations
de surface et sont plus robustes aux décharges ¢lectrostatiques. Ainsi, vu leurs
caractéristiques, les FBARs ouvrent la voie a la réalisation de filtres RF miniatures de
bonnes performances (faibles pertes d’insertion, rejection élevée, flanc de transition raide)
ainsi que des oscillateurs a faible bruit de phase et a faible consommation. Ce qui se traduit
au final par des systémes portables miniatures, faible consommation, donc plus autonomes.

2.2 Résonateurs FBARS en « above-IC »

Les ¢léments passifs intégrés sur des substrats faiblement résistifs de type BICMOS et
pire encore CMOS, tels que les capacités et les inductances, présentent des facteurs de
qualité¢ médiocres. En effet, di aux pertes dans le substrat et aux interconnexions, le facteur
de qualit¢ des inductances et capacités intégrées sur silicium ne peut que rester faible.
Différentes approches sont suivies pour y remédier. La premicre consiste a réaliser les
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¢léments passifs sur des substrats différents et a les regrouper par la suite sur un substrat
support ou a réaliser les passifs sur un substrat sur lequel sont reportés les circuits intégrés.
Cette approche est appelée systéme en boitier « SiP » (System-in-Package). Un exemple
d’un tel systeme SiP est I’émetteur-récepteur pour application réseau local sans fil (WLAN)
IEEE 802.11g de Philips [36]. Dans le papier [37] un front end (téte de réception) basé sur
un systéme en boitier pour le standard IEEE 802.11a a été aussi présenté. L autre approche
consiste a développer les éléments passifs directement sur le substrat du circuit intégre,
mais sans en détériorer ces performances par un procédé appelé intégration « above-1C ».
Dans le papier [38], I’intégration en « above-IC » d’une inductance avec un oscillateur
CMOS est décrite. Toutefois, les facteurs de qualités obtenus sont toujours insuffisants pour
la réalisation des filtres RF qui nécessitent une forte sélectivité et des pertes d’insertion
faibles. Les FBAR présentés dans les sections précédentes ont des facteurs de qualité
¢levés, sont miniatures et se prétent a I’intégration en « above-IC » dans leurs deux
configurations : SMR et FBAR. L’intégration d’un résonateur FBAR a micro usinage de
volume avec des transistors bipolaires remonte a 1987 [39]. Un filtre a résonateurs FBAR a
micro usinage de volume a été intégré avec un amplificateur HBT sur un substrat GaAs
[40]. Comme il a ét¢ mentionné auparavant, ce type de micro-usinage fragilise la plaquette.
De plus, il nécessite un temps de gravure élevé si un usinage non-isotrope est recherché.
Plus récemment un filtre a résonateur SMR avait ét¢ intégré avec un amplificateur faible
bruit [41]. On a vu que les FBAR a micro-usinage de surface ont des facteurs de couplage
et de qualité plus élevé que les SMR et par conséquent, on peut s’attendre a de meilleures
performances des circuits réalisés. Contrairement aux FBAR a micro-usinage de volume,
ceux a micro usinage de surface ne fragilisent pas les plaquettes et n’ont pas besoin d’un
alignement double face. Un FBAR ZnO intégré sur la méme puce avec des transistors
bipolaires pour implémenter un oscillateur 400 MHz est présenté¢ dans [42]. Cependant,
nous avons vu dans les sections précédentes que le ZnO peut introduire des pieges dans le
silicium et il est moins intéressant aux fréquences €levées que 1I’AIN. Dans le cadre du
projet européen Martina, nous nous sommes intéressés a 1’intégration en « above-IC » des
FBAR AIN a micro usinage de surface avec des circuits BICMOS SiGe.

Le projet Martina (Monolithic Above IC Resonator technology for Integrated Novel
Architectures in mobile and wireless communication) a pour I’objectif de développer une
technologie FBAR a base de I’AIN en utilisant le micro-usinage de surface, de valider
I’intégration « above IC » des FBAR en montrant la compatibilit¢ avec la technologie
BiCMOS SiGe, et enfin d’implémenter des fonctions pour les applications WCDMA
2 GHz et WLAN 5 GHz afin de montrer ’intérét de la technologie FBAR « Above-IC »
dans les futures systémes de communications. Nos travaux s’inscrivent dans la dernicre
partie et particulicrement la conception de fonctions WLAN. L’autre volet concernant les
fonctions WCDMA a été traité par les autres partenaires [43].

2.2.1 Réalisation technologique

Le procédé « above-IC » a été effectué conjointement par le CEA-LETI et le CSEM. Le
post traitement « above-IC » des résonateurs FBARs commence apres la réalisation
compléete du procedé BiCMOS jusqu'a la passivation, mais sans 1’ouverture du nitrure pour
les pads (Figure 2.9). Comme dans la technologie 0.35um BiCMOS SiGe d’AMI
Semiconductor le dernier de niveau de métal (métal niveau 4) n’est pas planarisé, une
couche épaisse d’oxyde a ét¢ déposée sur la passivation et aplanie par polissage chimico-
mécanique CMP (Chemical Mechanical Polishing) afin d’obtenir une surface plane pour le
process FBAR (Figure 2.10). Ce dernier nécessite dix masques et les étapes suivies sont

44



Chapitre 2 : Applications des FBAR dans les émetteurs-récepteurs

données en annexe [44]. La Figure 2.11 montre une vue en coupe d’un résonateur FBAR
« above-IC ».

Passivation

BiCMOS wafer

Figure 2.9: Substrat BICMOS de départ.

S0,

BICMOS wafer Padsivation

Figure 2.10: Dépot de couche d’oxyde et polissage CMP.

Air gap Load

BiCMOS wafer

FBAR

Figure 2.11 : Vue en coupe d’un résonateur FBAR.

La Figure 2.12 montre le dessin de masque d’un résonateur non chargé utilisé dans les
filtres qui feront I’objet du prochain chapitre. Ce résonateur occupe une surface de
150x280pum® 11 est réalisé séparément afin de le mesurer et de vérifier son bon

fonctionnement.
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Figure 2.12: Dessin de masque du résonateur FBAR « above-IC ».
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2.2.2 Caractérisation

Pour extraire expérimentalement les caractéristiques des résonateurs, les parametres
S ont été mesurés sous pointes avec un analyseur de réseaux. La Figure 2.13 montre les
photographies des résonateurs un et deux ports.

Figure 2.13: photographie d’un résonateur 5 GHz (a) 1 port et (b) 2 ports.

Dans la Figure 2.14, nous avons reporté I’impédance mesurée de I'un des résonateurs « un
port ». Les résonances notées (1) et (3) sur la Figure 2.14 correspondent aux modes
fondamental et d’ordre 3 (harmonique 3). La résonance parasite notée (2) qui apparait a
11 GHz est due certainement au film pié¢zoélectrique d’environ 0,535um d’épaisseur. Les
fréquences de résonance série et parallele du mode fondamental sont de 5,60 et 5,75 GHz
respectivement. Elles sont supérieures aux valeurs visées qui sont 5,25 et 5,40 GHz. En
utilisant 1’équation (2.9) le coefficient de couplage est estimé a 6,45%. Les facteurs de
qualités série et paralléle sont estimés a 250 et 450, respectivement.
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Figure 2.14: impédance d’un résonateur un port.
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Les Tableau 3 et 4 résument les performances mesurées des résonateurs « deux ports »
chargés et non chargés. Les fréquences de résonances série et parallele moyennes des
résonateurs non chargés sont de 5,54 et 5,70 GHz respectivement. Pour les résonateurs
chargés, ces fréquences de résonance sont respectivement de 5,33 et 5,48 GHz. Les facteurs
de qualités série et paralléle sont extraits par 1’évaluation de la dérivé de la phase
d’admittance (équation (2.12)). Leurs valeurs moyennes sont respectivement de 294 et 341
pour les résonateurs non chargés et de 370 et 328 pour les résonateurs chargés. Les
coefficients de couplage moyens des résonateurs chargés et non chargés sont quasiment
identiques (6,7%).

Fréquence de Fréquence de Coefficient de Q Q
résonance série résonance parallele couplage série parallele
moyenne 5,54174E+09 5,70024E+09 6,67% 294 341
ecart type 1,45518E+08 1,54546E+08 0,22% 55 115
minimum 5,32563E+09 5,46456E+09 6,12% 185 113
maximum 5,86285E+09 6,04094E+09 7,09% 396 553
Tableau 3: caractéristiques mesurées des résonateurs « deux ports » non chargés.
Fréquence de Fréquence de Coefficient de Q Q
résonance série résonance paralléle couplage série paralléle
moyenne 5,33152E+09 5,48481E+09 6,70% 370 328
¢cart type 1,39595E+08 1,49212E+08 0,29% 26 116
minimum 5,12635E+09 5,25461E+09 5,88% 319 88
maximum 5,65756E+09 5,83144E+09 7,24% 434 580

Tableau 4: caractéristiques mesurées des résonateurs « deux ports » chargés.

2.3 FBAR « above-IC » dans les émetteurs-récepteurs

Les résonateurs sont utilisés dans les filtres et les oscillateurs qui sont des fonctions trés
importantes dans les émetteurs et les récepteurs. Ces deux fonctions sont déterminantes par
exemple pour la sélectivité du récepteur. Rappelons comme cela a été expliqué au chapitre
précédent que le filtrage sert a rejeter a un niveau acceptable les signaux bloqueurs hors
bande pour réduire les contraintes en linéarité sur les étages suivants. Les filtres FBAR
peuvent étre utilisés comme filtre RF de présélection dans toutes les architectures de
récepteur. Ils peuvent étre aussi utilisés comme filtre image dans un récepteur
superhétérodyne. De facon similaire, ils peuvent étre utilisés dans le filtrage RF des
émetteurs. L’intégration en « above-IC » de ces filtres permet de réaliser des émetteurs et
des récepteurs totalement intégrés. Elle permet alors de supprimer les circuits d’adaptation
d’impédance reliant habituellement le LNA en entrée et en sortie vers les filtres discrets
réduisant ainsi la taille et la consommation du systéme dans sa globalité. En réduisant la
consommation et la taille, des fonctionnalités supplémentaires peuvent alors étre rajoutées
au systéme. Avec l’intégration « above-IC » des FBAR, une voie s’est ouverte pour
I’intégration compléte de la chaine d’émission et de réception. La Figure 2.15 montre un
schéma bloc d’un éventuel futur émetteur-récepteur a conversion directe, complétement
intégré (systéme sur puce ou SoC pour « System on Chip »). Mais avant d’arriver a cet
exploit, ces FBAR « above-IC » peuvent étre utilisés de fagon isolée dans le filtrage de
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présélection et post LNA, la distribution du gain et filtrage, les modules front end (FEM), et
les boucles a verrouillage de phase.
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Figure 2.15: Schéma bloc d’un récepteur complétement intégré.

Dans le cas du récepteur superhétérodyne, par exemple, les filtres de présélection et image
peuvent étre intégrés directement avec le LNA et le mélangeur comme le montre la Figure
2.16. Ceci permet de supprimer non seulement les circuits d’adaptation utilisés a I’entrée et
a la sortie du LNA, mais aussi les parasites et la modélisation associés aux micros soudures
réduisant ainsi considérablement le temps de développement.

Filtre de
présélection Filtre image Mélangeur
A w 4| RE Fl
e o

LO

Figure 2.16: Intégration « above-IC » des filtres de présélection et image avec
le LNA et le mélangeur dans un récepteur superhétérodyne.

Avec I’'intégration en « above-IC » des FBARs, il sera ais¢ de distribuer le gain et le filtrage
le long de la chaine RF. De cette maniére, le bruit et la linéarité du récepteur seront
optimisés. La Figure 2.17 montre un exemple de répartition du filtrage et de I’amplification.
Dans le chapitre 4, nous allons présenter les associations filtre+LNA et LNA+filtre destinés
au standard WLAN 802.11a. Rappelons que dans le cas du standard 802.11a, les
contraintes de linéarités sont relaxées et 1’intégration d’un filtre post LNA n’est pas
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nécessaire. Un exemple intéressant ou le filtrage post-LNA est d’une grande utilité est le
cas du standard WCDMA. Le récepteur a conversion directe est le plus adéquat pour ce
standard [45]. Cependant, afin de réduire les contraintes de linéarité sur le mélangeur 1Q et
les circuits de bande de base, un filtre est souhaitable aprés 1’amplificateur faible bruit [46,
47]. En effet, dans le cas du standard WCDMA qui est un systéme duplex, le récepteur et
I’émetteur fonctionnent simultanément. Les bandes de réception et d’émission situées a
[1920-1980 MHz] et [2110-2170], respectivement, sont seulement séparées par une plage
de garde de 130 MHz. Le filtre duplexeur présente une isolation de I’ordre de 50 dB entre
I’émetteur et le récepteur. Le couplage du signal émis vers le récepteur impose un I1P2 de
I’ordre de 46 dB et un 1IP3 de —4,5 dB [45]. Ces deux valeurs imposent des contraintes de
linéarité¢ sur le mélangeur et les blocs de bande de base. L’utilisation du filtre post LNA
permet de réduire le niveau du signal émetteur a I’entrée du mélangeur 1Q et par conséquent
de relaxer les contraintes de linéarité (IIP2 et IIP3) (Figure 2.18). Dans cet objectif, il a été
décidé dans le cadre du projet Martina d’intégrer ce filtre en « above-IC » avec le LNA et le
mélangeur [43]. La prochaine étape pourrait étre 1’intégration du duplexeur.

Filtre RF 1 Filtre RF 2  Mélangeur
' A

Figure 2.17: Exemple de distribution du gain et du filtrage.
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Figure 2.18: Coulage du signal émis vers le récepteur dans un émetteur-récepteur WCDMA.

La seconde application des résonateurs FBAR est celle des oscillateurs. Vu leur facteur de
qualité élevé, des oscillateurs avec de trés bonnes performances en bruit de phase peuvent
étre obtenus avec des consommations faibles. Un oscillateur peut étre ainsi utilisé comme
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source de référence dans une boucle a verrouillage de phase (PLL) (Figure 2.19) permettant
ainsi d’obtenir une PLL complétement intégrée. Il peut étre également utilis¢é comme
oscillateur local RF dans une architecture double conversion a FI large bande décrit dans la
section 1.2.4 du chapitre précédent. Il convient aussi aux applications capteur sans fil [48].

Oscillateur de Comparateur Filtre de
référence de phase boucle

fref A @ f°
-lll-—b 1/R j—n —— | —
TN

1/N |®

Figure 2.19: Boucle a verrouillage de phase complétement intégrée.

2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le principe et le circuit équivalent BVD d’un
résonateur a ondes acoustiques de volume. Nous avons vu que non seulement la qualité et
le type du matériau, mais aussi les €lectrodes, le substrat ainsi que le réflecteur acoustique
dans le cas des SMR sont d’une importance capitale pour les performances des résonateurs
(fréquence de résonance, facteurs de qualité¢ et de couplage). Vu ses caractéristiques
(vitesse acoustique élevée, faible pertes acoustiques, et facteur de couplage acceptable), le
nitrure d’aluminium est le matériau de choix pour les résonateurs fonctionnant aux
fréquences trés €levées (supérieures a 5 GHz). Sa compatibilité avec la technologie CMOS
et une vitesse de dépot élevé par rapport aux autres matériaux piézoélectriques (ZnO et
PZT) renforce I'intérét de ce matériau, notamment pour la réalisation de résonateurs en
«above-IC ». Le Molybdeéne et le Ruthénium sont les matériaux qui présentent les
meilleures caractéristiques pour les résonateurs 5 GHz et plus. Ils ont des impédances
acoustiques ¢élevées et une densité faible. Leur largeur doit &tre aussi optimisée afin
d’obtenir la fréquence de résonance adéquate et un bon facteur de couplage. Les
résonateurs trouvent leurs applications dans les filtres et les oscillateurs. Les FBARs seront
incontournables dans les fréquences millimétriques dés que 1’on envisage une
miniaturisation et le traitement de puissances ¢élevées. Avec ’intégration en « above-IC »
des résonateurs, des systémes sur puces (SoC) peuvent étre réalisés, les parasites et la
modé¢lisation associés aux microsoudures utilisées dans 1’approche systémes en boitiers
seront ¢liminés. Les circuits d’interface normalement utilisés pour piloter I’impédance de
50Q2 dans les circuits « front end » seront également supprimés permettant ainsi de réduire
la consommation et la taille et par conséquent de pouvoir rajouter plus de fonctionnalités
dans les systémes portables.
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Chapitre 3

Amplificateurs faible bruit pour applications 5 GHz

L’amplificateur faible bruit (LNA) est un bloc essentiel de la chaine de réception. Les
performances des récepteurs dépendent, pour leur plus grande part de celles de ce bloc, qui
déterminent la sensibilité du récepteur (Chapitre 1). Un gain élevé et un facteur de bruit
faible sont souhaitables pour cet étage afin de réduire I’influence des étages suivants de la
chaine de réception sur le facteur de bruit global du récepteur. Le gain et le facteur de bruit
sont déterminés principalement par la sensibilité du récepteur. Néanmoins, la puissance
maximale du signal utile et les bloqueurs définis par le standard doivent étre considérés lors
de la détermination du gain et du facteur bruit du LNA. En effet, un gain élevé du LNA
amplifiera les bloqueurs intra bande qui vont se retrouver a 1’entrée du mélangeur, et par
conséquent lui imposeront des contraintes €¢levées de linéarité. De méme pour le signal utile
de puissance maximale, un gain élevé du LNA imposera une linéarité élevée pour les étages
suivants de la chaine de réception. Un gain variable est quelquefois souhaitable voir méme
indispensable au niveau du LNA pour répondre aux exigences de sensibilité et de linéarité
définies par le standard afin de réduire les contraintes de dynamique des étages qui le
suivent, mélangeur et ADC. Nous nous intéresserons, dans ce chapitre, a la conception des
amplificateurs faible bruit destinés a la bande inférieure du standard WLAN IEEE 802.11a.
Les amplificateurs sont réalisés dans les technologies 0.25 um SiGe BiCMOS7RF de ST
Microelectronics et 0.35 pum BiCMOS SiGe de AMI Semiconductor.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous passerons en revue les éléments passifs
intégrés, inductances et varactors, indispensables a la réalisation des VCOs, qui sont
disponibles dans les technologies (Bi)CMOS. Les inductances sont aussi indispensables
pour les amplificateurs faible bruit. Des inductances congues dans la technologie 0.35um
BiCMOS d’AMIS seront aussi présentées. Dans la deuxiéme partie, nous présenterons des
amplificateurs faible bruit implémentés dans les technologies ST et AMIS.

3.1 Eléments passifs dans la technologie BICMOS

Les inductances et les capacités de valeurs variables sont trés importantes dans les
circuits RF. Les inductances sont utilisées pour 1’adaptation dans les LNAs et comme
charge dans les LNAs et les mélangeurs. Elles sont également utilisées avec les varactors
pour implémenter les résonateurs dans les VCOs. Dans ce qui suit, nous allons décrire les
inductances intégrées et les varactors que I’on retrouve dans les technologies (Bi)CMOS.
En plus de ces éléments, on trouve également des capacités MIM', des résistances poly-
silicium dopé et non dopé, diffusées, et Nwell.

! Metal-Insulator-Metal
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3.1.1 Varactors

On trouve principalement, dans les technologies (Bi)CMOS, deux types de varactors :
varactor a jonction et varactor MOS. Dans les VCOs, le choix du varactor est déterminé par
les contraintes de 1’application sur ses caractéristiques principales qui sont :

— Le rapport Cq/Cin de la capacité maximale sur la capacité minimale ;

— Le facteur de qualité Q ;

— Lavaleur de la capacité en absolu (Cpy ou Chay) ;

— La caractéristique C(V) de la capacité en fonction de la tension de commande ;
— La fréquence de résonance.

Un facteur de qualité ¢levé est souhaitable afin de minimiser les pertes dans le varactor.
Un facteur Q élevé permet de réduire la consommation et le bruit de phase dans les VCOs.
Le rapport Cyu/Criin détermine la plage de variation de la fréquence dans les VCOs. Pour
de larges plages de fréquences, un rapport élevé est indispensable. La valeur absolue de la
capacité (Cyq ou Cyy) est importante dans la mesure ou elle détermine avec I’inductance la
gamme de la fréquence d’oscillation d’'un VCO. La caractéristique C(V) détermine la
caractéristique fréquence d’oscillation en fonction de la tension de commande f{(V). En
général, une caractéristique f{(V) linéaire est recherchée. La caractéristique non-linéaire
C(V) contribue aussi au bruit de phase du VCO par la conversion du bruit AM en bruit de
phase au niveau du varactor [1] [2].

La surface occupée par le varactor est aussi un parametre qu’il faut prendre en
considération. Il faut tenir compte également du bruit flicker dans le varactor de type MOS,
car il peut dégrader le bruit de phase du VCO.

3.1.1.1 Varactor a jonction P*/Nwell

Il existe différentes jonctions dans les procédés CMOS et BiCMOS qui peuvent étre
exploitées pour implémenter un varactor. On peut citer les jonctions base/collecteur,
Nwell/substrat et P"/Nwell. Les caractéristiques des deux premiéres sont moins bonnes que
celles de la derniére. Une coupe du varactor P*/Nwell est donnée sur la Figure 3.1(a) [3].
On observe qu’en plus de la jonction P"/Nwell qui nous intéresse, il existe une jonction
parasite inéluctable Nwell/substrat. Le schéma ¢électrique simplifi¢é du varactor est montré
sur la Figure 3.1(b). Les résistances R, et Ry, représentent principalement les pertes dans le
Nwell et le substrat respectivement. Ry, est trés €levée comparativement a R,. Pendant le
fonctionnement du varactor et comme le substrat est connecté a la masse, la cathode doit
étre reliée a la masse AC pour s’affranchir de la jonction Nwell/substrat parasite qui peut
dégrader fortement le facteur de qualité. En effet, di a la résistance Ry, du substrat, la
jonction Nwell/substrat posséde un facteur de qualité médiocre et par conséquent sa mise
en paralléle avec la jonction P*/Nwell dégrade le facteur de qualité global. Rappelons que
dans la mise en parallele de capacités ou d’inductances, le facteur de qualité le plus faible
I’emporte. Pratiquement, la source est reliée a la masse AC en utilisant une capacité de
forte de valeur ou par I’exploitation de la masse virtuelle dans les VCOs différentiels.
Toujours dans I’optique de préserver le facteur de qualité, la polarisation en direct de la
jonction doit étre évitée. En effet, lorsque la jonction est polarisée en direct sa résistance de
diffusion Ry, qui est en parallele avec la capacité de diffusion, est faible engendrant ainsi la
dégradation du facteur de qualité comme le montre la Figure 3.2 et le suggere la relation
suivante :
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O=R,0C, =1V—Ta)Cd (3.1)

D

Ou o est la pulsation et C, est la capacité de diffusion. V7 est la tension thermodynamique.
Ip est le courant de polarisation direct de la jonction.

Jonction
anode cathode substrat P*/N-well R,
1 ._[>|
anode cathode
v W
Jonction
N-well /substrat
N-well
Rsub
Substrat P

I |

(@) (b

Figure 3.1: Varactor P+/Nwell. (a) coupe de varactor.
(b): schéma électrique montrant les principaux ¢léments

La variation de la capacité de jonction est obtenue par ’application d’une tension de
commande inverse entre la cathode et ’anode. Son expression est donnée par :

cv) G (3.2)

+3)

Ou V et ¢ sont respectivement la tension de commande et la tension de diffusion de la
jonction. m est un coefficient qui dépend des profils de dopage des régions n et p. C, est la
capacité de jonction a zéro volt donnée par :

C = MA (3.3)
| 2¢

Ou g est la charge ¢lémentaire de 1’électron, &, et & sont respectivement la permittivité du
vide et la permittivité relative du silicium. Np est la concentration d’atomes donneurs dans
la région n. 4 est la surface de la jonction. La relation (3.2) montre bien que la
caractéristique capacité en fonction de la tension est non-linéaire. Ceci est illustré
graphiquement sur la Figure 3.3. Elle montre aussi que la capacité diminue lorsque la
tension inverse augmente. En effet, de point de vue physique, lorsque la tension inverse
augmente, la zone de déplétion s’¢largit, ce qui engendre la diminution de la capacité de
jonction.
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Figure 3.2: Dégradation du facteur de qualité Figure 3.3: Evolution de la capacité et du
.. . s +
lors de la polarisation directe du varactor facteur de qualité du varactor P"/Nwell en
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La largeur de diffusion P" doit étre minimisée afin de réduire la résistance R; entre la zone
de déplétion et le contact N et donc de maximiser le facteur de qualité. Ce qui est fait
pratiquement par 1’utilisation de structures multi-doigts dont un exemple de dessin de
masque est montré sur Figure 3.4. En terme de facteur de qualité et de linéarité, ce varactor
est le meilleur. Par contre, il posséde un rapport C,./Cyin plus faible que les varactors
MOS. Ce varactor tout comme le varactor MOS qui sera présenté dans la section suivante
peut étre implémenté en différentiel [3]. Ceci convient notamment pour les oscillateurs
différentiels et présente une alternative intéressante a I’utilisation de deux varactors simples
montés té€te béche vu qu’il a un meilleur facteur de qualité [3].

contact substrat

PE

N-well

N R O D Ry

B o

v iz 5

b

Figure 3.4: Dessin de masque d'un varactor P'/Nwell.

3.1.1.2 Varactor MOS

Le deuxi¢me type de varactors est le varactor MOS. Les transistors NMOS et PMOS
classiques peuvent étre configurés comme varactor. Cependant le varactor de type le plus
courant est le AMOS? [4], [5], [6]. Ce varactor consiste en un transistor NMOS classique
dont les diffusions N* sont implémentées dans un caisson N au lieu d’un caisson P, et la
source et le drain sont connectés comme le montre la Figure 3.5. Son principe repose sur le

2 Accumulation mode MOS varactor.
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controle de la capacité grille-Nwell. La jonction parasité Nwell/substart peut dégrader le
facteur de qualité du varactor comme dans le cas du varactor P*/Nwell. Pour s’en passer, la
source doit étre reliée a la masse AC pendant le fonctionnement.

source grille
q

substrat

e

N-well

Substrat P

Figure 3.5: Coupe d’un varactor AMOS.

Cox Cd Rd

COX Racc
grille —l I_\/VVV\_—. source grille —| %W——source

Jonction Jonction
N-well /substrat N-well /substrat
Rsub

(a) (b)

Figure 3.6: Schéma électrique équivalent d’un varactor AMOS : (a) en accumulation et (b) en déplétion.

La variation de la capacité par la tension est obtenue par 1’application d’une tension de
commande entre la grille et la source. Lorsque cette tension est suffisamment positive, une
zone d’accumulation de charges négatives (€lectrons) est créée juste sous la grille et la
capacité se réduit a la capacité d’oxyde C,,. Par contre, lorsque cette tension est négative,
les charges négatives sont repoussées vers le substrat et il y a création d’une zone de
déplétion sous la grille. La capacité totale devient alors la capacité de 1’oxyde en série avec
la capacité de la zone de déplétion C,. Les schémas électriques équivalents de ce varactor
en modes accumulation et déplétion sont donnés sur la Figure 3.6. R,. représente la
résistance de la zone d’accumulation et Ry, est la résistance entre le contact N de la source
et la zone de déplétion. Comme la zone d’accumulation est plus riche en électrons que le
caisson N, R, est inférieure a R;. Dans 1’exemple pris ici, la capacité passe de 1,03 pF en
accumulation, a 0,26 pF en déplétion. La caractéristique C(¥) est plus non-linéaire que celle
du varactor précédent P"/Nwell. Le facteur de qualité augmente lorsqu’on passe du mode
accumulation au mode déplétion comme le montre la Figure 3.7. Il passe de 20 a 75. Ceci
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est di a la diminution de la capacité. Ce facteur de qualité est inférieur a celui de varactor
P"/Nwell qui est supérieur a 100 sur toute la plage de variation de la capacité.
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Figure 3.7: Capacité et facteur de qualité du varactor AMOS en fonction de la tension source grille a 5 GHz.

Le facteur de qualité est optimisé par l’utilisation des doigts de longueur minimale
offerte la technologie. C’est pourquoi les structures multi-doigts sont utilisées pratiquement
dans I’implémentation de varactors (Figure 3.8). Par ailleurs, afin de maximiser le rapport
Cina/Cmin, 11 est conseillé d’utiliser des doigts de longueur élevée. Par conséquent, un
compromis sur la longueur doit étre établi afin répondre aux exigences en termes de facteur
de qualité et de plage de variation.
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Figure 3.8: Dessin de masque d'un varactor AMOS.
3.1.2 Inductances

3.1.2.1 Pertes dans les inductances monolithiques

En intégré, les inductances sont implémentées par des inductances spirales planaires qui
peuvent étre circulaires, octogonales, hexagonales, ou carrés. Les caractéristiques de ces
inductances intégrées sont cruciales pour avoir des circuits RF performants. En effet, les
performances des VCOs a résonateurs LC intégrés, telles que la puissance de sortie, le bruit
de phase, et la puissance consommée dépendent largement des facteurs de qualité des
inductances. Il en est de méme pour les performances des amplificateurs faible bruit. Par
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exemple, en sortie de ’amplificateur, une inductance de forte valeur et a fort Q utilisée
comme charge permet de maximiser le gain pour un courant de polarisation donné. En
entrée, les inductances d’adaptation en puissance et en bruit ayant des facteurs de qualité
¢levées rajoutent moins de bruit, et un facteur de bruit proche de celui du transistor
intrinséque peut €tre ainsi obtenu. Une inductance qui présente un couplage capacitif tres
faible vers le substrat facilite la conception du réseau d’adaptation en entrée. Pour toutes
ces raisons, il devient alors nécessaire d’optimiser ces inductances, ce qui passe par la
minimisation des pertes qui sont d’origines multiples : pertes résistives dans le ruban
métallique (spires), pertes capacitives et inductives dans le substrat silicium. Les pertes
résistives, dans le ruban de la self, sont dues d’une part aux pertes résistives intrinseques et
d’autre part aux courants de Foucault qui sont responsables de la réduction de la section
effective du ruban. Les courants de Foucault produisent des champs magnétiques qui
s’opposent aux champs magnétiques qui les ont engendrés. Ces courants de Foucault se
manifestent par ’effet de peau et de I’effet de proximité [7]. L’effet de peau est li¢ au
courant de Foucault engendré, dans un segment de conducteur, par un champ magnétique
variable crée par un courant circulant dans le méme segment. L’effet de proximité est,
quant a lui, li¢ au courant de Foucault crée dans un segment de conducteur par un courant
circulant dans un segment adjacent. Les pertes résistives tendent & augmenter avec la
fréquence a cause de ces effets de peau et de proximité. L’influence de I’effet de proximité
sur les pertes résistives est élevé au centre de I’inductance la ou le champ magnétique est
maximal. D’ailleurs, c’est pour cette raison, que le centre de 1’inductance est laiss¢ vide,
d’autant plus que les spires proches du centre contribuent moins a I’inductance totale. Les
pertes magnétiques dans le substrat sont dues aux courants de Foucault induits par le champ
magnétique variable crée par la spirale et qui traverse le substrat. Ce dernier est, en effet,
peu résistif, dans les procédés CMOS et BiCMOS, avec une résistivit¢ de 1’ordre 10-
100 Q.cm et qui peut atteindre 0.01Q.cm dans les procédés CMOS numériques ; les
courants induits seront dissipés par effet Joule. Il y a donc, via ce mécanisme, un transfert
d’énergie magnétique en énergie thermique. Les pertes capacitives sont générées par le
couplage d’une fraction d’énergie vers le substrat via la capacité parasite d’oxyde formée
entre le ruban et le substrat. De ce couplage résulte non seulement la réduction de facteur de
qualité, mais aussi la diminution de la fréquence d’utilisation de la self. Le coulage
capacitif est minimisé par la réduction de la surface du ruban, ce qui revient a minimiser la
longueur et la largeur de la spire.

3.1.2.2 Modélisation

Le mode¢le simplifi¢ d’une inductance intégrée est donné sur la Figure 3.9 [8,7, 9]. L est
I’inductance de la spire, R, représente les pertes séries, dans le ruban métallique, qui
regroupent les pertes ohmiques intrinseques et celles dues a 1’effet de peau et a I’effet de
proximité. Les pertes par courants de Foucault dans le substrat peuvent étre inclues
¢galement dans R;. C; est la capacité entre la sortie et I’entrée représentant les capacités
entre segments adjacents de la spirale et le recouvrement entre le ruban métallique et le
contact central (« underpass »). La premicre capacité¢ est négligeable car les segments
adjacents sont presque au méme potentiel. C,, représente la capacité entre la spire et le
substrat. R, et Cy,, modélisent le substrat.
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Figure 3.9: Modéle d'une inductance spirale intégrée.

L’inductance L du mode¢le peut étre estimée approximativement par la relation suivante

[9] :

2
L:M(ln(C—ZJ+c3 P, +c, pf] (3.4)

P

Ou N est le nombre de spires, d,, = 0,5 (dou: + diy) est le diamétre moyen de 1’inductance, et
P1 = (dows —din) | (dows + din)). dous €t diy sont le diametre extérieur et intérieur de la spirale
respectivement (Figure 3.10). p, est la perméabilité magnétique du vide. ¢; sont des
coefficients qui dépendent du type d’inductance et dont les valeurs sont données dans le
Tableau 1. L’équation (3.4) montre bien que la valeur de la self est proportionnelle au carré
du nombre de tours. L’inductance L peut étre maximisée par 1’augmentation du diamétre
moyen. La résistance série est donnée par [7] :

R =2~ (3.5)
wte[/

ou p, w, et [ sont respectivement la résistivité, la longueur, et la largeur du ruban métallique.
tyr est son épaisseur effective, qui tient compte de I’effet de peau dans le ruban et liée a
I’épaisseur physique, #, par I’expression :

ty=0(l—e )= # (1-e) (3.6)

ou O est I’épaisseur de peau et fest la fréquence de travail. L’épaisseur effective diminue
avec la fréquence (équation (3.6)), c’est pourquoi la résistance série augmente avec la
fréquence. D’apres (3.5), on note que les pertes résistives peuvent €tre minimisées par
’utilisation d’un ruban épais a base d’un matériau bon conducteur tel que le cuivre.
Néanmoins, 1’utilisation d’une épaisseur supérieure a la profondeur de peau, a la fréquence
visée, est sans intérét puisque le signal est limité a cette profondeur. Les pertes peuvent étre
aussi minimisées par I’utilisation d’un ruban large et le plus court possible pour une
inductance donnée. Par rapport a la longueur minimale, une self circulaire est meilleure que
la self octogonale qui est a son tour meilleure que la self carrée. L’¢élargissement du ruban
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ne doit pas se faire sans prendre en considération les capacités parasites vers le substrat car
ces dernic¢res augmentent avec la largeur. Un compromis doit étre donc trouvé sur la largeur
du ruban.

Figure 3.10: Inductance octogonale

Type C C2 Cs Cy4
inductance

carrée 1,27 2,07 0,18 0,13
hexagonale 1,09 2,23 0 0,17
octogonale 1,07 2,29 0 0,19
circulaire 1,00 2,49 0 0,2

Tableau 1: Valeurs de paramétres c; pour les différents types de spirales.

Les capacités série et d’oxyde sont données par :

c =N 3.7)
tolefMZ
g lw
c, =2t 3.8
w0 (3.8)

oU 7, et foxmr-a2 SONt respectivement les épaisseurs de 1’oxyde entre le ruban métallique et
le substrat, et entre le ruban et le contact central « underpass ». &, est la permittivité
diélectrique de 1’oxyde. Afin de réduire la capacité¢ C,, on peut réduire la surface (/w) du
ruban comme le suggere la relation (3.8). On peut la réduire également par I’augmentation
de I’épaisseur #,,, ce qui revient pratiquement a utiliser le dernier niveau de métal offert par
technologie pour réaliser la spirale.

La capacité et la résistance qui modélisent respectivement 1’effet capacitif et résistif du
substrat silicium sont données par :

C. - IwC,,
2

(3.9)
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2
R. = 3.10
Si ZWG ( )

sub

Csup et Gy, sont la capacité et la conductance par unité de surface de substrat silicium. Un
blindage de masse en anneau « PGS’ » [10] et/ou un substrat a forte résistivité (peu dopé)
peuvent étre utilisés afin de minimiser les pertes dans le substrat.

Les inductances spirales, qu’elles soient carrées, hexagonales, octogonales, ou
circulaires, peuvent étre configurées en différentiel. Ceci est intéressant pour les circuits
différentiels tels que les VCOs et les amplificateurs différentiel d’autant plus qu’en
configuration différentielle les inductances occupent moins d’espace et présentent des
facteurs de qualité plus élevés qu’en configuration simple [11].

3.1.2.3 Simulations des inductances

Le « design kit » d’AMIS ne disposant pas d’inductances adéquates pour les applications
5 GHz, nous avons ¢été alors dans 1’obligation de concevoir des inductances qui ont été
incorporées dans les LNAs et LNAs filtrants. Les dessins de masques des inductances
congues sont montrés sur la Figure 3.11. La structure octogonale est choisie pour son
meilleur facteur de qualité par rapport a la structure carrée. La self L. est utilisée comme
inductance de dégénérescence dans les LNAs cascode et cascade différentiel. Les
inductances L, et L. sont utilisées, dans 1’amplificateur cascode, comme inductances de
base, et de charge respectivement. Lbl et Lcl sont utilisées comme inductance de base et
de charge dans LNA différentiel. Les inductances ont été simulées avec Momentum. Leur
dessin de masque ont été fait avec Virtuoso et exporté par la suite vers Momentum. Les
caractéristiques technologiques du procédé AMIS BiCMOS 0.35um utilisées dans les
simulations sont données sur la Figure 3.12.

Figure 3.11: Dessins de masques des inductances congues et qui sont utilisées dans les LNA réalisés dans la
technologie AMIS.

3 Pattern Ground Shield
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Métal4 Ro=16 mQ/o

2.13 pm

Ro =55 mQ/o IO.72 um

Meétal2 Ro=55m@/o | RUEe

Métal1 Ro=72mQ/c  JRUER

1.25 um Sio, =4

1 pm N-epi p=05Q.cm ¢g=117

Substrat P p=15Q.cm
507 um

& =117

Figure 3.12: Caractéristiques du substrat de la technologie AMIS BiCMOS 0.35um.

Le dernier niveau de métal (métal 4) est choisi pour réaliser les inductances non
seulement pour sa faible résistance carrée mais aussi pour son éloignement par rapport au
substrat. L’espacement (S) entre les spires est fixé a I’espacement minimal de 2um toléré
par le procédé AMIS pour le niveau de métal 4 afin de maximiser 1’inductance mutuelle
entre les spires et donc de la valeur de I’inductance. Comme on 1’a vu ci-dessus,
I’¢largissement du ruban permet de réduire la résistance série de l’inductance et donc
d’améliorer le facteur de qualité, mais malheureusement cela entraine 1’augmentation du
couplage capacitif parasite vers le substrat. Avant de passer aux simulations
¢lectromagnétiques, qui nécessitent un temps de calcul important sous Momentum, une
largeur optimale a été déterminée au préalable pour chaque inductance par 1’utilisation de
’outil de prototypage rapide « Spiral Inductor Modeler » de Cadence.

Les caractéristiques des inductances spirales, notamment les valeurs des inductances
ainsi que leurs coefficients de qualité sont extraits par I’intermédiaire des parametres Y qui
sont obtenus par la conversion des parametres S simulés. Pour les inductances de charge L,
L.;, et de dégénérescence L, ayant le port deux relié¢ a la masse, I’extraction de I’inductance
et de la résistance série, a partir de la matrice admittance Y, est faite en utilisant les relations
suivantes :

1
“2efmyy) O
R=—) (3.12)
Re(Y;,) '
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Dans le cas des inductances de base L, et L, ou aucun port n’est reli¢ a la masse, la
valeur de I’inductance et de la résistance série sont déterminées a partir des relations
suivantes [12]

1
Re— (3.14)
Re(1,) |

Les inductances extraites en utilisant les relations précédentes sont représentées sur la
Figure 3.13.
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Figure 3.13: Inductances simulées en fonction de la fréquence des spirales.

Différents facteurs de qualité sont généralement utilisés pour évaluer les performances
d’une inductance suivant son utilisation dans le circuit. Dans le cas ou le port deux de
I’inductance est relié¢ a la masse le facteur de qualité souvent utilisé est:

_Im%) g

O Re(17,)

Dans le cas ou I’inductance est utilisée en différentiel la définition utilisée est [11] :

_ Im(Zd)
Oy 1O

Avec Z;=Z;1+7Z,—-Z12—7Z>; est 'impédance différentielle entre le port 1 et le port 2 de
I’inductance. Un autre facteur de qualité, qui tient compte seulement du bras série de
I’inductance, peut étre aussi défini comme :
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Re(1/7,,)

Nous avons tracé sur la Figure 3.14 ces trois facteurs de qualité pour I’inductance de
base Ly. Les valeurs simulées, a 5 GHz, des inductances, résistances séries et les facteurs de
qualité sont résumées dans le Tableau 2.
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Figure 3.14: Facteurs de qualité de I'inductance L,
LmH) | Rs(©) Q Qu Qs
L. 0.393 1.02 11.63 11.8 12
Ly 1.22 2.24 13.9 154 17.10
Ly 1.11 2.43 12.26 13.3 14.38
L, 2.8 4.947 10.88 13.63 17.78
L 2.81 5.46 10 12.5 16.15

Tableau 2 : Caractéristiques simulées des inductances congues a SGHz.

3.2 Amplificateurs faible bruit

Dans la bande inférieure du standard IEEE 802.11a, la bande passante se situe a [5.15 —
5.35 GHz] [13]. L amplificateur faible bruit doit donc couvrir cette bande. Pour ce dernier,
un gain de 18 dB et un facteur de bruit de 3 dB sont suffisants pour répondre aux
spécifications du standard IEEE 802.11a [14]. La puissance maximale autorisée a I’entrée
du récepteur est de —30 dBm, par conséquent le point de compression en entrée, ICP4g du
LNA doit étre supérieur aux pertes d’insertion prés du filtre RF a —30 dBm. Par ailleurs,
comme le signal utile est un signal multi porteuse (OFDM) constitué¢ de 52 sous-porteuses,
une marge de 10 dB est généralement prise en considération pour I’'ICPy4s [14]. On se
retrouve donc avec un CPgg de —20 dBm. En effet, lorsque les sous-porteuses sont en
phase, la puissance du signal utile est de 17 dB supérieur a la moyenne [15].
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3.2.1 Topologie

Pour I’implémentation des amplificateurs faible bruit, qui doivent répondre aux
spécifications données ci-dessus (gain de 18 dB et NF de 3 dB ou inférieur), nous avons
sélectionné la topologie cascode (Figure 3.15). En effet, le cascode posséde un gain et une
isolation élevés ainsi qu'un faible facteur de bruit, qui est presque identique a celui d’un
seul transistor émetteur commun. L’isolation élevée est souhaitable pour réduire le
couplage du signal oscillateur local vers I’antenne qui peut dégrader les performances dans
le cas d’un récepteur a conversion directe par le mécanisme de I’offset DC. Les émissions
parasites du récepteur sont également réduites. De plus, grace a cette isolation ¢€levée, qui
assure l’unilatéralit¢ de 1’amplificateur, 1’interaction sortie-entrée est faible, et par
conséquent, les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie peuvent é&tre optimisés
séparément. Dans les amplificateurs congus dans ces travaux, on s’est attel¢ a atteindre le
gain désiré de 18 dB tout en gardant le facteur de bruit le plus faible possible. Rajoutons
aussi que la commande de gain peut étre incorporée dans le cascode en variant le courant
qui passe dans la charge collecteur.

<

cc

Figure 3.15 : Topologie cascode a charge et dégénérescence inductives.

La charge de I’amplificateur est inductive (bande étroite). En général, dans les applications
pour émetteur-récepteur aux fréquences microondes, la charge inductive a bande étroite est
souvent préférée a la charge résistive large bande. L’utilisation d’inductance permet
d’éviter la chute de tension qui existerait dans la résistance de collecteur d’un cascode a
charge résistive. Par conséquent, le premier nécessite une tension d’alimentation moins
¢levée que le second, et donc consomme moins. De plus, l'utilisation d’une charge
inductive, combinée bien slir avec les capacités qui se trouvent sur le nceud du collecteur,
confere au LNA un caractere filtrant. Ce qui contribue au filtrage global du récepteur et
donc a améliorer sa sélectivité.

Dans la topologie cascode, 1I’optimisation LNA passe avant tout par I’optimisation de
I’étage d’entrée émetteur commun que nous allons décrire dans les sections suivantes. Le
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transistor cascode 7, doit étre lui aussi optimisé afin de minimiser sa contribution sur le
facteur de bruit total du LNA. En général, un transistor cascode de surface faible rajoute
moins de bruit. La résistance paralléle effective de I’inductance de charge doit étre la plus
¢levée afin d’obtenir le maximum de gain avec le minimum de courant et donc de
puissance consommeée.

3.2.2 Facteur de bruit minimal

Dans la conception des LNAs, un facteur de bruit proche du facteur de bruit minimal
offert par technologie est recherché. Le facteur de bruit minimal de 1’étage d’entrée
émetteur est donnée par [16] [17] :

2 2
Fmin=1+i+\/21/i(re+rb)[f—2+ij+n— (3.18)

Boc T fr B.) B,

ou 7, et r, sont les résistances intrinseéques de base et d’émetteur de 7;. /¢ le courant de
polarisation de 7;. f et £, sont la fréquence de travail et gain en courant DC de T;
respectivement. Vr = kT/qg = 25 mV est la tension thermodynamique. n est le coefficient
d’idéalité de la jonction base émetteur dont la valeur est égale a 1 ou trés proche.
L’équation précédente montre que le facteur de bruit minimal augmente avec la fréquence.
Elle montre aussi que le facteur de bruit minimal dépend du courant de polarisation /c. A
une fréquence donnée, 1’évolution de ce facteur de bruit minimal en fonction du courant /¢
a un minium appelé facteur de bruit optimal F,, et le courant correspondant est appelé
courant optimal /,,,. Il est nécessaire de polariser le transistor émetteur commun avec ce
courant /,,; pour obtenir ce facteur de bruit optimal.
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Figure 3.16: Facteur de bruit minimal en fonction de courant de polarisation a 5.2GHz.

En général, le facteur de bruit optimal dans une technologie donnée apparait a une méme
densité de courant appelée densité optimale J,, [18][19]. Pour les technologies 0.25um
BiCMOS7RF de ST et 0.35um BiCMOS SiGe d’AMIS utilisés dans nos travaux, les
densités de courant optimales sont, comme le montre la Figure 3.17, autour de 0,1 et
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0,13 mA/um?, respectivement. Les facteurs de bruit optimums correspondants sont autour
de 0,7 et 1,26 dB, respectivement.
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Figure 3.17: Evolution du facteur de bruit minimal en fonction de la densité de courant a 5.2 GHz.

3.2.3 Adaptations en entrée

Pour I’adaptation a I’entrée d’un amplificateur faible bruit, il n’est pas seulement
question d’adaptation en puissance mais aussi d’adaptation en bruit afin d’assurer a la fois
un transfert maximum de la source a 1’amplificateur et de garder le facteur de bruit de
I’amplificateur proche de son facteur de bruit minimal. Pour avoir le facteur de bruit
minimal, I’'impédance de la source Zs doit étre égale a I’impédance optimale de
I’amplificateur Z,,, comme le montre la relation (3.19), alors que pour avoir une adaptation
en puissance, ’impédance d’entrée de 1’amplificateur Z;, doit étre égale au conjugué de

. , *
I’impédance de la source, Zs .

2

Y -Y

opt

R
NF = NF,y +- (3.19)

N

ou Yy=1/7Z et Y, =1/Z, sont I’admittance de la source et ’admittance optimale de
I’amplificateur respectivement. Gy est la partie réelle de 'impédance d’entrée, R, est la
résistance équivalente du bruit dont I’expression, pour un transistor émetteur commun, est
donnée par [17] [18] :

R =r +r, +— (3.20)

m

ry, et r. sont respectivement la résistance de base de d’émetteur de transistor 7; et
gn = Ic/ V7 satransconductance. /¢ est le courant de polarisation de 7;. La résistance r;, est
constituée d’une résistance externe liée a la résistance de contact poly-silicium et d’une
résistance interne liée a la partie active de la base. En général, la résistance r, peut étre
négligée devant r,. La résistance équivalente du bruit doit étre faible pour pallier une
éventuelle dégradation du facteur de bruit par rapport au facteur de bruit minimal
lorsqu’une désadaptation en bruit apparait. La résistance R, diminue avec le courant de
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polarisation. Cette diminution est due a I’augmentation de g, et la diminution de la
résistance interne de la base qui est liée a la modulation de la conductance dans la base
active et la focalisation® du courant d’émetteur a fort courant. R, diminue aussi avec la
longueur de doigt d’émetteur de transistor 7; a cause de la réduction de la résistance de
base.

La partie réelle de I'impédance optimale R,, pour un transistor émetteur commun est
donnée par [17] :

2 2 r2

Ic (re+rb) 1+ Ui - |+ & sz

_RnfT 2VT ﬂof 4ﬂ0f
opt — f ] sz n2 sz (321)

—C (re+rb) 1+ 1+

Vi B.f*) 4l B S

~
l

Pour I’adaptation en bruit, R, doit étre égale a la résistance de la source qui est de 50 Q
dans notre cas. Une autre impédance peut étre également considérée. Généralement, pour
les transistors de petite taille R,,, est trés supérieure a 50 Q. Cependant, R, peut étre
ramenée a cette valeur en augmentant la longueur des doigts d’émetteur et/ou en mettant en
paralléle plusieurs transistors. En d’autres termes, il faut augmenter la surface d’émetteur.
Nous avons représenté sur la figure I’évolution de R,,; en fonction de la longueur des doigts
d’émetteur, L, pour un transistor a un et deux doigts de la technologie ST 0.25 um
BiCMOS7REF. 11 faut noter que lorsqu’on ramene R, a R;, le transistor émetteur commun
T; doit étre toujours polarisé avec le courant ,,, qui donne F,,. Ceci est obtenu par
I’augmentation de /.
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Figure 3.18 : Résistance optimale en fonction de la longueur du doigt
d’émetteur pour un transistor a un et deux doigts.

* emitter current crowding

71



Amplificateurs faible bruit

La partie imaginaire de I’impédance optimale ou la réactance optimale est donnée par :

an fT

X, = 2/ (322)
Ic (re+rb)( fr J+[ f7 j
2V, B, ) 4 B,f?

Cette réactance est inductive. Par conséquent, afin d’obtenir le facteur de bruit minimal, il
faut rajouter en série avec la résistance de la source une inductance dont la réactance est
égale a X,,,. Ce qui est fait par la self de base L. La valeur de L, peut donc étre estimée, en
prenant en considération D’effet de la self d’émetteur L. utilisée pour 1’adaptation en
puissance décrite ci-dessous sur la réaction optimale, par la relation :

Lo=X, -L o (3.23)

ou w=2rf est la pulsation. L.@ est la valeur avec laquelle la réactance optimale de
transistor émetteur commun 7, diminue lorsqu’on rajoute la self de dégénérescence L..

L’adaptation en puissance de D’amplificateur a la source est obtenu par la self de
dégénérescence d’émetteur L, et la self de base L. Pour un transistor émetteur commun,
vers les fréquences élevées, supérieures a la fréquence de coupure de transistor 77, la partie
réelle de I’'impédance d’entrée se réduit quasiment a la résistance de base r,. Cette
résistance est inférieure a 50 Q pour un transistor congu pour avoir une résistance R,,, de
50 Q. Afin d’adapter la partie réelle de I'impédance d’entrée le transistor a la source
(50 Q), une self ou une résistance peut étre rajoutée au niveau de son émetteur. Cependant,
il est préférable d’utiliser une self car elle rajoute moins de bruit qu’une résistance. De plus,
I’utilisation d’une self, supposée idéale évidement, ne fait pas augmenter le facteur de bruit
minimal de transistor. La résistance R, reste elle aussi inchangée. Toutefois, comme les
inductances et plus particulierement les inductances intégrées ont des pertes résistives non-
négligeables, qui peuvent étre modélisées par une résistance qui s’additionne directement a
la résistance intrinséque r., le facteur de bruit minimal et la résistance R,,, augmentent alors
un peu. L’impédance d’entrée de 7; dégénéré avec I’inductance Le est donnée par :

i
g

in =

Sy {1
+joL,(1+8(f))=r, +C—L +][C()Le — ] (3.24)

T

1+]a)r C,

T
r et C, sont respectivement la résistance dynamique et la capacité d’entrée du modéle en &t

de T;. On peut déduire facilement de la relation précédente que la valeur de I’inductance
nécessaire pour adapter la partie réelle de I’'impédance d’entrée a la source est donnée par :

R —
L s Tx

e

N

(3.25)

Wr

Avec wr=2rfr=gn/C, fr est la fréquence de transition du transistor 7;. En général,
dans la conception des LNA pour un facteur de bruit optimal, cette fréquence de transition
est inférieure a fréquence de transition maximale offerte par technologie étant donné que,
pour un transistor donné, le courant correspondant au facteur de bruit optimal est inférieur a
celui qui donne la fréquence de transition maximale.
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La self de dégénérescence L. fait diminuer de 27 f L, non seulement la réactance optimale
inductive X,,, [17], mais aussi la réactance d’entrée capacitive X;, =1/wC,de T; comme le
suggere la partie imaginaire de la relation (3.25). Pour I’adaptation en puissance et comme
la source est résistive, il faut ramener la réactance restante a zéro. Ceci est obtenu par la self
de base L, de sorte que, a la fréquence de travail, la réactance totale ramenée a la source
s’annule. Ceci se traduit par la condition suivante :

oC

Lba)j{a)Le—L]:O (3.26)
D’aprés cette derniere relation, la valeur de L, nécessaire pour assurer 1’adaptation en
puissance peut étre estimée par: L, = (I /@wCy)— L.. On peut déterminer a partir des
relations (3.23) et (3.26) que I’adaptation simultanée en bruit et en puissance peut étre
obtenue seulement si X,,; = X;,. En général, elles sont différentes, et un compromis est
nécessaire sur la valeur de L.

Pratiquement, I’inductance L, posséde des pertes résistives, qu’on peut considérer, au
premier ordre, comme une résistance en série avec la résistance de base intrinséque 75, et
font augmenter le facteur de bruit minimal du transistor. Il convient alors de minimiser ces
pertes. Cependant, ces pertes résistives ne sont pas les seules a prendre en compte, il faut
aussi considérer les capacités de couplage vers le substrat qui peuvent désadapter
I’amplificateur. En effet, comme on 1’a vu précédemment, I’inductance est un réseau en et
peut donc convertir des impédances.

3.2.4 Adaptation en sortie

La sortie de "amplificateur doit étre adaptée en puissance pour assurer un transfert
maximum de puissance a la charge qui est de 50 Q2 dans notre cas (impédance d’entrée du
I’analyseur de réseau ou de spectre). Pratiquement, dans les récepteurs intégrés, la sortie de
I’amplificateur s’interface directement a ’entrée du mélangeur. Le schéma équivalent de la
cascade, vue de la sortie, est donné sur la Figure 3.19. r, et C, représentent la résistance et
la capacité de sortie du cascode respectivement. La self L. est représentée par son modele
¢lectrique « 1-port » car son port 2 est reli¢ a la masse AC. Les éléments R, et C, de ce
modele « 1-port » peuvent étre exprimée en fonction des parameétres du modele « 2-port »,
Csi, Cox, Cs, et Rg;, présentés dans la section 3.1.2.2 de ce chapitre:

1 RS[ (Cox +CS[ )2
= +
3 a)Cozx RSi R

(3.27)

1+ a)z (Cox +C'Si )CSi R;z
1 o ’ (Cox + CSi )sz RSi

C,=C,+C,, (3.28)
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cascode inductance
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Figure 3.19: schéma équivalent en sortie du cascode avec charge inductive.

Les pertes en sortie peuvent étre représentées par une résistance parallele équivalente Rgp
dont I’expression est :

Rp; est la résistance parallele équivalente du bras série (L, Rs) de I’inductance. En utilisant
la conversion série parallele, qui est valable sur une bande étroite, la résistance Rp;, peut
étre évaluée, lorsque le facteur de qualité¢ Qs du bras série est supérieur a 10, par la relation :

a)[] LC
Ry, :Rs [ R

j =R, Q’ (3.30)

s

Dans ces conditions (Q > 10), la valeur de 1’inductance reste quant a elle constante lors de
la conversion série paralléle. En général, r, est trés supérieure a la résistance paralléle
effective (Rp1//R,), elle peut donc étre négligée dans le calcul de Rgp. Cette derniére doit
étre la plus élevée possible afin d’obtenir le maximum de gain en tension ou en puissance
pour un courant de polarisation donné qui est, en général, égal a /,,, ou proche,

L’exercice de 1’adaptation en puissance se résume a convertir la résistance de charge R;,
de 50 Q2 a la résistance équivalente Rgp. Comme cette derniére est supérieure a 50 €2, et la
charge est un résonateur LC parall¢le, le réseau le plus adéquat pour réaliser 1’adaptation
d’impédance est le diviseur capacitif (Figure 3.20). Le rapport de transformation du
diviseur capacitif (C;, C,) est donnée par

R 2
n=—2 =£1+&j (3.31)
C

RL 1

Par ailleurs, la capacité C; du réseau d’adaptation permet aussi d’empécher le passage du
courant de polarisation du cascode vers la charge R;. Elle filtre également le passage les
composantes DC ou proches générées par les non-linéarités d’ordre deux de I’amplificateur
rendant ainsi ces composantes non nuisibles au récepteur. La capacité du PAD de sortie
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peut étre absorbée dans C,. Les capacités C, et C; du diviseur capacitif sont évaluées par
les relations suivantes :

_ 0
C,= ~3 (3.32)
C, =%;+12) (3.33)
Ql Qz _Qz

Q; est le facteur de qualité du circuit parallele RL formé par Rgp et L., et O; est celui de
circuit RC constitué par la charge R; et la capacité C, de diviseur (Figure 3.20). Ils peuvent
étre calculés par les relations suivantes :

_ e 3.34
Q=" (3.34)

R
0,=0,R,C,= |—(0?+1)-1  (3.35)
Ry,

D’apres le circuit résonant de charge donnée sur la Figure 3.20, la fréquence de résonance,
qui doit étre centrée sur la bande passante voulue, peut étre estimée par :

1 1
fo® 2mL.C, 27 [L(C,+C,+C,C,[(C +C,))

Le bande passante de I’amplificateur peut étre estimée par le facteur de qualité de la charge
résonante R; incluse, O; = Rgp/2 L.w. La division par deux dans le facteur de qualité est
due a la mise en paralléle la Rgp avec la résistance de méme valeur qui est engendrée par la
transformation de R; par le diviseur (C;, C>).

(3.36)
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Figure 3.20: Adaptation en sortie du cascode.
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3.3 Implémentations

3.3.1 Amplificateurs cascodes

Le schéma de D’amplificateur implémenté est donné sur la Figure 3.21. Deux
amplificateurs a base de cette topologie on ¢été réalisés, I’un dans la technologie 0.25 um
BiCMOSREF de ST et ’autre dans la technologie 0.35 um BiCMOS SiGe de AMIS. Les
deux LNA sont optimisés en suivant la méthode décrite précédemment. Les valeurs des
¢léments utilisés sont données dans le Tableau 3. Le courant de polarisation du cascode /¢
est fixé par la source /.5 qui est implémentée par une résistance, et le transistor 73. Le
courant /,.r est cinq fois inférieur a /¢ afin de réduire la consommation dans la branche ( /..,
T3) qui ne contribue pas au gain. Pour cela, la surface d’émetteur de 73 a été choisie cing
fois inférieure a celle de 77, et Rp; cinq fois plus élevée que Rp.

VCC VCC
L
Iref :» ¢
Ras :; C,
~ V4 v
Rg1 AN © Vs
Ts
- | e &
< ——
- :E Re = :|:Cz
v, © I ( T -
C, Ly
Le
Figure 3.21 : Topologie cascode.
LNA (ST) LNA (AMIS)
Le (nH) 0,5 0,393
Ly, (nH) 1,4 1,2
L. (nH) 2,7 2.8
C, (pF) 0,28 0,31
G, (pF) 1,17 0,9
Surface de T} 5x0,25x13 5x0,5x9,7
Surface de T, 2x0,25x10 5x0,5x9,7
Surface de T; 1x0,25x10 0,5x9,7
Rg (kQ) 5 10
Rg; (kQY) 25 50

Tableau 3 : Valeurs des ¢léments utilisés dans les cascodes implémentés dans les technologies ST et AMIS.

Les photographies des amplificateurs ST et AMI Semiconductor sont donnés sur la
Figure 3.22. Ils occupent 1113 x1239 um® et 900 x980 um’ de superficie de silicium
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respectivement. Les inductances sont maintenues a une distance supérieure a 200 um les
une des autres pour éviter un couplage électromagnétique. La résistance Rp; et Rp sont
implémentées avec des résistances poly-silicium a forte résistivité. Des simulations
¢lectromagnétiques ont été¢ effectuées sur les lignes d’interconnexions critiques pour

extraire les parasites associés. Les LNAs sont rétro-simulés en tenant compte de ces
parasites.

V.
-

|

sl S e |

g7
. '
S

Figure 3.22 : Photographies du (a) LNA ST et (b) LNA AMIS.

3.3.1.1 Résultats de simulation du LNA en technologie ST

La tension d’alimentation et le courant de polarisation sont de 2,4 V et 2,65 mA. Le gain
en puissance et I’isolation inverse simulées dans la bande [5,15-—5,35 GHz] sont
respectivement supérieures a18 dB et 55 dB (Figure 3.23). Les pertes en réflexion a ’entrée
et a la sortie sont respectivement supérieures a 9 et 10 dB (Figure 3.24). Le facteur de bruit
dans la bande d’intérét est inférieur a 1.2 dB. Ce facteur de bruit est maintenu proche du
facteur de bruit minimal du cascode comme le montre la Figure 3.24. Nous avons toléré
une légere différence pour faire un compromis avec 1’adaptation en puissance.
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|
110 iy — NFmin 1.0
5 120 -40 08
35 4,0 4,5 50 55 6,0 6,5 35 4,0 45 5,0 55 6,0 6,5
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Figure 3.23: Gain en puissance et isolation Figure 3.24: Pertes en réflexion, facteur de
simulées du LNA cascode en bruit et facteur de bruit minimal du
technologie ST. LNA cascode en technologie ST.
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3.3.1.2 Résultats de simulations du LNA en technologie AMIS

Le courant de polarisation est de 3.9 mA pour une tension d’alimentation de 3 V. Le
gain en puissance et 1’isolation simulés, dans bande [5,15— 5,35 GHz], sont de 17.5 et
46 dB (Figure 3.25). Les coefficients de réflexion S/7 et S22 donnés sur la Figure 3.26
quant eux sont inférieures a —17 et —13 dB. Le facteur de bruit est inférieur a 2,4 dB.
Comme le montre la Figure 3.26, ce facteur est proche du facteur de bruit minimum du
cascode dans la bande qui nous intéresse ; ce qui indique une adaptation en bruit de
I’amplificateur.
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Figure 3.25: Gain en puissance et isolation Figure 3.26: Pertes en réflexion, facteur de
simulées du LNA cascode en bruit, et facteur de bruit minimal du
technologie AMIS. LNA cascode en technologie AMIS.

3.3.2 Amplificateurs faible bruit différentiels

3.3.2.1 Topologie

Deux amplificateurs différentiels sont implémentés respectivement dans les technologies
ST et AMIS. Le schéma électrique de cette topologie est montré sur la Figure 3.27 [20].
Une source de courant ou une self peut étre rajoutée entre le point X et la masse afin de
réduire le gain en mode commun. Néanmoins, I’ajout d’une source de courant nécessite
I’augmentation de la tension d’alimentation, ce qui entraine I’augmentation de la puissance
consommée. L’addition d’une self quant a elle augmente la surface de silicium. Un gain
variable peut étre obtenu facilement avec cette topologie en contrélant le courant qui passe
dans la charge inductive [21] L’architecture différentielle s’interface directement avec les
mélangeurs, qui sont, en général, différentiels en intégré, sans utiliser un convertisseur
simple-différentiel. De plus, elle est moins sensible aux selfs parasites dues aux
microsoudures entre le circuit intégré et le module PCB ou LTCC. Par exemple, il est
insensible a la self parasite de retour de masse qui apparait entre le point commun X sur la
Figure 3.27 et la masse du module. Rappelons que toute inductance qui apparait au niveau
de I’émetteur du transistor altére 1’adaptation en puissance et en bruit de I’amplificateur. Le
gain peut se retrouver également dégradé.

Dans la conception du LNA en technologie 0.25 um SiGe : C BiICMOS de ST, les
inductances d’émetteur et du collecteur sont implémentées par des spirales différentielles
afin de maximiser le gain et réduire la surface du circuit. En effet, ces spirales
différentielles occupent moins d’espace que deux spirales de méme inductance
occuperaient et possedent des facteurs de qualité élevés [22]. Leurs valeurs respectives sont
de 4,6 et 0,82 nH. Ceci a nécessité de recalculer notamment les réseaux d’adaptation a
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I’entrée et a sortie par rapport au cascode. Ces nouvelles valeurs sont données dans le
Tableau 4. La photographie de ce LNA différentiel, qui occupe 1280 x 1390 um* de
silicium, est montrée sur Figure 3.28.
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Figure 3.27: Topologie du cascode différentiel.
LNA diff (ST) LNA diff (AMIS)
L. (nH) 0,82 (diff) 0,393
Ly (nH) 1,75 1,2
L. (nH) 4,6 (diff) 2,81
Ci (pF) 0,33 0,31
C, (pF) 0,7 0,35
Surface de T, 5x0,25x12,5 5x0,5x9,7
Surface de T, 2x0,25x10 1x0,5x9,7
Surface de T 1x0,25x12.5 1x0,5x9,7

Tableau 4: Valeurs des éléments utilisés dans les LNA différentiels

Dans I’'implémentation du LNA différentiel en technologie 0.35 um SiGe BiCMOS de
AMIS, nous étions dans I’obligation de reconcevoir les spirales de base et collecteur afin de
garantir un dessin de masque symétrique tout en minimisant les longueurs
d’interconnexions. Comme le LNA en technologie ST, ceci a nécessité de recalculer le
réseau d’adaptions de sortie. La photographie de ce LNA différentiel est montrée sur la
Figure 3.29. Elle occupe 1016 x 1410 um* de surface de silicium. Les transistors sont les
mémes que ceux utilisés dans la version cascode. Cet amplificateur différentiel est utilisé
dans la réalisation des amplificateurs filtrants faible bruit qui seront présentés dans le
chapitre 5.
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Figure 3.29: Photographie du LNA différentiel implémenté en technologie AMIS 0.23 um BiCMOS SiGe.
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3.3.2.2 Résultats de simulations

Le LNA différentiel en technologie 0,25 um BiCMOS SiGe : C de ST consomme dans
chaque branche un courant de 2,6 mA sous 2,4 V. Le gain et I’isolation différentiels
simulés sont supérieurs a 20 et 55 dB respectivement (Figure 3.30). Les coefficients de
réflexion a ’entrée et a la sortie sont inférieurs a —15 et —9 dB (Figure 3.31). Dans la bande
[3,15— 5,35 GHz], le facteur de bruit simulé de 1,12 dB est identique au facteur de bruit

minimal du cascode montrant par 12 méme que 1’amplificateur est bien adapté en bruit
(Figure 3.31).
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Figure 3.30: Gain et isolation différentiels Figure 3.31: Pertes en réflexion et facteurs
simulés du LNA en technologie ST. de bruit simulés du LNA en

technologie ST.

Concernant le LNA en technologie AMIS 0,35 um BiCMOS SiGe, le gain, 1’isolation, et
les pertes en réflexion a I’entrée et a la sortie simulés sont respectivement supérieurs a
17 dB, 45 dB, 15 dB, et 16 dB dans la bande [5,15 — 5,35 GHz]. Dans cette bande, comme
le montre la Figure 3.33, le facteur de bruit est inférieur a 2,55 dB. Ces caractéristiques sont

obtenues pour un courant de polarisation /¢ de 3,9 mA dans chaque branche du cascode
sous une alimentation de 3 V.
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Figure 3.32: Gain et isolation différentiels Figure 3.33: Pertes en réflexion et facteur de
simulés du LNA en technologie bruit du LNA différentiel en

AMIS. technologie AMIS.
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3.4 Caractérisation des amplificateurs

Les amplificateurs sont caractéris€s sous pointes. Les parametres S ont ét€ mesurés a
I’aide de I’analyseur de réseaux 37397C d’Anritsu. Le point de compression est mesuré
également par I’analyseur de réseaux 37397C et confirmé par 1’utilisation de ’analyseur de
spectre FSEK 30 de Rohdes & Schwarz et une source RF. Le banc de mesure de point
d’interception d’ordre 3 est donné dans la Figure 3.34. Ce banc est basé sur la réponse du
circuit a une excitation par deux sinusoides (Chapitre 1).
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Figure 3.34: Banc de mesure pour le test du point d’interception d’ordre 3.

3.4.1 LNAs cascodes

Le gain et I’isolation mesurés du LNA cascode réalisé en technologie 0,25 pum BiCMOS
SiGe : C de ST sont de 15,2 et 36 dB dans la bande [5,15 — 5,35 GHz] (Figure 3.35). Ce
gain mesuré est inférieur au gain simulé qui est de 18 dB, di probablement au plus faible
facteur de qualité¢ que prévu de I’inductance L.. Les coefficients de réflexion a ’entrée et a
la sortie sont inférieurs a —7 et —9 dB respectivement dans la bande d’intérét. L’évolution
de ces deux coefficients en fonction de la fréquence est reportée sur la Figure 3.36.

La courbe de gain du LNA réalisé en technologie AMIS 0.35 um BiCMOS SiGe est
centrée autour de 4.96 GHz comme le montre la Figure 3.35. Cette courbe est 1égerement
décalée vers les basses fréquences par rapport aux simulations. Ceci est di soit a
I’augmentation de la valeur de I’inductance L., soit a la diminution de sa fréquence de
résonance, soit a la combinaison des deux. Le gain dans une bande passante de 200 MHz
autour de la fréquence centrale est supérieur a 14 dB. Ce gain mesuré est inférieur au gain
simulé¢ probablement a cause de la surestimation du facteur de qualité simulé de
I’inductance L.. I’isolation mesurée du LNA AMIS dans la bande [4,86 — 5,06 GHz] est
supérieur a 23,5 GHz. Les coefficients de réflexion a I’entrée et a la sortie sont inférieurs a
-5 et -9 dB (Figure 3.36).

82



Chapitre 3 : Amplificateurs faible bruit pour applications 5 GHz

20 0

o =20
< [
© =) -10
= ©
F 309 o~
*s g
E £ 154
3 -
< -40_% 0
§ B -20 -
-50
-25
-60
-10 T T T T T LI T L — T -30 T T T L T T T T L -15
3,0 3,5 4,0 4,5 50 55 6,0 6,5 7,0 3,0 3,5 4,0 45 5,0 55 6,0 6,5 7,0
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
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technologies ST et AMIS. ST et AMIS.

Les facteurs de bruit mesurés a 5 GHz des LNA cascodes réalisés en technologie ST et
AMIS sont proches des facteurs de bruit simulés, qui sont de 1,2 et 2,25 dB respectivement,
comme le montre la Figure 3.37.
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Figure 3.37: Facteurs de bruit mesurés des LNA cascodes.

Nous avons représenté sur la Figure 3.38 la puissance de sortie et la compression du gain
mesurées du cascode réalis¢ en technologie ST en fonction de la puissance d’entrée. Le
point de compression 1 dB a ’entrée est estimé a —21 dBm. Ce qui est satisfaisant pour le
standard 802.11a. Le LNA réalisé en technologie AMIS quant a lui présente un point de
compression en entrée évalué a —13,7 dB comme le montre la Figure 3.39.
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Les points d’interception d’ordre trois des deux cascodes ont ét¢ mesurés par le banc de
mesure donné sur la Figure 3.34. Les deux signaux d’excitation sont espacés en fréquence
de 20 MHz correspondant ainsi a 1’espacement entre canal dans le standard WLAN
802.11a. Les fréquences des deux signaux sont choisies autour du maximum de gain pour
chaque LNA, 5,20 et 5,22 GHz pour le LNA en technologie ST, et 4,96 et 4,98 GHz pour le
LNA en technologiec AMIS. Leurs puissances ont ét¢ choisies de sorte qu’elles soient
suffisantes pour exciter les non-linéarités mais pas trop élevées pour rester dans la limite de
validité de la méthode de mesure. D’apres les réponses des LNAs ST et AMIS montrées
respectivement sur la Figure 3.40 et 1.41, les points d’interception d’ordre trois en sortie
OIP3 sont estimés, en utilisant la relation OIP3 = P,,; + AP/2, a 4,5 et 3,5 dBm. En
retranchant le gain correspondant & chaque LNA, leurs points d’interception d’ordre trois
en entrée respectifs sont de —11,5 et —10,5 dBm.
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Figure 3.40: Réponse du LNA-ST a Figure 3.41: Réponse du LNA-AMIS a
I’excitation par deux signaux I’excitation par deux signaux
séparés de 20 MHz. séparés de 20 MHz.
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3.4.2 LNAs différentiels

Le gain et D’isolation différentiels mesurés, en fonction de la fréquence, du LNA
différentiel implémenté en technologie AMIS BiCMOS 0,35 pm sont illustrés sur la Figure
3.42. La caractéristique du gain est décalée 1égerement vers les basses fréquences, ce qui est
dia, comme dans le cas du LNA cascode, aux valeurs élevées des selfs L. et/ou la réduction
de fréquence de résonance de ces dernic¢res (augmentation de capacités parasites de L.). Le
maximum de gain de 17,8 dB se situe a 4,85 GHz au lieu de 5,3 GHz prévu par simulation.
Le gain dans une bande de 200 MHz autour de 4,85 GHz est supérieur a 15,5 dB. La bande
passante a 3 dB quant a elle est de 920 MHz. L’isolation est supérieure a 36 dB. Les pertes
en réflexion a I’entrée et a la sortie montrées sur la Figure 3.43 sont respectivement
supérieures a 9,6 et 13 dB. Les résultats de mesure du LNA différentiel implémenté en
technologie ST BiCMOS SiGe : C 0,25 um ne sont pas disponibles pour le moment et
seront présentés le jour de la soutenance. Les performances des amplificateurs sont
résumées dans le Tableau 5
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Figure 3.42: Gain et isolation différentiels Figure 3.43: Coefficients de réflexion du LNA
mesurés du LNA différentiel implémenté en différentiel implémenté en technologie AMIS.

technologie ST.

LNAs BICMOS7RF ST LNAs BiCMOS 0.35um AMIS

cascode Différentiel (sim) cascode différentiel
Tension Vee (V) 2,4 2,4 3 3
Courant (mA) 2,7 2x2,6 3,9 2x3,9
Gain max (dB) 15,7 21,1 14,2 15,8
Fréquence a Gy (GHz) 5,22 5,22 4,96 4,85
Gain dans 200 MHz 15.2 20 13,9 15,4
Isolation (dB) 36 55 23,5 36
S11 (dB) <7 —15 <5 <-9,6
S22 (dB) -9 <-9 <-13
Facteur de bruit (dB) 36 1,2 2.3 2,6
CPy4p (dBm) -21,5 - —13.8 -
11P3 (dBm) —11,5 - - 10 -

Tableau 5 : Caractéristiques des amplificateurs faible bruit implémentés en technologie ST et AMIS.

Les facteurs de bruit des LNAs implémentés en technologie ST sont meilleurs que les
quelques facteurs de bruit qu’on a trouvés, dans la littérature dans la bande 5 GHz (Tableau
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6). Outre de facteur de bruit, des facteurs de mérite ont été définis afin de comparer des
LNAs issus de différentes technologies [23]. Le premier facteur de mérite est défini comme
le rapport du gain de I’amplificateur sur la puissance consommée :

Gain(dB)

FOM, =
1 1% (mW)

(3.37)
Ce facteur de mérite doit étre le plus grand possible. Le second facteur de mérite, qui tient
compte du facteur de bruit en plus du gain et de la puissance consommeée, est défini par :

Gain

* T (NF=1)Poc (mW)

FOM (3.38)

Le troisiéme facteur de mérite qui fait intervenir la linéarité et la fréquence de travail est
défini par :

Gain ITP3(mW)f, (GHz)
(NF -1)P,.(mW)

FOM, = (3.39)

Pareil que FOM,, les deux derniers facteurs de mérite FOM, et FOM; doivent étre les plus
¢levés possibles. Une comparaison entre les performances de nos deux LNA cascodes et
celles de quelques LNAs 5 GHz collectés dans la littérature est donnée dans le Tableau 6.
On constate que le LNA cascode implémenté en technologie BiCMOS SiGe 0,25 um
possede des facteurs de mérite FOM,; et FOM, largement plus élevées que ceux reportés
dans la littérature.

Réf. Fr. NF G Ve Ppc IIP3 | FOM1 | FOM2 | FOM3
(GHz) | (dB) (dB) V) | (mW) | (dBm)
Ce travail 5,2 1,2 15,7 2,4 6,4 | —11,5| 245 2,99
4,96 2,3 14,2 3 1,5 | -10,5 | 1,21 0,63
[24] Si 5,6 1,8 26 31,3 0,83 1,24
Bipolaire.
[25] SiGe 5,8 1,6 17 4,5 35,25 0,48 0,45
Bipolaire.
[26] 0.35 um 5 3 9 2,2 11 6 0,81 0,25
CMOS
[27]10.35 um 5,2 2,45 19,3 33 26 -6 0,74 0,47
CMOS
[23] 90nm 5,5 2,9 13,3 1,2 9,72 -3 1,37 0,5 1,38
CMOS RF
[28]0.25 um 5,2 2,17 11 2 10 0,3 1,1 0,55 3,05
CMOS
[29]10.18 um 5,8 2,5 13,2 1 22,2 0,59 0,26
CMOS

Tableau 6: Comparaison des performances des LNAs 5 GHz.
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3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté¢ deux topologies d’amplificateurs faible bruit :
cascode et cascode différentiel. Les deux sont implémentés dans les technologies 0,25 pm
BiCMOS7RF SiGe:C de STMicroelectronics et 0,35 um BiCMOS SiGe
d’AMI Semiconductor. Les points clés de la conception des LNA cascode ont été décrits.
Les performances obtenues pour les LNA réalisés en technologie ST sont a 1’état de ’art.
Des gains ¢levés ont été obtenus pour des puissances consommeées assez faibles. Ceci est
notamment vrai pour les LNAs implémentés en technologie ST. Toutefois, les gains
mesurés sont inférieurs au gain désiré pour le standard IEEE 802.11a. Cependant, une
grande marge reste disponible pour augmenter le gain avant que le facteur de bruit
n’atteigne la valeur spécifiée de 3 dB ou la consommation en puissance devient
prépondérante. Des inductances utilisées dans les LNAs implémentés en technologie
AMIS, ont été aussi présentés. Enfin, une étude, sur les varactors P'/Nwell et AMOS
utilisés couramment dans les VCOs intégrés, a été présentée.
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Chapitre 4

VCOs LC intégrés pour applications WLAN 5 GHz

L’oscillateur local est un ¢élément clé dans les récepteurs et les émetteurs. Les
performances du récepteur dépendent largement des caractéristiques de 1’oscillateur local
telles que le bruit de phase et la quadrature des signaux / et O qui pilotent le mélangeur
1/Q dans le cas de la conversion directe. En effet, comme on I’a vu dans le premier
chapitre, la sélectivité du récepteur est déterminée, entre autres, par le bruit de phase de
I’oscillateur local qui convertit les signaux bloqueurs ou interférant dans la bande du canal
utile par le mélange réciproque. Par conséquent, le bruit de phase de 1’oscillation doit étre
¢évalué de sorte que la sélectivité du récepteur soit conforme au standard en question. Pour
le standard IEEE 802.11a, sujet de notre étude, le bruit de phase ne doit pas excéder
—101 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse. Ce qui donne un bruit de phase de —81 dBc/Hz a
100 kHz de la porteuse en considérant une pente de bruit de phase de —20 dB/dec.

Dans ce qui suit, nous allons nous intéresser a la conception des oscillateurs commandés
en tension destinés a la bande inférieure du standard WLAN IEEE 802.11a. Quatre
oscillateurs contr6lés en tensions seront présentés dont les trois premiers basés sur la
topologie paire différentielle croisée, et le dernier basé sur la topologie Pierce équilibré. Le
premier oscillateur fonctionne a 4 GHz et convient comme oscillateur local (LO) RF pour
un émetteur-récepteur superhétérodyne ou a fréquence intermédiaire glissante de 1 GHz
[1][2]. Cette dernicre architecture et celle a conversion directe sont les plus utilisées dans
I’implémentation des récepteurs pour réseau WLAN 802.11a [2, 3, 4]. L architecture a FI
glissante a besoin d’un seul synthétiseur de fréquence. Les signaux LOp; I et Q sont en fait
générés par la division par quatre du signal LOgr 4 GHz. Les trois autres oscillateurs sont
congus pour une architecture a conversion directe. Parmi ces trois VCOs, deux oscillent
directement a 5 GHz et le troisiéme est un oscillateur 10 GHz, le double de la fréquence
RF, suivi d’un diviseur par deux pour générer les signaux / et Q a 5 GHz. Ceci permet de
réduire I’offset DC lié a I’auto-mélange du signal LO ainsi que le «pulling» de
’oscillateur par I’amplificateur de puissance de la chaine d’émission. Pour les deux VCO
5 GHz, un filtre polyphase ou la connexion de deux VCOs identiques en quadrature est
indispensable pour générer les signaux 7/ Q [5].

4.1 Oscillateurs controlés en tensions

Les oscillateurs destinés a la bande inférieure du standard WLAN IEEE 802.11a doivent
couvrir la bande [5.15 — 5.35 GHz] afin de pouvoir sélectionner les huit canaux (Figure
4.1). Une plage de fréquence de 200 MHz est donc nécessaire. Une marge supplémentaire
de quelques mégahertz est également indispensable pour compenser les variations
technologiques liée notamment aux capacités et selfs. Par ailleurs, comme on 1’a vu
auparavant, leur bruit de phase a 100 kHz de la porteuse doit étre inférieur a —81 dBc/Hz
afin de ne pas dégrader le rapport signal sur bruit plus interférences du récepteur.
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Figure 4.1: Bande inférieure du standard WLAN IEEE 802.11a [6].
4.1.1 VCO a paire différentielle croisée

4.1.1.1 Topologie et éléments de conception

Le schéma ¢lectrique de 'oscillateur a paire différentielle croisée est montré sur la
Figure 4.2 [7] [8]. Le cceur de I’oscillateur est composé du résonateur LC, et de la paire
différentielle croisée (7, T>) dont la contre réaction collecteur-base permet de générer une
résistance négative qui compense les pertes dans le résonateur. La contre-réaction est
réalisée par le transformateur capacitif C;-C,. C, est la capacité d’entrée du transistor 7;
(T5). La cathode du varactor P"Nwell est reliée a la masse virtuelle afin de court-circuiter la
jonction Nwell/substrat qui autrement dégraderait le facteur de qualité du varactor. Pour
éviter la polarisation en direct du varactor par la tension Ve, la capacité de liaison C, est
utilisée. Le courant de polarisation /, de la paire croisée est fixé par la source de courant
formée par les transistors 73, Ty, Ts5 et la résistance R.. La source de courant peut étre
réalisée aussi par une résistance [9]. Les transistors collecteurs communs 7 et 77 sont des
étages tampons qui servent a piloter les charges de 50 Q sans trop charger le résonateur.
Rappelons que le chargement du résonateur par une impédance de faible valeur réduit
considérablement son facteur de qualité, ce qui engendre une dégradation du bruit de phase
de l’oscillateur. Le signal est prélevé au coeur de 'oscillateur au niveau des bases des
transistors 7; et 7> pour bénéficier de I’avantage de transformation d’impédance offert par
le diviseur capacitif C;-C.
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Figure 4.2: Schéma électrique de ’oscillateur a paire différentielle croisée.
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D’apres le schéma ¢électrique du résonateur donné sur la Figure 4.3, la fréquence
d’oscillation peut étre estimée par la relation :

1
Jo=—F— (4.1)

2zJLC,
c —c +- 9% , GG (4.2)

T GHC) (GHCy)

C, est la capacité du varactor, C, est la capacité parasite de la spirale. La capacité de sortie
C, du transistor 7; (7») et les capacités parasites liées aux pistes de dessin de masques
peuvent étre également prises en considération dans C,. La relation (4.2) montre tout
I’intérét de minimiser la capacité parasite C, ainsi que de la capacité équivalente a la mise
en série de C; et C, pour garantir une capacité variable proche de celle offerte par le
varactor.

L’amplitude doit étre maximisée afin d’améliorer le bruit de phase et de fournir assez de
puissance a la charge qui peut étre par exemple I’analyseur de spectre ou un diviseur dans
une PLL ou un mélangeur. L’amplitude des oscillations, lorsque elle est suffisamment
importante a ’entrée pour faire commuter la paire différentielle, est donnée
approximativement par :

2
A =~=R [ (4.3)

4 eq o

1, est le courant de polarisation. R, est la résistance parallele équivalente du résonateur qui
prend en compte les pertes dans I’inductance, le varactor, les capacités C; et C,, les
résistances de polarisation R, et R,, et les résistances intrinseques de transistor 7; (7>) r, et
1, (résistance de sortie). Elle peut étre estimée facilement en utilisant des conversions
parallele-série et série-parallele a partir du schéma du résonateur montré sur la Figure 4.3.
Les pertes dans les capacités MIM C; et C, sont négligeables devant celles de 1’inductance
et du varactor. Aux fréquences inférieures a 5 GHz les pertes du varactor peuvent étre
¢galement négligées devant celles de I’inductance. R., peut étre ainsi estimée par la
relation :

R, ~R,, /IR, (1+ C,/C,} )IIR, [n® 4.4)

Rpp =RSQS2// R, est la résistance paralléle équivalente de I’inductance. R, et O sont la
résistance et le facteur de qualité série de la spirale, et R, est la résistance parasite de la self
dont I’expression est donnée dans le chapitre 4. R, = R,//r,. n est le rapport de la contre-
réaction collecteur base donnée par :

CYl
n :—(C1 N C,[) 4.5)

La relation (4.4) montre 1’intérét d’avoir une inductance ayant un facteur de qualité série le
plus élevé possible et le moins de pertes possibles dans le substrat afin de maximiser la
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résistance R,, et donc I’amplitude des oscillations pour une consommation donnée (/,). Elle
montre aussi ’intérét du diviseur capacitif C;-C, dans la minimisation de I’effet de la
résistance R, sur Ry,.

inductance C, impédance d'entrée T, (T,)

\|

/
o
pd
)
2

::> Ceq; ; L % Req

A
/1
iy

Figure 4.3: Détail du résonateur LC et son schéma équivalent simplifié.

A coté de la fréquence d’oscillation ou de la plage de variation de fréquence et la
puissance de sortie, le bruit de phase est I’'un des parameétres les plus importants d’un VCO.
Il peut étre optimisé¢ en utilisant un résonateur dont le facteur de qualité en charge,
O =Ry // La, est élevé, en augmentant I’amplitude des oscillations, et en réduisant le
facteur de bruit en exces F de I’oscillateur comme le suggere la relation semi-empirique de
Leeson donnée par [10] :

C2FKTRy, ( f, Y, Sup
L(f,) = E [2Qfmj [1+ fmJ (4.6)

T est la température, k la constante de Boltzmann, f,, est la fréquence offset par rapport a la
porteuse. Le facteur de bruit F prend en considération la contribution des éléments actifs de
’oscillateur sur le bruit phase. fi,/3 est la fréquence de coupure qui délimite la région du
spectre de bruit de phase évoluant en 1/ 77 (Figure 4.4). Un autre modéle de bruit de phase
qui considere ’oscillateur comme un systéme linéaire variant dans le temps a été proposé
par Hajimiri et Lee [11] [12].

En tenant compte de la non-linéarit¢é due a la transconductance g,, une expression

approximative du facteur de bruit en excés F pour 1’oscillateur a paire différentielle croisée
est donnée par [13] :

SR I R ?
Falett Jr sty €q+q” | AV 1+ sinc? AV 4.7)
2R\ £, ) 8kT  4kT |74, 24

eq 4

ou 7 est la résistance intrinseque de base de transistors 7 et 75, et fr leur fréquence de
transition. S;r est la densité spectrale de bruit en courant de la source 7,. AV est la tension
nécessaire pour faire basculer la paire croisée d’un coté. Le deuxiéme terme du second
membre de 1’équation (4.7) est dii a la conversion du bruit thermique, autour des
harmoniques impaires (2N + 1) £, £ f,,, de la résistance intrinséque de base 7, dans la bande
passante du VCO. Le troisieme terme traduit la conversion du bruit de grenaille autour des
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harmoniques paires 2N f, £ f,, de la source de courant dans la bande passante du VCO [14].
Le dernier terme est dii au bruit de grenaille 1i¢ au courant collecteur des transistors de 7; et
T,. Pour réduire F, il faut minimiser la résistance intrinséque de base, augmenter
I’amplitude des oscillations et enfin réduire la densité spectrale de bruit S;r c.-a-d. le
courant /,.

Bruit de phase L (dBc/Hz)

Plancher de bruit

fl/f3 f,,/2Q fm

Figure 4.4 : Spectre typique en bruit de phase d’un oscillateur LC.

Dans la paire croisée, outre les sources de bruit large bande injectées directement dans la
bande passante du VCO, d’autres mécanismes contribuent au bruit de phase par la
conversion de source de bruit BF. Le premier mécanisme est liée a la dépendance entre la
fréquence d’oscillation et le courant de polarisation /, des transistors 7; et 7, (stabilité
indirecte) [15] [16]. En effet, la fréquence d’oscillation dépend du déphasage introduit par
T; et T, et de leur impédance d’entrée (R, et C,) qui dépendent a leur tour de /, [16]. Pour
caractériser la contribution de ce mécanisme, un coefficient de sensibilité de la fréquence
d’oscillation au courant de polarisation a ¢été défini. Son expression est donnée
parK,, =0f,/01,. Le deuxieme mécanisme est la conversion AM-PM par la non-linéarité
du varactor de bruit BF de la source de courant [17] [18] [19]. En effet, les fluctuations BF
du courant de polarisation /, engendrent la fluctuation d’amplitude 4,, qui a son tour
engendre une modulation de fréquence par le biais de la non-linéarité du varactor. La aussi,
un coefficient de sensibilité K ,,, =0f,/0A4, a été défini pour caractériser la variation de la
fréquence d’oscillation en fonction de I’amplitude 4,. Le troisieme mécanisme est li¢ a
conversion des fluctuations de la tension de commande en bruit de phase par la non-
linéarit¢é du varactor [20][21]. Ce mécanisme est caractérisé par la sensibilit¢ de la
fréquence d’oscillation a la tension de commande donnée par K, ., =0 f,/0V .. Pour tenir
compte de ces différents mécanismes de conversion, 1’expression de bruit de phase (4.6)
peut étre réécrite comme suit [13]:
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|KVCO |2
2f‘ﬂf

S (4.8)

v

) 2FkTREQ( 7 jz . K[ G . Kl (2

2
L = R>S +
Un) a2 \20r2) 25, " 22 \nj o

ou Sg, = 4kTRy est la densité spectrale du bruit de la résistance de polarisation du varactor
Ry.

Pour optimiser le bruit de phase, I’amplitude des oscillations 4, doit étre maximisée,
sans toutefois saturer les transistors 7 et 7, et sans que la tension V¢g a leurs bornes,
pendant le fonctionnement, ne dépasse la tension de claquage Vegs. La contre-réaction
capacitive permet justement de découpler les polarisations de base et de collecteur des
transistors 7; et 7, afin de maximiser 1’amplitude des oscillations sans les saturer. En fait,
pendant le cycle d’oscillation, il est important de ne pas saturer les transistors 7 et 7>,
sinon la polarisation en direct de la jonction base-collecteur engendre une dégradation
sensible du bruit de phase. Cette dégradation est due, d’une part, a la réduction du facteur
de qualité du résonateur qui est engendré par la diminution de I’'impédance de sortie du
transistor 7; (7>) et, d’autre part, a la diminution de leur fréquence de transition fr lorsque la
jonction base-collecteur est polarisée en direct. De plus, comme I’illustre la Figure 4.5, la
contribution du bruit de grenaille associé¢ a la jonction base-collecteur au bruit de phase
global augmente a fur et mesure que l’intervalle de temps ou cette derniére entre en
saturation augmente. L’amplitude maximale avant saturation peut étre estimée par :

— 2(Vcc +Vd—BC _Vb ) (4.9)
1+n

omax

ou Ve et Vy, sont respectivement les tensions de polarisation au niveau du collecteur et base
des transistors 7; et T,. Vypc est la tension de diffusion de la jonction base-collecteur des
transistors 7; et 7.

D’aprées (4.9), I’amplitude maximale des oscillations peut étre optimisée par la réduction de
la tension de polarisation V}, et/ou du rapport n. Néanmoins, V, ne peut étre réduite
indéfiniment, car il faut toujours laisser une tension suffisante au niveau de 1’émetteur
commun de 7, et 75 afin d’assurer un bon fonctionnement de la source de courant 73. En
effet, la tension au niveau de I’émetteur commun ¥, oscille, autour de la tension de repos,
au double de la fréquence d’oscillation et peut ainsi saturer le transistor 73 pendant le cycle
d’oscillation si la tension V} est faible. L’entrée en régime de saturation de 73 entraine la
variation de courant de polarisation avec la tension V,, ce qui entraine a son tour la
dégradation du bruit de phase via les mécanismes de conversion AM-PM et d’instabilité
indirecte. On constate sur la Figure 4.5 la dégradation du bruit de phase du VCO lorsque le
transistor de la source du courant 75 entre en saturation. Son bruit de phase domine les
contributions des autres éléments du VCO.
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Figure 4.5: Evolution du bruit de phase et de la contribution de 77, T, et du bruit de grenaille de la jonction
base-collecteur (/,.) en fonction de la tension de polarisation Vy,

On peut également jouer sur le rapport de contre-réaction n pour ajuster I’amplitude
maximale tolérable. Cependant, n est un facteur trés important pour la minimisation du
bruit de phase et un compromis sur sa valeur doit étre trouvé. En effet, un rapport n élevé
permet de réduire 1’angle de conduction des transistors de la paire croisée (7 et 75) et de ce
fait le bruit de phase associé aux sources cyclo-stationnaires notamment /¢ [12]. Il permet
¢galement d’augmenter I’amplitude de la composante fondamentale de courant /.; et donc
I’amplitude 4,, ce qui conduit aussi a la réduction du bruit de phase. Par contre il réduit la
résistance paralléle équivalente du R, ramenée au niveau du résonateur R,//n’ et par
conséquent la résistance équivalente R.,, ce qui peut dégrader le bruit de phase. Un rapport
n tres faible agira d’une fagon inverse, c-a-d, il augmentera I’angle de conduction et réduira
I’amplitude de la composante fondamentale /.;, mais fera augmenter la résistance
équivalente R,//n’. Par ailleurs un rapport trés faible peut rendre le gain de boucle
inférieur a 1 et empécher ainsi le démarrage des oscillations.

Pour minimiser le bruit de phase di a la conversion du bruit autour des harmoniques paires
de la source du courant, une capacité peut &tre ajoutée en paralléle avec elle [22]. Cette
derniére permet de court-circuiter les fluctuations et notamment I’harmonique d’ordre 2. Un
filtre LC peut étre également utilisé pour filtrer les fluctuations autour de cette harmonique
et présenter une impédance €levée au niveau de 1I’émetteur commun de la paire croisée pour
I’hormique d’ordre 2 [23]. En ce qui concerne la composante du bruit de phase di au bruit
BF de la source du courant, une dégénérescence et/ou une capacit¢ de forte valeur en
paralléle avec la source du courant, et un bon choix de la taille de transistor permettent de
I’optimiser [24]. Pour la dégénérescence, une inductance ou une résistance peuvent étre
utilisées. Dans notre cas, nous avons opté pour une résistance vu qu’elle occupe largement
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moins de surface qu’une inductance de forte valeur qui peut étre seulement implémentée en
discret. Comme on peut le constater sur la Figure 4.6, la contribution des transistors 7’5 et Tg
dG notamment a /, (bruit de grenaille) au bruit de phase diminue lorsque la résistance Rg
augmente. Toutefois pour un courant donné, Ry ne doit pas étre élevée jusqu'a saturer 7,
sinon on aura I’effet inverse, c.-a-d. I’augmentation du bruit de phase. Dans le cas du VCO
5 GHz présenté sur la Figure 4.6, la contribution au bruit phase global du transistor 75 de la
source du courant passe sous celle de la paire croisée 7; (7>) lorsque la résistance Rp
devient supérieure a 50 Q2.
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Figure 4.6: Bruit de phase a 100 kHz et les contributions des transistors de la source du courant 75 et T et
celles des transistors de la paire croisée 7; et T, en fonction de la résistance de dégénérescence Rp.

La capacité de liaison C, utilisée pour isoler le varactor de la tension de polarisation V¢
permet de linéariser la caractéristique C(V) du varactor et donc de réduire le bruit de phase
dia a la conversion AM-PM [25]. Cependant, cette capacité n’a pas seulement que des
avantages, mais elle réduit la plage de variation de C,. La résistance de polarisation R, du
varactor doit étre optimisée pour minimiser sa contribution au bruit de phase. En effet, une
résistance de valeur faible conduit a la dégradation du facteur de qualité du varactor et donc
du résonateur. Par conséquent le bruit de phase peut se dégrader. De méme, une résistance
de forte valeur conduit a I’augmentation du bruit phase di a la conversion de son bruit
thermique par la non-linéarit¢é du varactor. Nous avons représenté sur la Figure 4.7
I’évolution du bruit de phase global, a 100 kHz, du VCO 5 GHz en fonction de la résistance
Ry. La contribution de cette dernicre ainsi que des transistors de la paire croisée 7 et 7>
sont ¢galement montrées.
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Figure 4.7 : Bruit de phase a 100 kHz en fonction de la résistance de polarisation R,.

4.1.1.2 Implémentations

Comme il a été dit dans I’introduction de ce chapitre, trois VCOs basés sur cette
topologie ont ét¢ implémentés en technologie BICMOS SiGe 0.25 um de ST. Le premier
fonctionne a 4 GHz, le second a 5 GHz et le dernier a 10 GHz suivi d’un diviseur par deux.
Dans I’objectif de réduire la résistance intrinséque des transistors de la paire croisée T;-T»,
des transistors multi-doigts dont le rapport longueur sur largeur est élevé sont utilisés. Les
photographies des VCOs 4 et 5 GHz sont montrées sur les Figure 4.8 et 4.9 respectivement.
Leurs surfaces respectives sont de 1060 x 1107 um® et 945 x 1092 pm®. Les dessins de
masque sont «routés» d’une facon symétrique pour préserver un fonctionnement
différentiel. Les inductances sont réalisées par spirales différentielles car ces dernicres sont
moins encombrantes et ont des facteurs de qualité¢ plus élevés que deux inductances
simples. Les largeurs de pistes ont ét¢ optimisées afin d’avoir des facteurs de qualité les
plus élevés possibles tout en gardant des fréquences de résonance suffisamment élevées
(Chapitre 3). En effet, les capacités parasites des spirales peuvent réduire la plage de
fréquence. Par ailleurs ces spirales sont maintenues loin des interconnexions métalliques
pour éviter des pertes par courant de Foucault. Les interconnexions reliant ces spirales aux
collecteurs des transistors de la paire croisée 7;-7> sont réalisées avec des pistes de largeur
25 um afin de réduire leurs résistances et selfs parasites. Des rétro-simulations ont été
effectuées en tenant compte notamment de ces interconnexions. Les parasites associés a ces
interconnexions ont été extraits en utilisant le logiciel Momentum. Pour I’implémentation
de capacités variables, deux varactors P"Nwell simples et un varactor P"Nwell différentiel
sont utilisés respectivement dans les VCO 4 et 5 GHz.

99



Chapitre 4 : VCOs LC intégrés pour applications WLAN 5 GHz

. Varactors |

T FEB S N b AL 4 it e v o

T ———

Varactor

g
-
g'.

Figure 4.9: Photographie du VCO 5 GHz a paire différentielle croisée.
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Le schéma bloc du troisieme VCO utilisant un VCO 10 GHz a paire croisée et un
diviseur par deux est montré sur la Figure 4.10. Comme diviseur, nous en avons utilisé un
déja disponible au laboratoire et qui avait ét¢ développé auparavant dans le cadre d’une
these [26]. La tension d’alimentation Vpp de ce diviseur par deux est de 3 V pour qu’il
fonctionne correctement. Un plot séparé est prévu a cet égard sur le dessin de masque dont
la photographie est montrée sur la Figure 4.11. La surface du silicium occupée par ce VCO
est de 1000 x 1000 pm?. Ici aussi, la symétrie du dessin de masque a été respectée. En
I’absence de spirales différentielles de valeurs faibles, nous avons utilis¢ deux spirales
simples de 0.32 nH chacune dans le résonateur. Un varactor P"Nwell différentiel est utilisé
comme capacité variable.
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Figure 4.10: VCO 10 GHz et diviseur par deux pour la génération des signaux I/ Q.
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Figure 4.11: Photographie du VCO 10 GHz a paire différentielle croisée et diviseur par 2.

4.1.2 Oscillateur Pierce équilibré

Le schéma ¢lectrique de I’oscillateur Pierce équilibré est donné sur la Figure 4.12. Il est
basé sur le couplage de deux oscillateurs Pierce simples. Rappelons que dans 1’oscillateur
de type Pierce, le transistor émetteur commun, 7; et 7, dans notre cas, fournit le gain
nécessaire pour compenser les pertes dans le résonateur de contre-réaction en © C,-L-C,. Le
taux de contre-réaction collecteur base est donnée par n=—C,/C,. Ce rapport est trés
important pour optimiser le bruit de phase comme dans la topologie paire croisée. La
source de courant est implémentée par une source identique a celle utilisée dans les
oscillateurs a paire différentielle croisée. Une source a base d’une résistance peut étre
également utilisée. Les inductances L. sont des selfs de choc utilisées pour la polarisation
des transistors 7; et 7,. Les deux VCOs sont forcés a osciller en opposition de phase par la
source de courant /, de la paire (7;-T>). En effet, grace a la réjection du mode commun par
la paire différentielle (7;, 7>), seulement le mode différentiel peut étre entretenu. Pour une
meilleure réjection du mode commun, I’impédance de sortie de la source de courant doit
étre ¢élevée. Nous avons tracé sur la Figure 4.13 les tensions collecteurs des transistors 7 et
T, et on voit bien qu’elles sont en opposition de phase.
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Figure 4.12: Schéma électrique de ’oscillateur Pierce équilibré.
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En examinant le schéma électrique du résonateur donné sur la Figure 4.14, la fréquence
d’oscillation peut étre estimée par la relation (4.1) en remplagant la capacité équivalente C,
par:

c, (C,+C
“™ (cV(+c2 +5)) (410
Vv 2 T

La capacité de sortie de transistor 7; (7) ainsi que les capacités parasites associées aux
spirales L et L¢ ne sont pas prises en considération. La capacité de liaison C, utilisée pour
isoler I’anode des varactors de la tension de polarisation V.. n’est pas considérée dans
I’expression précédente. Tout comme dans 1’oscillateur a paire différentielle croisée, elle
réduit la plage de variation du varactor, mais linéarise aussi la caractéristique C(V) et réduit
donc le bruit de phase di a la conversion AM-PM du varactor. La résistance de polarisation
des varactors Ry est optimisée vis-a-vis du bruit de phase par simulation. Afin de minimiser
ce bruit de phase, I’amplitude des oscillations doit étre maximisée mais toutefois sans
saturer les transistors 7; et 7. L’amplitude des oscillations au niveau du résonateur peut
étre estimée par R,, I, lorsque la tension AC V}, est trés supérieure a V7 (25 mV). Ou /, est
le courant de polarisation fixé par la source de courant, et R,, est la résistance paralléle
¢quivalente du résonateur, qui englobe les différentes pertes et peut étre déterminée a partir
du schéma ¢électrique du résonateur donnée sur la Figure 4.14 y compris les pertes dans les
spirales L et L¢ qui ne sont pas représentées. Pour un courant /, donné, I’amplitude peut étre
augmentée par la résistance R., ce qui peut se faire par la minimisation de pertes,
principalement, dans les spirales L et L. et dans le varactor. L’augmentation de R., peut étre
aussi obtenue par la réduction de la capacité Cy du varactor. Cependant, ceci réduit la plage

103



Chapitre 4 : VCOs LC intégrés pour applications WLAN 5 GHz

de variation de fréquence. La tension de polarisation V', a ét¢ choisie faible pour assurer que
des oscillations a forte amplitude ne saturent pas les transistors 7; et 7>, mais suffisante
pour un fonctionnement correct de la source de courant. La saturation des transistors 7; et
T et celui de la source du courant engendre la dégradation du bruit de phase.
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Figure 4.13: Tensions de collecteur V¢, et V¢, en fonction du temps.
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Figure 4.14: Résonateur du VCO Pierce équilibré.

Pour I’optimisation du bruit de phase, le rapport de contre-réaction n est optimisé en
utilisant le logiciel ADS. Les transistors 7; et 7, sont implémentés par structures multi-
doigts, dont le rapport longueur sur largeur des doigts d’émetteur Lz/ Wy est élevé, afin de
réduire leurs résistances intrinseques de base et par conséquent le bruit de phase. La
symétrie du circuit a été respectée lors du routage comme le montre la photographie du
VCO donnée sur la Figure 4.15 afin d’assurer un fonctionnement équilibré. Le circuit
occupe 1000 x 1000 um” de silicium. Les spirales des résonateurs sont maintenues loin
I’une de 1’autre pour éviter un couplage électromagnétique pouvant réduire les valeurs de la
self et du facteur de qualité, et donc engendrer la dégradation du bruit de phase. Les selfs de
choc sont implémentées par une spirale différentielle et les capacités variables sont quant a
elles implémentées par un varactor P"Nwell différentiel.
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Figure 4.15: Photographie du dessin de masque de ’oscillateur Pierce équilibré.

4.2 Résultats de simulations et de caractérisations

Les simulations ainsi que 1’optimisation des quatre VCOs ont été effectuées par ADS et
SpectreRF. Les mesures de puissance et des fréquences des oscillateurs ont été effectuces
sous pointe en utilisant ’analyseur de spectre Rohdes & Schwarz FSEK 30. Le bruit de
phase est mesuré par la technique basée sur la méthode de discrimination a ligne a retard
dont le banc de mesure est montré sur la Figure 4.16. Ce dernier est placé dans une cage de
Faraday pour éliminer les perturbations ¢lectromagnétiques du milieu environnant.

analyseur FFT

r=°
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: sous test |

synthétiseur
de calibrage

o

signgl BF
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Figure 4.16: Banc de mesure a discriminateur a ligne a retard.
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4.2.1 Oscillateur 4 GHz

Le VCO 4 GHz est alimenté avec une batterie de 2,5 V. Le courant débité par la source
de courant est de 2,7 mA. Les étages tampons débitent 2 x 4,4 mA. Pour faire varier la
tension de commande de 1’oscillateur, une alimentation a tension variable est utilisée. L une
des sorties du VCO est connectée a 1’analyseur de spectre et ’autre est connectée a une
charge de 50 Q afin de préserver la symétrie de 1’oscillateur. Le spectre de sortie mesuré,
pour la tension de commande 1,5V, est donné¢ sur la Figure 4.17. La puissance
fondamentale est de —5,5 dBm. Les niveaux des harmoniques d’ordre 2 et 3 sont inférieurs
a —30 et —50 dB, respectivement. Les caractéristiques mesurée et simulée de la fréquence
en fonction de la tension de commande sont représentées sur la Figure 4.18. On observe un
bon accord entre la mesure et la simulation. La fréquence d’oscillation varie de 5,07 a
5,45 GHz lorsqu’on fait varier la tension de commande de 0 a 2,5 V. La plage de fréquence
correspondante est de 380 MHz. Sur cette plage de fréquence, la puissance fondamentale
mesurée est d’environ —5,5 dB. Elle est inférieure de —3 dB a la valeur prévue par
simulation comme on le constate sur la Figure 4.19. Cette différence est due certainement
au faible facteur de qualité du résonateur LC ou tout simplement de I’inductance L.
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Figure 4.17 : Spectre de sortie mesuré du VCO 4 GHz.
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Figure 4.18: Fréquence d’oscillation du VCO Figure 4.19: Puissance de sortie du VCO
4 GHz en fonction de la tension de 4 GHz en fonction de la tension de
commande. commande.

Pour la mesure de bruit de phase, I’oscillateur 4 GHz est monté en boitier (Figure 4.20).
Le bruit de phase mesuré¢, a 100 kHz de la porteuse, est inférieur a —101 dBc/Hz sur toute la
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plage de fréquence comme I’illustre la Figure 4.21. Ce qui est légérement supérieur aux
simulations. Ceci est di fort probablement a un facteur de qualité de résonateur moins bon
que prévu. Sur la Figure 4.22, nous avons représenté le bruit de phase mesuré pour la
tension de commande Ve=1,5V.

Bruit de phase @ 100 kHz (dBc/Hz)

Figure 4.20: Montage en boitier du VCO 4 GHz.
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Figure 4.21: Bruit de phase a 100 kHz du VCO Figure 4.22: Bruit de phase pour la tension de
4 GHz en fonction de la tension de commande Vc=0V.

commande.

4.2.2 Oscillateur 5 GHz

Nous avons représenté sur la Figure 4.23 le spectre mesuré d’un des VCOs 5 GHz pour

la tension de commande V¢ = 2,5 V. Sur les 510 MHz de plage de fréquence du VCO allant

de

5,1 a 5,51 obtenue lorsqu’on varie la tension de commande V¢ de 0 a 2,5V (Figure

4.24), la puissance de sortie délivrée a une charge de 50 Q est d’environ —4 dBm comme le
montre la Figure 4.25. Cette puissance est inférieure de 2,5 dB a la simulation, due fort
probablement a un faible facteur de qualité de la self. D’apres la Figure 4.24, on constate
que la plage de fréquence mesurée est inférieure a celle simulée. Ceci est dii certainement

au

rapport Crax/Crmin du varactor différentiel P"Nwell, qui est inférieur au rapport considéré
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dans sa modélisation, et/ou aux capacités parasités liées au dessin de masque au niveau du
résonateur.
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Figure 4.23 : Puissance de sortie du VCO 5GHz pour la tension de commande Ve =2.5 V.
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Figure 4.24: Fréquence d’oscillation du VCO Figure 4.25: Puissance de sortie du VCO
5 GHz en fonction de la tension de 5 GHz en fonction de la tension de
commande. commande.

4.2.3 VCO 10 GHz diviseur par 2

Concernant le troisieme et dernier VCO a paire différentielle croisée, le VCO 10 GHz
suivi d’un diviseur par deux, la fréquence d’oscillation est centrée autour de 4,88 GHz au
lieu de 5,31 GHz prévue par simulation (Figure 4.26). La plage de fréquence mesurée est
seulement de 430 MHz pour une tension de commande allant de 0 a 2,5 V. Elle est
inférieure au 490 MHz simulé a cause, certainement, des capacités parasités associées au
résonateur. On peut constater sur la Figure 4.26 un rapprochement de la caractéristique
fréquence-tension de commande f(V) mesurée avec celle simulée lorsqu’on rajoute une
capacité parasité de 0,13 pF au niveau des collecteurs des transistors 7; et 7> de la paire
croisée. Dans la bande de fréquence mesurée [4,68 —5,1 GHz], la puissance de sortie
délivrée a une charge de 50 Q est aux alentours de —6 dB (Figure 4.26). Nous avons montré
sur la Figure 4.27, le bruit de phase simulé en fonction de la fréquence offset pour la
tension de commande Vc=1.5V. Le niveau de ce bruit de phase a 100 kHz est de
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—101.7 dBc/Hz. Sur la plage de fréquence simulée, le bruit de phase a 100 kHz est inférieur
a—101 dBc/Hz.
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Figure 4.26: Fréquence d’oscillation et puissance Figure 4.27: Bruit de phase simul¢ du 10 GHz et
de sortie mesurées et simulées du diviseur par 2 en fonction de la
VCO 10 GHz et diviseur par 2 en fréquence offset pour la tension de
fonction de la tension de commande. commande Ve=1.5V.

4.2.4 VCO Pierce équilibré

La tension d’alimentation V. et le courant I, débité par la source du courant sont 2,4 V
et 3 mA respectivement. Chacun des étages tampon consomme 3 mA sous 2,4 V. En
variant la tension de commande de 0 a 2,5 V la plage de fréquence couverte par 1’oscillateur
Pierce équilibré est de 440 MHz allant de 5,07 a 5,51 GHz. Comme le montre la Figure
4.28, cette plage est 1égérement inférieure a celle simulée qui est de 500 MHz. Néanmoins,
elle est largement suffisante pour couvrir la bande [5,15 - 5,35 GHz] du standard IEEE
802.11a. La puissance mesurée a I’analyseur de spectre quant a elle n’est que d’environ
—8 dBm (Figure 4.29). Les niveaux des harmoniques d’ordre 2 et 3 sont respectivement
inférieurs de 22 et 30 dB par rapport au fondamental.
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Figure 4.28: Fréquence d’oscillation du VCO Figure 4.29: Puissance de sortic du VCO
Pierce équilibré 5 GHz en fonction Pierce équilibré 5 GHz en fonction
de la tension de commande. de la tension de commande.

Nous avons reporté sur la Figure 4.30 le bruit de phase simulé pour la tension de
commande V=0 V. On peut noter que la pente de bruit de phase est 30 dB par décade
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jusqu’a 25 kHz de la porteuse. Au dela de cette fréquence, la pente est de 20 dB/décade. Le

bruit de phase simulé a 100 kHz est inférieur a —101 dBc/Hz sur toute la plage de fréquence
comme le montre la Figure 4.31
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Figure 4.30: Bruit de phase simulé du VCO Figure 4.31: Bruit de phase simul¢é du VCO
Pierce équilibré 5 GHz pour la Pierce équilibré 5 GHz a 100 kHz en
tension de commande Ve=0V. fonction de la tension de commande.

Les performances de ce VCO ainsi que celles des VCOs a paire différentielle croisée
sont résumées dans le Tableau 1. De bonnes performances en bruit de phase ont été
obtenues et ce avec des consommations réduites. Ces oscillateurs répondent largement aux
exigences du standard IEEE 802.11a en termes de bruit de phase et de la plage de variation
de fréquence pour la bande inférieure du standard. Pour couvrir la bande supérieure du
standard IEEE 802.11a des varactors commutés peuvent €tre utilisés. Pour comparer les
performances en bruit de phase des oscillateurs réalisés dans des technologies différentes et
qui fonctionnent a des fréquences différentes, un facteur de mérite (FOM) a été défini et
dont I’expression est donnée par [27] :

_ _ Jo Ppe
FOM =L(f,) 2010g[f j+1010g(1mWJ (4.11)

m

Ou L(fm) est bruit de phase a la fréquence f, de la fréquence d’oscillation f,, et Ppc est la
puissance dissipée dans le coeur de I’oscillateur en milliwatts.

VCO 4 GHz | veo 5GHz | YEO 106HZ 1 G picree
+ diviseur

Ve (V) 2,5 2,5 2,5 2,4
Courant I, (mA) 2,7 2,5 3 3
Fréquence (GHz) 4,08 — 4,45 5,1-5,5 4,68 - 5,1 5,08 5,5
Puissance de sortie (dBm) -5,5 —4 -6 -8
Ppc de caeur (mW) 6,75 6 8 7,5
Ppc totale (mW) 28,75 32,25 30,5 26
L(dBc/Hz) @ 100 kHz -101 —99 (sim) —101 (sim) —101 (sim)
Facteur de mérite —185 —185,5 (sim) | —183 (sim) | —186,5 (sim)

Tableau 1 : Performances des VCOs 4, 5, et 10 GHz..

Les facteurs de mérite de nos VCOs sont autour de —185 dBc/Hz. Ces facteurs sont a 1’état
de ’art comme on peut le constater sur le Tableau 2 ou nous avons reporté les performances
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des VCOs implémentés dans ce travail et celles de quelques VCOs intégrés fonctionnant
dans la bande 4 et 5 GHz trouvés dans la littérature.

" VCO simple. ” VCO PMOS

Fréq. Ve Ppc L S FOM

(GHz) V) (mW) | (dBc/Hz) | (MHz) | (dBc/Hz)
[27] SiGe HBT 4,76 16 ~100 0,1 ~181
[28] InGaP/GaAs HBT 4,39 3,5 13,2 ~118 1 -179,6
[29]0.25 um CMOS 4,89 21,87 ~124 1 ~184,4
[30] 0.25 um BiCMOS SiGe’ 4,9 2,2 -110 1 ~180,6
[31] SiGe 4,82 3,1 28 -98.5 0,1 ~180,6
[32] SiGe HBT 5,05 15 -98 0,1 ~180,6
[33]0.18 um CMOS 5,94 1,8 8,1 -110 1 ~176,4
[19] 0.25 um CMOS 5,15 2,5 7,25 ~128 3 —184
[34] 0.18 um SiGe BiCMOS™ | 5,32 1,8 13,5 —124 1 ~187,2
VCO 4 GHz 4,26 2,5 6,75 | -101,3 0,1 ~185,5
VCO 5 GHz 53 2,5 6 —99 0,1 —185,5
VCO 5 GHz Pierce 53 2,4 7,2 -102 0,1 ~186

Tableau 2 : Comparaison des performances de nos VCOs avec celles de quelques VCOs 4 et 5 GHz intégrés
trouvés dans la littérature.

4.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté quatre oscillateurs controlés en tensions destinés
au standard WLAN IEEE 802.11a. Les points clés pour minimiser le bruit de phase ont été
¢galement présentés. Le premier VCO basé sur la topologie paire différentielle croisée
fonctionne a 4 GHz. Ce VCO convient pour des émetteurs-récepteurs superhétérodyne et a
FI glissante de 1 GHz. Les deux autres VCOs opérant a 5 GHz, I’un basé sur la topologie
paire croisée et 1’autre sur la topologie Pierce équilibré, conviennent pour une architecture a
conversion directe. Le dernier VCO oscillant a 10 GHz est suivi d’un diviseur par deux
pour générer les signaux I et Q nécessaires dans I’architecture a conversion directe. Ce
dernier permet aussi de réduire les problemes de ’offset DC et du « pulling » au niveau du
récepteur et de I’émetteur respectivement. Le bruit phase mesur¢ du VCO 4 GHz, a
100 kHz de la porteuse, est inférieur a —101 dBc/Hz sur la plage de variation de fréquence
[4,08 — 4,45 GHz]. Sur leurs plages de fréquences respectives, les bruits de phase simulés, a
100 kHz de la porteuse, des VCOs 5 GHz Pierce et a paire différentielle croisée sont
inférieurs a —101 et —99 dBc/Hz, respectivement. Les figures de mérite de ces VCOs sont
autour de —185 dBc/Hz. Ces VCOs répondent largement aux spécifications du standard
IEEE 802.11a et leurs performances sont a I’état de 1’art.
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Chapitre 5

Circuits RF a résonateurs FBAR « above-IC »

Nous avons vu précédemment que les résonateurs FBARs présentent des caractéristiques
intéressantes méme aux fréquences élevées (supérieures a 2 GHz). Entre autres, ils ont des
coefficients de qualité ¢levés, sont miniatures et compatibles avec les procédés
microélectroniques (B)ICMOS, et peuvent étre directement intégrés sur le méme substrat
que les circuits silicium avec les techniques de micro-usinages de surface [1, 2, 3] et de
volume [4, 5]. De plus, du fait de la propagation volumique, ils peuvent gérer des
puissances ¢élevées qui peuvent atteindre 4 W [6]. Nous allons utiliser ces FBARs « above
IC » réalisés directement sur le circuit BICMOS par micro-usinage de surface pour
implémenter deux fonctions radiofréquences essentielles [7]. La premiére est
I’amplification-filtrage et la seconde est la fonction oscillation. Rappelons, comme on I’a
vu dans le chapitre 1, que le filtrage et le bruit de phase de ’oscillateur déterminent la
sélectivité dans les récepteurs, qui est fixée par la norme ou le standard de communication.
Ils déterminent aussi le bruit large bande et le spectre de sortie dans les émetteurs, imposés
par le gabarit d’émission du standard de communication.

Ce chapitre est organisé en trois parties. Dans la premicre, consacrée aux amplificateurs
filtrants faible bruit, seront présentés les deux principaux filtres a résonateurs et deux
amplificateurs filtrants faible bruit. Ces deux amplificateurs filtrants sont destinés pour la
bande inférieure du standard WLAN IEEE 802.11a. Dans la deuxi¢me partie, deux
oscillateurs a résonateurs FBAR seront décrits. Enfin, les résultats de caractérisation des
amplificateurs filtrants et des oscillateurs seront présentés dans la troisiéme et derniére
partie.

5.1 Amplificateurs filtrants faible bruit

Les avantages offerts par les résonateurs FBAR tels que facteurs de qualité élevés,
dimensions miniatures et compatibilité avec les techniques microélectroniques, ont suscité
I’intérét de développer sur le méme substrat des filtres FBAR et des circuits actifs. Cette
intégration sur le méme substrat permet notamment de réduire ’encombrement des
dispositifs et systtmes RF. C’est ainsi qu’un filtre FBAR avait été intégré avec un
amplificateur HBT GaAs pour réaliser un amplificateur filtrant 1 GHz de gain 14 dB, et de
bande passante 5 MHz [8]. Nous allons ici exploiter les avantages des FBAR pour
implémenter deux amplificateurs filtrants faible bruit destinés a la bande inférieure du
standard IEEE 802.11a [5.15 - 5.35 GHz]. Le matériau utilisé pour les FBAR est le nitrure
d’aluminium. Comme on 1’a déja dit dans le chapitre 2, ce matériau est le plus adéquat pour
les résonateurs 5 GHz. Avant de présenter ces deux amplificateurs, nous allons faire un
rappel sur les filtres a résonateur et éclairer le choix de la topologie.

5.1.1 Filtres a résonateurs FBAR

On rencontre deux configurations principales de filtres a résonateurs FBAR : filtre en
échelle et filtre en treillis [9]. Le schéma ¢lectrique d’un filtre en échelle est donné sur la
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Figure 5.1. Une cellule ¢élémentaire est constituée par un résonateur sé€rie et un autre
paralléle (Figure 5.1). Les fréquences de résonance des résonateurs parall¢les sont décalées
vers les basses fréquences de Af par rapport a celles du résonateur série comme le montre la
Figure 5.2. Généralement, la fréquence de résonance parallele des résonateurs paralléles est
alignée avec la fréquence de résonance séric des résonateurs séries ou légeérement
inférieure. Le décalage de la fréquence des résonateurs paralléles est obtenu par leur
chargement « loading » réalisé par le dépot d’une couche d’oxyde de silicium sur
I’¢lectrode supérieure.

Résonateur série

[Nl
Vev I I ° VS Ve hd
ZS

m—
m—
[
<

Résonateur /= —1_ 1 . .
R N Z I I I
parallele —— P —_ —_ =

(a) (b)

Figure 5.1: Filtre en échelle. (a) Cellule élémentaire et (b) cascade de cellules ¢élémentaires.

Les pertes d’insertion d’un filtre en échelle a n cellules élémentaires peuvent étre
estimées par la relation [10] :

R,Z
R,Z+R, R, +R, Z

(5.1)

Sy &

ou Z est I'impédance d’entrée et de charge du filtre. R, est la résistance acoustique du
résonateur série. R, et R, sont respectivement les résistances aux fréquences de résonance
paralleles des résonateurs série et parallele qui sont données par :

2

ZC
R = or 52
w iRmp+ROi (5-2)
2
R = Cos 53
P RyeR) O

Zcos €t Zcop sont les impédances des capacités paralléles des résonateurs série et parallele
respectivement. R, représente les pertes diélectriques dans les résonateurs. R,, est la
résistance acoustique du résonateur parallele. Pour des résonateurs dont les facteurs de
qualités sont ¢élevés, la relation (5.1) donnant les pertes d’insertion peut étre réécrite sous la
forme simplifiée suivante [10] :

n

2
o,C, Zk,; O

S, ~1 (5.4)

ou , est la fréquence centrale de la bande passante du filtre. La relation ci-dessus montre
bien I’intérét d’avoir des résonateurs avec des facteurs de mérite élevés afin de minimiser
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les pertes d’insertion du filtre. Ce facteur de mérite est trés important non seulement pour
avoir des pertes d’insertion faibles dans la bande passante du filtre, mais aussi pour avoir
une zone de transition plus raide [11].

Impédances (O)

55 6,0 6,5

Pertes d’insertion

Réjection

S21 (dB)

T T T T T T T T
4,0 4,5 5,0 5,5 6,0 6,5

Fréquence (GHz)

Figure 5.2: Principe de fonctionnement d’un filtre en échelle.

L’un des inconvénients de ce type de filtre est une réjection hors bande faible. Elle est
limitée par le rapport des capacités paralleles des résonateurs série et parallele. En effet,
loin de la résonance, les résonateurs se réduisent a leurs capacités paralléles. Dans le cas
d’un filtre a n cellules élémentaires, la réjection hors bande est donnée approximativement
par [10]:

n

C
Sy | 5.5
2 ey (5.5)

Cette réjection peut étre amélioré en utilisant plusieurs cellules en cascade [12]. Cependant,
ceci cause la dégradation des pertes d’insertion comme le suggere la relation (5.1). Le
nombre de cellules se trouve ainsi limité par les performances imposées sur les pertes
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d’insertion. La rejection peut aussi étre améliorée en utilisant les résonateurs dont le rapport
de capacités paralléles C,p, sur Cos est élevé [13] [14]. Néanmoins, ce rapport ne peut étre
augmenté indéfiniment car cela peut dégrader les performances des résonateurs et rendre
I’adaptation en impédance du filtre délicate. En effet, un rapport de capacités élevé peut
étre obtenu en utilisant des résonateurs ayant un rapport de surface élevé. Mais, comme on
I’a vu précédemment, les résonateurs dont le rapport surface sur épaisseur est faible sont
sensibles aux résonances parasites. Pour 1’adaptation d’impédance, la condition donnée par
la relation suivante doit étre satisfaite.

Z= (5.6)

1
a)o Cas Cap

L’autre limitation des filtres en échelle est leur faible bande passante qui est liée
directement au coefficient de coulage effectif k. de ses résonateurs constitutifs. Leur bande
passante relative peut étre estimée a la moitie du k. [15]. Sachant que pour notre
application la bande passante relative est 3,8%, alors les résonateurs ayant des coefficients
de couplage de 7,6% seront nécessaires. Pratiquement, une valeur plus élevée (8%) est
nécessaire si on prend en considération I’influence de la température sur la fréquence de
résonance dans le nitrure d’aluminium. Or on sait que le coefficient de couplage de I’AIN
n’est que d’environ 6,5%. Il ne serait donc pas possible de couvrir la bande d’intérét [5,15 —
5,35 GHz] avec la topologie échelle. Plusieurs filtres en échelle a résonateur FBAR pour
les applications WLAN 5 GHz ont été présentés dans la littérature [9] [15] [16]. Cependant,
leurs bandes passantes sont inférieures, comme prévu, a 200 MHz et par conséquent sont
insuffisantes pour couvrir la bande inférieure [5,15 — 5,35 GHz] du standard IEEE 802.11a.

Le deuxieme type de filtre a résonateurs est le filtre treillis montré sur la Figure 5.3. La
cellule ¢élémentaire de ce type de filtre montrée sur la Figure 5.3a est constituée par deux
paires de résonateurs configurées en pont. De la méme maniére que le filtre en échelle, les
fréquences de résonance des bras paralléles sont décalés par rapport a celles des bras série.
Cette topologie posséde une largeur de bande de 30% supérieure a celle d’un filtre en
échelle utilisant des résonateurs de méme coefficients de qualité et de couplage [17] [18].
Elle présente aussi une réjection large bande plus élevée qui est due a 1’équilibre du pont
[19], [20] [21]. En effet, loin des fréquences de résonance, les résonateurs sont équivalents
a leurs capacités paralleles respectives, et lorsque les capacités paralléles des deux paires
sont identiques, la tension de sortie (Vs, - V) s’annule.

Résonateur série

| G-~ i -
/ \ Résonateurs Z\N Z\N

paralléles

ve Ii] : [ [l °

Résonateur série
(a) (b)

[
<
[

Figure 5.3: Filtre treillis. (a) Cellule élémentaire et (b) cascade de cellules élémentaires.
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L’un des inconvénients du filtre treillis par rapport au filtre en échelle est la faible
raideur de la bande de transition. Pour I’améliorer, les capacités paralléles de résonateurs
des bras série et parallele doivent étre différentes (Figure 5.4). Plus la différence entre ces
capacités est élevée plus la raideur est ¢levée [19]. Par contre, ceci entraine une diminution
de la réjection. Pour I’améliorer, plusieurs cellules élémentaires peuvent €tre mises en
cascade. Néanmoins, les pertes d’insertion se dégradent et un compromis entre ces
dernieres et la réjection est généralement recherché pour satisfaire les contraintes de
’application.

10

S21 (dB)

-90 T T T T T T T T T T T
2 3 4 5 6 7 8
Fréquence (GHz)

Figure 5.4: Réjection d’une cellule élémentaire treillis pour des paires d’impédances égales et différentes.

Vu sa bande passante ¢élevée et sa bonne réjection, la topologie treillis a été sélectionnée,
dans le cadre de MARTINA (CSEM), pour implémenter le filtre qui peut couvrir la bande
[5,15—-5,35 GHz]. Une seule cellule est utilisée pour limiter les pertes d’insertion. Les
fréquences de résonances série et parallele des résonateurs série et parallele sont 5,06 et
5,25 GHz, et 5,18 et 5,38 GHz respectivement. Le décalage de fréquence entre les
résonateurs est obtenu par le dépot sur les résonateurs séries d’une couche d’oxyde de
silicium de 37nm d’épaisseur. La Figure 5.5 montre les pertes d’insertion simulées en
fonction de la fréquence. La bande passante a 3 dB simulée est de 270 MHz autour de
5,25 GHz, la réjection large bande est de 40 dB, et les pertes d’insertion a la fréquence
centrale sont de —1,76 dB. L’ondulation dans la bande passante quant a elle est de 1,08 dB.
Dans, la bande [5,15 — 5,35 GHz], les pertes en réflexion sont supérieures a 6,5 dB, dans le
pire cas, comme I’illustre la Figure 5.6. La photographie du filtre montré sur la Figure 5.7
occupe seulement une surface de 550 um x 920 pum. Il est réalisé séparément par le CSEM
afin de vérifier son bon fonctionnement. Les dimensions de ce filtre sont trés faibles
comparativement a celles des filtres WLAN 5 GHz céramiques et LC multicouches
commercialisés [22] [23]. Par exemple, le filtre d’Epcos a pour dimensions
2,1lmm x 3mm x 1,2mm. Toutefois, les pertes d’insertion de ces filtres qui sont de I’ordre
de 0,7 dB, sont meilleures. Pour rivaliser avec ces filtres, les pertes d’insertion des filtres
FBAR doivent étre sensiblement réduites en améliorant les coefficients de qualité série et
parall¢le des résonateurs FBAR. Ceci peut se faire par 1’utilisation d’un matériau moins
résistif et de forte impédance acoustique, dans les électrodes, tels que le molybdéne et le
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ruthénium a la place du platine, et par I’amélioration de la qualit¢ de la couche
piézoélectrique du nitrure d’aluminium.
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Figure 5.5: Pertes d’insertion simulées du filtre en treillis 5 GHz.

: “\\ //"
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| M

Fréquence (GHz)

Figure 5.6 : Coefficient de réflexion du filtre treillis. Figure 5.7: Photographie du filtre treillis 5 GHz.

5.1.2 Amplificateur filtrant « Filtre-LNA »

Le schéma électrique du premier amplificateur filtrant faible bruit est montré sur la
Figure 5.8. Pour une raison de simplicité, il sera référencé dans la suite de document
simplement par « Filtre-LNA ». Il est constitué par la mise en cascade du filtre treillis décrit
dans la section précédente et de I’amplificateur différentiel faible bruit décrit dans le
chapitre 3. L’amplificateur est implémenté dans la technologie 0,35 um SiGe BiCMOS de
AMI Semiconductor. Cette association est destinée a la bande inférieure du standard
WLAN IEEE 802.11a. Les résonances de la charge inductive LC et du filtre sont centrées
sur la bande [5,15 — 5,35 GHz]. L’impédance d’interface en différentiel entre le filtre et
I’amplificateur faible bruit est de 100 Q.
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Figure 5.8 : Schéma électrique du « Filtre-LNA ».

Le gain simulé du « filtre-LNA » dans la bande [5,15 -5,35 GHz] est de 14,5 dB. La
Figure 5.9 montre le gain en puissance du « filtre-LNA ». La réjection aux fréquences
inférieures et supérieures a 4,5 et 6,7 GHz est supérieure a 53 dB. L’isolation inverse est
supérieure a 49 dB comme le montre la Figure 5.10. Le facteur de bruit est de 3,7 dB dans
la bande d’intérét (Figure 5.11). Les coefficients de réflexion en entrée et en sortie sont
inférieures a —5,6 et —14,7 dB, respectivement, dans la bande [5,15 — 5,35 GHz] (Figure
5.12). Les performances de ce « filtre-LNA » peuvent étre améliorées en optimisant les
performances du filtre par le choix d’un niveau d’impédance d’interface optimum qui
assure I’obtention des résonateurs de meilleures performances (facteur de mérite, de qualité,
et de couplage élevés) en optimisant leurs surfaces. En effet, une impédance faible nécessite
des résonateurs ayant des surfaces élevées, ce qui peut dégrader leur facteur de qualité série
et rendre les filtres encombrants, alors qu’une impédance €levée nécessite de résonateurs de
surface faible, ce qui les rend sensibles aux résonances parasites. De plus les résonateurs de
surface faible ont un facteur de couplage faible. Toutefois, une impédance élevée ne
convient pas pour I’amplificateur faible bruit car ceci nécessite une self de dégénérescence
¢levée et on sait que réaliser une self intégrée de forte valeur n’est pas possible di au
couplage capacitif vers le substrat. Une impédance faible impose quant a elle une
consommation élevée dans 1’amplificateur.
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Figure 5.9: Gain en puissance simulé de I’association « Filtre-LNA ».
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Figure 5.10: Isolation simulée du « Filtre-LNA ». Figure 5.11: Facteur de bruit et facteur de bruit
minimal du « Filtre-LNA ».
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Figure 5.12: Coefficients de réflexion en entrée et en sortie du filtre-LNA.

La photographie du «Filtre-LNA » montré sur la Figure 5.13 occupe
1409 um x 1506 um de silicium. Ce qui constitue une réduction considérable par rapport a
une méme configuration utilisant un LNA intégré et un filtre FBAR discret. Les
microsoudures sont, en plus, ¢liminées et par conséquent, leur modélisation n’est plus
indispensable. Rappelons que la modélisation de ces microsoudures est nécessaire afin d’en
tenir compte dans la conception de 1’amplificateur faible bruit [24].
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Filtre:EBAR

Figure 5.13: Photographie du « Filtre-LNA ».

5.1.3 Amplificateur filtrant « LNA-Filtre »

Le deuxiéme amplificateur filtrant implémenté, que nous allons référencer dans la suite
simplement par « LNA-Filtre », est montré sur la Figure 5.14. La photographie de son
dessin de masques, qui occupe seulement 1409 um x 1520 um, est donnée dans la Figure
5.15. Cet amplificateur filtrant est constitu¢ lui aussi par la mise en cascade de
I’amplificateur différentiel faible bruit du chapitre 3 et du filtre 5 GHz présenté ci-dessus.
Contrairement au « Filtre-LNA », le filtre est placé a la sortie de I’amplificateur faible bruit
et non a son entrée. Par conséquent, son facteur de bruit sera meilleur que le « Filtre-LNA »
(chapitre 1). Cette configuration est réalisée afin de valider la possibilité de réaliser un
filtrage post-LNA tels que le filtrage des signaux images ou d’autres signaux interférents.
Le filtre post-LNA permet de réduire le niveau des signaux interférant sur les étages
suivants, notamment le mélangeur, et de réduire ainsi les contraintes sur leurs linéarités. En
général, un filtre post LNA est souhaitable afin de compléter la réjection exigée par
I’application tout en réduisant le facteur de bruit du récepteur. Autrement dit, le filtrage
nécessaire peut étre distribué entre le filtre de présélection et le filtre post-LNA.
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Figure 5.14: Circuit électrique du « LNA-Filtre ».
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Figure 5.15: Photographie du « LNA-filtre ».

Le gain et I’isolation inverse dans la bande passante sont de 15 et 49 dB respectivement.
Leur évolution avec la fréquence sont représentées dans la Figure 5.16. La réjection des
fréquences inférieures a 4,2 GHz et supérieures a 6,5 GHz, est supérieure a 52 dB. Les
pertes en réflexion a I’entrée et a la sortie sont supérieures a 17 et 7 dB, respectivement
(Figure 5.17). Le facteur de bruit quant a lui est de 2,6 dB. Ces performances peuvent étre
améliorées en concevant les résonateurs pour un niveau d’impédance qui optimise leurs
performances. Les capacités de sortie de ’amplificateur peuvent étre absorbées en partie
dans les capacités paralléles des résonateurs.
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Figure 5.16: Gain en puissance et isolation simulés du « LNA-filtre » en fonction de la fréquence.
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Figure 5.17: Pertes en réflexion a ’entrée et a la sortie du « LNA-filtre » en fonction de la fréquence.

5.1.4 Conclusion

Nous avons vu que le filtre treillis présente non seulement une bande passante plus large
que le filtre en échelle, mais aussi une réjection plus élevée. Cette topologie s’est imposée
dans I’implémentation du filtre a résonateurs FBAR pour couvrir la bande inférieure du
standard IEEE 802.11a. Par ailleurs, le filtre treillis est équilibré, ce qui lui permet de
piloter directement un amplificateur différentiel et d’étre piloté par un amplificateur ou un
mélangeur différentiel. Deux prototypes d’amplificateurs filtrants faible bruit utilisant des
résonateurs FBAR en « above-IC » ont été présentés. Le premier consiste en un filtre
FBAR suivi d’un amplificateur faible bruit et le deuxieme reprend les méme blocs, mais le
filtre est placé a la sortie de I’amplificateur faible bruit. L’intégration en « above-IC » des
filtres a résonateurs FBAR directement sur les circuits BICMOS a permis de réduire
drastiquement les dimensions des circuits. Avec cette intégration, [ utilisation
d’impédances de référence de 50, 100, et 200 Q habituellement utilisés dans les filtres
discrets n’est plus nécessaire. Les résonateurs peuvent étre alors optimisés afin d’améliorer
les performances du filtre sans se soucier de niveau d’impédance. Les parasites liés aux
microsoudures que 1’on rencontre actuellement dans le cas de systémes en boitier sont
¢liminés. Par conséquent, il n’est plus nécessaire d’en tenir compte lors de la conception.
En outre, I’intégration en « above-IC » permet aussi de se passer des circuits d’interface et
d’adaptation nécessaires dans le cas de filtres RF discrets réduisant ainsi considérablement
la consommation et le volume des systémes.
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5.2 Oscillateurs a résonateur FBAR

Les oscillateurs sont utilis€és quasiment dans tous les systemes de communications. Une
bonne stabilité, un faible bruit de phase et une puissance de sortie conséquente sont souvent
recherchés dans leur conception. Une faible consommation est également désirable afin
d’améliorer I’autonomie des systémes alimentés par batterie et plus particulierement les
systemes mobiles. De méme, un faible facteur de forme ainsi qu’une intégration dans les
technologies silicium avancées (B)iCMOS sont ardemment souhaités. Ceci dans 1’objectif
de réduire le cott et de réaliser des dispositifs offrant plusieurs fonctionnalités. De plus, ces
oscillateurs doivent fonctionner a des fréquences de plus en plus élevées. Pour répondre a
ces exigences, des résonateurs miniatures, intégrables sur silicium et aux facteurs de qualité
¢levés sont nécessaires. Les éléments passifs capacités et notamment les inductances
disponibles dans les technologies CMOS possedent des facteurs de qualités médiocres et
par conséquent ne peuvent pas répondre a ces exigences. Les résonateurs BAW par contre y
répondent bien. En effet, comme on 1’a vu auparavant, ils présentent, méme aux fréquences
¢levées, des facteurs de qualité €levés, sont miniatures et intégrables sur silicium. Des
facteurs de qualité de 750 et 900 ont été reportés a la fréquence de 5 GHz dans la littérature
[9]. Profitant des avantages des FBAR, des oscillateurs ont été réalisés [25] [26] [27]. Nous
allons présenter deux oscillateurs utilisant des résonateurs FBAR intégrés sur le circuit actif
BiCMOS [28] [29]. Ceci permet non seulement de réduire considérablement
I’encombrement des oscillateurs et d’éliminer les parasites associés aux microsoudures
utilisées dans les oscillateurs a résonateur FBAR discret, mais aussi d’éliminer la
modélisation des microsoudures et par la méme de réduire le temps de développement.

5.2.1 Oscillateur Colpitts

5.2.1.1 Topologie et éléments de conception

Le schéma électrique de ’oscillateur Colpitts ainsi que son schéma équivalent utilisé
pour I’analyse sont donnés respectivement sur la Figure 5.18 et la Figure 5.19. Le cceur de
I’oscillateur est constitué d’un résonateur FBAR, dont les paramétres du modele BVD sont
donnés dans le tableau 1, et le transistor 7; avec ses capacités de contre réaction Cjet Cs. Le
transistor 7, a forte impédance d’entrée sert d’interface entre 1’oscillateur et la charge de
50Q. Le transistor 7 collecteur commun avec les capacités de contre-réaction C; et C,
présente une impédance dont la partie réelle est négative pour compenser les pertes dans le
résonateur. L’expression de cette résistance négative est donnée par [30]:

R =— Em (5.7)

"G, (C+C,)o

ou g, est la transconductance de 7; et C, sa capacité¢ d’entrée, ® est la pulsation. La
résistance négative peut étre augmentée soit en réduisant la valeur de 1’une des capacités C;
et C», soit les deux a la fois, soit en augmentant la transconductance g,, par I’accroissement
du courant de polarisation /. En général, elle est contrdlée par le courant / car les capacités
C; et C, sont fixées par la fréquence d’oscillation. Sur la Figure 5.20a, nous avons
représenté 1’évolution de cette résistance négative en fonction de la fréquence pour une
paire (C; , C)).
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Rin ()

L (nH)

Cn (fF)

G, (pF)

R, (©2)

R, ()

1.2

34.64

25.55

0.52

0.55

2.15

Tableau 1 : Parameétres du modeéle BVD du résonateur FBAR.
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Figure 5.19: Circuit équivalent de 1’oscillateur Colpitts.

Pour que les oscillations démarrent, cette résistance négative doit €tre supérieure a la
résistance effective du résonateur dont I’expression est donnée par [31] :

(5.8)

¢,
R,=R +R, |1+
: c,
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_ G (G +C)

“Cacacy Y

L

C; est appelée capacité de charge du résonateur représentant la capacité série vue par le
résonateur dans le circuit. Elle correspond a la capacité de la réactance X, vue a ’entrée du
transistor 7, (Figure 5.19). Elle est déterminée par la mise en série de la capacité C, avec la
capacité C; et C,. A la fréquence d’oscillation, la réactance d’entrée s’annule avec celle de
I’inductance équivalente du résonateur. Par conséquent, le résonateur fonctionne entre les
fréquences de résonance série et parallele, 1a ou son comportement est inductif. On dit que
le résonateur opere en mode paralléle. La fréquence d’oscillation est donnée par [31] :

Cm

ou f, est la fréquence de résonance série du résonateur. C,, et C, sont respectivement ses
capacités acoustique et parallele. En tenant compte du fait que C,, est tres inférieure a C,,
on voit bien, d’aprés 1’équation (5.10), que la fréquence d’oscillation est quasiment
déterminée par la fréquence de résonance série du résonateur. Néanmoins, comme elle
dépend aussi de la capacité de charge C;. elle peut étre 1égerement variée en modifiant la
capacité C;. Afin de caractériser cette variation de fréquence par rapport a la variation de la
capacité de charge, un facteur de sensibilité S a été défini dont I’expression est donnée par:

5= g Cu (5.11)
aCL 2(C0+CL)

Généralement, cette sensibilité est faible, Dans notre cas, en prenant en considération les
valeurs des paramétres du modele BVD du FBAR, la sensibilité est estimée a -70 MHz/pF
Cette valeur n’est pas suffisante pour couvrir des bandes passantes larges. Cependant, elle
peut étre exploitée pour réajuster la fréquence d’oscillation de I’oscillateur en cas de dérive
de la fréquence de résonance du résonateur liée a la fabrication ou a la température.
Pratiquement ceci peut se faire en plagant un varactor en série avec le résonateur. La
fréquence d’oscillation peut aussi étre variée légerement en appliquant directement une
tension de commande DC sur le résonateur [32]. La sensibilité dépend aussi de la capacité
parallele C, et plus précisément du rapport C, sur C, du résonateur FBAR. Suivant les
spécifications de I’application, elle peut étre controlée en agissant sur sa capacité parallele
C, et donc sur la surface du résonateur pendant la phase de conception. En effet, pour un
oscillateur fixe, il est souhaitable d’avoir une sensibilité faible et donc un résonateur dont la
capacité parallele est élevée. Inversement, pour un oscillateur contr6lé en tension, il est
souhaitable d’avoir une sensibilité élevée et par conséquent un résonateur dont la capacité
C, est faible. Toutefois, le réglage de la sensibilité par la surface du résonateur doit se faire
en gardant a Desprit les autres paramétres du résonateur : la résistance, I’inductance, et la
capacité acoustiques car eux aussi dépendent de la surface du résonateur (voir section du
chapitre 2). De plus, comme on la vu dans le chapitre 2, un résonateur, dont le rapport
largeur sur épaisseur est faible, est susceptible aux résonances latérales parasites.
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Figure 5.20 : (a) Resistance négative et (b) réactance d’entrée en fonction de la fréquence.

5.2.1.2 Optimisation en bruit de phase et en puissance

L’optimisation du circuit vis-a-vis du bruit de phase et de la puissance de sortie a été
effectuée avec I’outil Spectre RF. L’amplitude des oscillations doit étre maximisée afin
d’avoir une puissance suffisante en sortie et de minimiser le bruit de phase. Ceci peut se
faire en augmentant I’impédance de charge Z; vue a la sortie de transistor 7, et/ou la
composante fondamentale du courant comme le suggere la relation suivante :

v.=7,1,  (5.12)

V. est la composante fondamentale de la tension de sortie. L’impédance Z; augmente en
réduisant la capacité C,, ce qui permet d’augmenter I’amplitude comme le montre la Figure
5.21 [31]. Cependant, C, ne peut pas étre réduite indéfiniment car d’une part cela peut
entrainer la saturation de transistor 7;, ce qui engendre la dégradation du bruit de phase et
d’autre part, elle modifie la fréquence d’oscillation (Figure 5.21). L’augmentation de la
composante fondamentale /; peut se faire en augmentant le courant de polarisation / et/ou le
niveau du signal AC base émetteur V', comme le montrent les équations suivantes :

g:égﬁz (5.13)

1,(x)

x=V,, [V, (5.14)

C
Vv, =| ==V 5.15
be (CI] e ( )

Ou Vr=25mV est la tension thermodynamique. Iy et I, sont respectivement les fonctions
de Bessel modifiées d’ordre 0 et 1. La Figure 5.22 montre 1’évolution du rapport de la
composante fondamentale sur la composante DC du courant en fonction de V.. On constate
que la composante fondamentale du courant /; est presque deux fois le courant de
polarisation / lorsque le niveau du signal Vi, dépasse 200 mV. Généralement, dans le souci
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de réduire la consommation, I’augmentation du courant de polarisation n’est pas
souhaitable. Donc, c’est plutot par la maximisation de V3, que I’amplitude est maximisée,
ce qui est obtenu par 1’optimisation de la capacité C, et du rapport C, sur C; (Figure 5.23).
De plus I’augmentation de V. a ’avantage de réduire I’angle de conduction du transistor 7;
et de limiter donc I’injection du bruit de grenaille, ce qui permet d’optimiser le bruit de
phase comme le montre Figure 5.23. Rappelons que c’est la compression du gain G,, due a
Vre qui stabilise ’amplitude des oscillations. Ceci est illustré sur la Figure 5.22 ou nous
avons présenté 1’évolution du rapport gain fort signal sur gain petit signal en fonction de
Vpe. La réduction du gain fait chuter la résistance négative R, (équation (5.7)) et la
stabilisation d’amplitude se produit lorsque R,, correspondant & une tension V., atteint la
valeur de la résistance effective.
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Figure 5.21: Tension de sortie V. et Figure 5.22: Rapport du fondamental sur la
fréquence  d’oscillation  en composante DC de courant et de la
fonction de la capacité C,. réduction de g, en fonction de V..
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Figure 5.23 : Bruit de phase a 100 kHz et V. en Figure 5.24: Puissance de sortie et bruit de
fonction de la capacité C. phase a 100 kHz en fonction de C;.

La Figure 5.24 montre 1’évolution de la puissance de sortie et du bruit de phase a
100 kHz en fonction de la capacité C; pour C> = 0,7 pF. On constate que le maximum de
puissance est légerement décalé par rapport au minimum de bruit de phase. Pour obtenir un
compromis entre le bruit de phase et la puissance de sortie, les capacités C; et C, de valeurs
respectives 1,3 et 0,7 pF ont été choisies. Outre le courant de polarisation et les capacités C;
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et C,, la taille du transistor 7; doit étre optimisée afin de minimiser le bruit de phase en
réduisant notamment sa résistance de base. Le transistor tampon 7 utilis€¢ pour isoler le
ceeur de Doscillateur de la charge 50 Q est lui aussi optimisé afin de minimiser sa
contribution au bruit de phase. La capacité de couplage C. de valeur 0.3 pF est choisi faible
pour réduire d’avantage I’influence de la charge 50 Q sur le résonateur. La Figure 5.25
montre le spectre de sortie pour le couple (C; , C,) choisi. La puissance de 1’harmonique
fondamentale est de —6.5 dBm. La seconde, troisi¢éme, et la quatriéme hormiques sont de —
29, =30, et =39 dBm, respectivement. Ce qui indique une bonne pureté spectrale du signal.
Sur la Figure 5.26, nous avons porté le bruit de phase simulé¢ de I’oscillateur Colpitts.
Comme illustré sur la Figure 12, la pente du bruit de phase est de —30 dB/dec jusqu’a
10 kHz di a I’influence du bruit //f du transistor T,. Elle est de —20 dB/dec entre 100 kHz
et 1 MHz. Le bruit de phase a 10 kHz, 100 kHz, et 1 MHz de la porteuse est de —-97, —120,
et —140 dBc/Hz, respectivement. Ce bruit de phase peut étre amélioré par le co-design du
circuit actif et du résonateur en agissant sur la surface 4 du résonateur [33]. En effet, la
résistance acoustique du résonateur R, diminue avec la surface 4 alors que C, augmente
comme le suggere les équations (2.2) et (2.3) du chapitre 2. Or la résistance effective R,
augmente avec R, et C, et par conséquent une valeur optimale de la surface 4 qui minimise
R, peut €tre trouvée.
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Figure 5.25: Spectre de sortie de I’oscillateur Figure 5.26: Bruit de phase 1’oscillateur Colpitts.

Le circuit est implanté dans la technologie 0.35um BiCMOS de AMI Semiconductor. La
photographie de son dessin de masques, qui occupe 650 um x 655 um de silicium, est
montrée sur la Figure 5.27. Le résonateur FBAR a lui seul occupe 170 um x 300 um avec
les connexions et les contacts avec le métal 4 du circuit actif BiICMOS inclus. Les
interconnexions de masse ainsi que les ¢éléments actifs et passifs de ’oscillateur sont
maintenus a une distance supérieure a 50 um du résonateur FBAR pour éviter toute
interaction. La surface occupée par le circuit peut étre réduite considérablement si le
rapprochement du résonateur avec les autres ¢léments ne pose aucun inconvénient.
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Figure 5.27: Photographie du layout de 1’oscillateur Colpitts.

5.2.2 Oscillateur équilibré

Le schéma électrique de l'oscillateur est donné sur la Figure 5.28. Il consiste en
’oscillateur Colpitts vu dans la section précédente, mais configuré en équilibré [34]. Cette
configuration a 1’avantage aussi de permettre de générer une résistance négative et donc des
oscillations a des fréquences plus élevées que la topologie paire croisée [35]. En couplant
deux oscillateurs, généralement deux modes d’oscillations peuvent se produire : le mode
différentiel et le mode commun [36]. Cependant, dans ce circuit, seulement des oscillations
en mode différentiel peuvent étre entretenues car pour des oscillations en mode commun les
deux bornes du résonateur sont au méme potentiel et le résonateur est réduit a sa capacité
parallele C, et le courant ne peut pas circuler. Pour les oscillations en mode différentiel les
deux bornes du résonateur sont en opposition de phase et donc une différence de potentiel
existe permettant ainsi la circulation d’un courant. La Figure 5.30 illustre bien que les deux
tensions de sortie ¥, et ¥, obtenues par simulation sont déphasées de 180°. Comme dans
I’oscillateur Colpitts, le résonateur doit opérer dans la zone inductive pour compenser la
capacité présentée par le circuit actif.
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Figure 5.28 : Schéma électrique de 1’oscillateur équilibré.
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Figure 5.29: demi-circuit équivalent de 1’oscillateur équilibré.

Le demi-circuit équivalent en mode différentiel de 1’oscillateur équilibré est donné sur la
Figure 5.29. A partir de ce schéma, la résistance effective du résonateur FBAR et la
fréquence d’oscillation sont estimées respectivement par:

2
&zﬁzﬁip+ﬁ5J (5.16)

2 2 B

n:ﬁ@+ﬂ—ﬁL—J (5.17)

C,+C,/2)

On note d’apres (5.17) et (5.10) que, di a la division par deux de la capacité de charge Cy,
la fréquence d’oscillation est légérement supérieure a celle d’un Colpitts. On note
¢galement d’apres les équations (5.16) et (5.8) que la résistance négative de I’oscillateur
équilibré est inférieure a celle d’un oscillateur Colpitts. Ce qui n’exige pas de doubler le
courant de polarisation pour assurer le démarrage des oscillations.
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Figure 5.30: Tensions de sortie V, et V.
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Dans D’oscillateur équilibré la résistance des électrodes R; est divisée par deux. Ce qui
procure un avantage en terme de bruit de phase pour cette topologie notamment aux
fréquences supérieures a 5 GHz ou cette résistance est ¢levée. La résistance R, tend a
augmenter avec la fréquence. En effet comme la fréquence de résonance dépend non
seulement de 1’épaisseur du matériau piézoélectrique mais aussi des épaisseurs des
¢lectrodes et de la membrane, par conséquent pour pouvoir réaliser des résonateurs ayant
des fréquences de résonances ¢levées (supérieures a 5 GHz) il est indispensable de réduire
les épaisseurs d’¢lectrodes. Ce qui cause I’augmentation de la résistivité du film électrode
et donc de R,. Rappelons que la résistivit¢ d’un film augmente lorsque son épaisseur
diminue. De plus, il est indispensable de ne pas réduire 1’épaisseur du film piézoélectrique
afin de ne pas dégrader les propriétés du film piézoélectrique [37] imposant ainsi d’amincir
davantage les électrodes pour atteindre des fréquences tres élevées (10 GHz et supérieures).
A titre d’exemple, dans le papier [38], la résistance des électrodes reportée est de 5 Q pour
un résonateur 8 GHz. La réduction par un facteur deux de la résistance série se traduit par
un meilleur bruit de phase. Des simulations ont montré que I’oscillateur équilibré présente
un bruit de phase inférieur de 4 dB a celui d’oscillateur Colpitts utilisant un méme
résonateur FBAR comme I’illustre la Figure 5.31. Le bruit de phase a 100 kHz et 1 MHz de
la porteuse est de —124.5 et —144.5 dBc/Hz respectivement. Des simulations ont été
effectuées avec Spectre RF pour évaluer I’influence de la résistance des ¢€lectrodes sur les
bruits de phase des oscillateurs équilibré et Colpitts. Signalons que, dans ces simulations,
seulement la résistance R, est touchée, et les autres parameétres du modele BVD du FBAR
sont maintenus constants. Ces simulations ont montré que 1’oscillateur équilibré est moins
sensible a I’augmentation de R, comme le montre la Figure 5.32. L’écart entre les bruits de
phase a 100 kHz des oscillateurs équilibré et Colpitts passe de 4 a 5.3 dB lorsque R; passe
de2a6.5Q.
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Figure 5.31 : Bruit de phase simulé de ’oscillateur équilibré et Colpitts.

134



Chapitre 5 : Oscillateurs a résonateur FBAR

-117

-118 -
T Oscillateur colpitts _ - = 7
N -119 -
T _--
X -
8 -120 .-
@ - -
o -121
(7]
(]
ey
S 122
(0]
©
S 23
o Oscillateur équilibré ]
e —
124 Vo
.//
-125
2 3 4 5 6

Résistance de I'electrode (Q)

Figure 5.32: Evolution du bruit de phase a 100 kHz des oscillateurs équilibré
et colpitts en fonction de la résistance des électrodes.

Deux oscillateurs équilibrés, qui différent principalement au niveau des pads RF de test,
sont implémentés. L un utilise deux pads RF simple de test et I’autre utilise un pad RF
différentiel. Les photographies des dessins de masques a pad différentiel et simple sont
montrées sur la Figure 5.33 et la Figure 5.34, respectivement. Ils occupent respectivement
650 um x 830 um et 650 um x 1190 um de silicium. Pour assurer un bon fonctionnement
équilibré les layouts sont routés d’une fagon symétrique. L’implémentation du résonateur
en double a permis de garder une parfaite symétrie.
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Figure 5.33: Photographie de I’oscillateur équilibré a pad différentiel.
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Figure 5.34 : Photographie de 1’oscillateur équilibré utilisant des pads RF simple.

Outre son faible bruit de phase, la topologie équilibrée offre I’avantage de piloter par sa
sortie différentielle directement un mélangeur ou un diviseur, qui sont généralement
équilibrés en intégré, sans utiliser un convertisseur simple-différentiel. L’autre avantage de
grande importance de cette topologie est quelle permet de générer un signal a la fréquence
double de celle du résonateur FBAR. Ceci est utile pour générer un signal haute fréquence
la ou la réalisation d’un résonateur FBAR est impossible car son facteur de qualité serait
médiocre. Avec ce mécanisme de doublage de fréquence, des signaux stables allant de 10 a
20 GHz seront facilement générés. Ce doublage de fréquence peut se faire en utilisant une
inductance commune a la sortie des buffers comme illustré sur la Figure 5.35. Elle peut se
faire également par 1’utilisation de buffers en cascode comme dans le papier [39].
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Figure 5.35: Circuit pour la génération de la fréquence double.

5.2.3 Conclusion

En conclusion sur ces deux oscillateurs a résonateurs, on peut dire que I’intégration en
« above-IC » du FBAR avec le circuit actif a permis de réduire le facteur de forme et
d’éliminer les parasites et la modélisation associés aux microsoudures que I’on rencontre
dans les oscillateurs a résonateur FBAR discret. La topologie équilibrée présente un bruit
de phase meilleur que 1’oscillateur Colpitts. La topologie €quilibrée permet de diviser par
deux la résistance série de 1’¢lectrode. L’avantage de cette topologie sera donc plus
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intéressant vers les fréquences les plus élevées ou la résistance série est inéluctablement
¢levée. Elle offre aussi I’avantage de piloter directement un mélangeur ou un diviseur sans
le recours a un convertisseur simple différentiel. Des fréquences d’oscillation au double de
la fréquence de résonance peuvent étre générées facilement avec cette topologie. Ces deux
oscillateurs peuvent étre utilisés comme il a été dit dans le chapitre 2 comme source de
référence dans une PLL, oscillateur RF dans un récepteur ou émetteur double conversion a
FI large bande, et dans les réseaux de capteurs sans fil [40].

5.3 Caractérisations

5.3.1 Amplificateurs filtrants faible bruit

Les caractérisations ont été effectuées sous pointes en utilisant des sondes de mesure
différentielle. En I’absence de kit standard de calibrage approprié pour les sondes
différentielles, nous avons réalisé, sur le méme wafer que les circuits, des motifs de
calibrage : une charge 50 Q, une ligne de longueur 380 um, un court circuit et un circuit
ouvert. Les paramétres S sont mesurés en utilisant 1’analyseur de réseau Anritsu 37397C.
Comme 1’analyseur de réseaux a seulement deux ports, des coupleurs hybrides 180° sont
utilisés pour générer des signaux différentiels. Le schéma du banc de mesure est illustré sur
la Figure 5.36.
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Figure 5.36: Expérience pour la mesure des paramétres S.

5.3.1.1 Filtres treillis

Nous avons reporté sur la Figure 5.37 les pertes d’insertion et de réflexion a I’entrée
mesurées de 1’un des filtres a résonateurs. La bande passante de filtre est centrée autour de
5,36 GHz en lieu de 5,25GHz prévue par la simulation. Ceci est dii au décalage des
fréquences de résonances des résonateurs série et parallele vers les hautes fréquences. Les
pertes d’insertion de ce filtre de 5,7 dB sont largement élevées comparativement a celles
simulées qui sont de 1,76 dB. Cette dégradation de pertes d’insertion est due aux faibles
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facteurs de qualités série et parallele des résonateurs. En effet, comme il a ét¢ dit dans le
chapitre 2, leurs valeurs moyennes mesurées sont seulement de 295 et 340 respectivement,
alors que les dans les simulations les valeurs considérées sont de 340 et 665,
respectivement. Les pertes d’insertion moyennes mesurées' sur un ensemble de résonateurs
sont 3,3 dB. La bande passante du filtre a 5,7 dB de pertes d’insertion est de 275 MHz. Les
réjections des fréquences inférieures a 4 GHz et supérieures a 6,5 GHz sont supérieures a
24 dB et 22 dB, respectivement.
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Figure 5.37: Pertes d’insertion et en réflexion mesurées d’un filtre FBAR.

5.3.1.2 « Filtre-LNA »

Le gain en puissance et 1’isolation inverse différentiels typiques mesurés en fonction de
la fréquence du « filtre-LNA » sont représentés dans la Figure 5.38. Le gain et I’isolation
sont respectivement de 10,7 et 39 dB dans la bande passante. Ce faible gain par rapport a la
simulation s’explique, d’une part, par le non-alignement de la bande passante du filtre et de
celle de I’amplificateur et, d’autre part, par les pertes d’insertion du filtre. En effet, le gain
de I’amplificateur est centré autour de 4,90 GHz alors que le filtre est centré autour de
5,34 GHz comme le montre la Figure 5.39. Le gain de I’amplificateur pris comme exemple
est d’environ 13 dB autour de 5,34 dB (Figure 5.39). La réjection aux fréquences
inférieures a 3 GHz est supérieure 29 dB, et aux fréquences supérieures a 6 GHz est
supérieure 26 dB. Les minimum des coefficients de réflexion S7/ et S22 sont eux aussi
décalés dii au non-alignement des bandes passantes de ’amplificateur et du filtre (Figure
5.40). Le coefficient de réflexion S/ est inférieur a 6 dB dans la bande [5,30 — 5,50 GHz].
Le coefficient S22 est inférieur a 14 dB dans la bande [4,82-5,02 GHz].

La réduction du gain peut étre minimisée par I’utilisation d’une charge large bande (ex.
résistive) dans 1’amplificateur. Les fréquences de résonance des FBAR doivent étre bien
contrdlées par la maitrise des épaisseurs d’empilements du procédé FBAR. L’ uniformité de
ces empilements sur la plaquette entiére est trés critique afin d’assurer un rendement (yield)
élevé.

! Mesures effectuées par le LETI.
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Figure 5.38: Gain en puissance et isolation mesurés en fonction de la fréquence.
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Figure 5.39 : Illustration de décalage entre la Figure 5.40: Coefficients de réflexion en
bande passante de ’amplificateur entrée et en sortie du « Filtre-
et celle du filtre. LNA ».

5.3.1.3 « LNA-filtre »

Le gain différentiel typique mesuré du « LNA-filtre » est d’environ 8,5 dB (Figure 5.41).
Tout comme le « filtre-LNA », la bande passante du LNA est décalée par rapport a la
simulation di au décalage la bande passante du filtre. Ce décalage est aussi a 1’origine de la
chute du gain par rapport a la simulation. La désadaptation entre I’amplificateur et le filtre,
qui est due a son tour au décalage des bandes passantes, a contribué a réduire le gain
davantage. Les réjections des fréquences inférieures a 4 GHz et supérieures a 6,5 GHz sont
respectivement inférieures a 25 et 18 dB. L’isolation inverse est meilleure a 39 dB. Les
coefficients de réflexion a 1’entrée et a la sortie sont inférieures a —11 et —1,9 dB,
respectivement. Comme le montre la Figure 5.42, le coefficient S7/ est identique a celui de
I’amplificateur faible bruit tout seul grace a I’isolation ¢élevée de 1’étage cascode. La
dégradation de S22 est engendrée par la désadaptation entre la sortie de I’amplificateur et
I’entrée du filtre. Pareil que le « Filtre-LNA », les caractéristiques du « LNA-Filtre »
peuvent étre améliorées par 1’alignement des bandes passantes des deux étages, et par
I’amélioration des performances des résonateurs FBARs. Afin de réduire la sensibilit¢ du
gain de la configuration « LNA-Filtre » par rapport aux variations technologiques, une
charge résistive peut €tre utilisée a place de la charge LC dans I’amplificateur.
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Figure 5.41: Gain en puissance et isolation mesurés d’un « LNA-Filtre ».
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Figure 5.42: Pertes en réflexion a I’entrée et a la sortie du « LNA-Filtre ».

5.3.2 Oscillateurs a résonateur FBAR

La caractérisation des oscillateurs est effectuée sous pointes. La puissance ainsi que la
fréquence d’oscillation sont mesurées a I’aide d’un analyseur de spectre Rohdes &
Schwarz. Le bruit de phase quant a lui est mesuré avec la méthode de discrimination a ligne
a retard. La Figure 5.43 représente le spectre de sortie de 1’'un des oscillateurs Colpitts. La
puissance mesurée sur 50 Q est de I'ordre de -8 dBm légerement inférieure a la valeur
simulée di certainement aux facteurs de qualit¢ du résonateur qui sont inférieurs aux
valeurs modélisées. La fréquence d‘oscillation est de 5,467 GHz. A 100 kHz de la porteuse,
le bruit de phase mesuré est de —117,7 dBc/Hz comme le montre la Figure 5.44
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Figure 5.44: Bruit de phase mesuré et simulé de I’oscillateur Colpitts.

Concernant ’oscillateur Colpitts équilibré, la puissance mesurée sur un échantillon de
six oscillateurs équilibrés varie entre -9 et —13 dBm. La Figure 5.45 montre le spectre de
sortie de 1'un des oscillateurs dont la puissance est de —10 dBm. Cette puissance est
inférieure a celle prévue par la simulation qui est de —6,5 dBm. Le bruit de phase mesuré de
I’oscillateur est montré sur la Figure 5.46. A 100 kHz de la porteuse, le bruit de phase est
de —121 dBc/Hz. Ce bruit de phase est supérieur a celui de 1’oscillateur Colpitts comme le
montre la Figure 5.47. Ces deux oscillateurs possédent un bruit de phase meilleur que celui
présenté dans le papier [41]. Ce dernier fonctionne a 5 GHz, et il est basé sur un oscillateur
discret et un FBAR dont le facteur de qualité est de méme ordre de grandeur que le notre
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(300). Son bruit de phase est seulement de -109 dBc/Hz a 100 kHz de la porteuse. La figure
de mérite des deux oscillateurs est d’environ 206. Cette figure de mérite est supérieure a
celles obtenues dans les oscillateurs a résonateur LC intégrés et « above-IC » [42]. Les
performances simulées et mesurées de ces deux oscillateurs sont résumées dans le Tableau
2. On constate que les fréquences d’oscillation mesurées sont plus ¢€levées que celles
simulées. Ceci est dli au décalage de la fréquence de résonance des résonateurs FBAR. En
effet, des mesures effectuées sur des résonateurs inclus dans la méme plaquette que

I’oscillateur ont montrées que la fréquence de résonance varie de 5,37 a 5,60 GHz (chapitre
2).
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Figure 5.45: Puissance de sortie mesurée de 1’oscillateur équilibré.
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Figure 5.46: Bruit de phase mesuré et simulé de I’oscillateur équilibré.
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V.=2,7V Oscillateur Colpitts Oscillateur équilibré

I=1,7 mA Simulation Mesure Simulation Mesure
Puissance (dBm) -6,5 -8,5--13 -6,5 -8
Fréquence (GHz) 5,311 5.39-5.6 5,33 5,41 —-5,66
L (dBc/Hz) —-120,5 -116 -117,7 -124.5 -116 - -121
FOM 207 205,8 207 205,8

Tableau 2 : Performances simulées et mesurées des oscillateurs colpitts et equilibré.
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Figure 5.47: Comparaison des bruits de phase mesurés des oscillateurs Colpitts simple et équilibré.

5.4 Conclusion

Nous avons présenté deux amplificateurs filtrants faible bruit ainsi que deux oscillateurs
a résonateur FBAR en « above-IC ». L’intégration en « above-IC » des résonateurs FBAR a
permis de réduire considérablement les dimensions des circuits. En outre, les
microsoudures que 1’on rencontre dans les systemes en boitier et leurs modélisations sont
¢liminées. Il faut retenir I’importance des épaisseurs et I’uniformité des couches du procédé
FBAR sur les performances des circuits. Les performances des circuits peuvent étre
améliorées par I’augmentation des facteurs de qualité série et parallele des résonateurs
FBAR, et par le controle des fréquences de résonance. Par ailleurs, il est utile de souligner
que cette intégration introduit dix masques supplémentaires, ce qui constitue un colt
additionnel non-négligeable. Dans le futur, I’intégration des résonateurs FBAR miniatures
et aux facteurs de qualité élevés avec les procédés CMOS avancés permettra de réaliser des
systémes miniatures complétement intégrés et de faible consommation. La réduction de
I’espace sera exploitée pour incorporer plus de fonctionnalités exigées par le marché des
systémes de communications.
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Conclusion Générale

Les travaux effectués dans cette thése sont consacrés essentiellement a la conception de
circuits RF utilisant des résonateurs a ondes acoustique de volumes « FBAR » intégrés sur
le méme substrat silicium que les composants actifs par micro-usinage de surface. Des
circuits RF classiques utilisant des ¢léments LC ont été également congus dans le cadre de
ces travaux par souci de comparaison. Les circuits congus sont destinés aux applications
5 GHz. L’intégration des FBAR avec les circuits RF a permis non seulement de réduire
considérablement la surface globale des circuits mais aussi de s’affranchir des parasites liés
aux microsoudures que 1’on rencontre dans les associations discretes. Cette intégration
associée aux bonnes performances des résonateurs BAW, méme aux fréquences ¢élevées
pouvant aller jusqu’a 10 GHz, permettra de jouer un rdle important dans les futurs
terminaux radio.

Dans le premier chapitre, une étude sur les performances des récepteurs a été présentée.
L’influence du facteur de bruit et des non-linéarités du récepteur sur sa sensibilité et sa
sélectivité a été montrée ainsi que 1’impact du bruit de phase de 1’oscillateur local sur la
sélectivité. Ce bruit de phase est crucial pour la sélectivité du récepteur. Nous avons vu que
le facteur de bruit du récepteur est déterminé, aux pertes d’insertion prés du filtre RF, par le
premier étage actif, le LNA. En général, un compromis doit étre établi sur les gains des
premiers étages, notamment le LNA, pour avoir un facteur de bruit global faible et des
contraintes de linéarité acceptables pour les étages suivants de la chaine de réception. Ceci
est obtenu pratiquement par 1’utilisation d’'un LNA a gain variable. Nous avons montré
comment estimer les caractéristiques du récepteur, a savoir le facteur de bruit, le point de
compression, les points d’interception d’ordre deux et trois, et le bruit de phase a partir des
spécifications du standard de communication. Ces estimations ont été illustrées par des
exemples sur le GSM et le standard WLAN IEEE 802.11a. La connaissance de ces
caractéristiques est indispensable pour 1’estimation des performances de chaque bloc du
récepteur et le choix de I’architecture. Les différentes architectures d’émetteurs et de
récepteurs ont été passées en revue. L’architecture a conversion directe, en dépit de ces
inconvénients liés a 'offset DC, s’est révélée avantageuse en termes d’intégration mais
aussi de convenance a I’implantation d’un récepteur multistandard et multi bandes.

Dans le deuxiéme chapitre, une étude sur les résonateurs a ondes acoustiques de volume
« BAW » a été présentée. Nous avons notamment présenté le modele BVD utile pour la
conception de circuits. Les relations reliant les paramétres de ce modéle aux propriétés
physiques et géométriques du résonateur ont ¢ét¢ données. L’influence des propriétés
géométriques et physique des empilements constituant le FBAR, les électrodes, le matériau
piézoélectrique, la membrane pour les FBAR, et le miroir acoustique pour les SMR, sur les
caractéristiques des résonateurs a été illustrée. Ces propriétés physiques et géométriques
sont trés importantes pour les performances des résonateurs (facteurs de qualité et de
couplage). Nous avons vu que grace a sa vitesse acoustique élevée, ses faibles pertes
acoustiques, et son facteur de coulage acceptable, le nitrure d’aluminium AIN est le
matériau adéquat pour les résonateurs 5 GHz et supérieur. En outre, il est compatible avec
la technologie CMOS, ce qui le rend nécessaire lorsque I’intégration en « above-IC » est
envisagée. Concernant les électrodes, le molybdéne et le ruthénium se sont avérés les
matériaux adéquats car ils présentent de faibles pertes acoustiques, de faibles densités, et
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