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Conception d’amplificateurs de puissance en technologie
CMOS pour le standard LTE

Résumé : Le standard LTE permet l’accès au très haut débit mobile et évolue afin
d’adresser les applications embarquées de type objets connectés. Mais dans la perspec-
tive d’un émetteur-récepteur LTE fabriqué dans une technologie CMOS faible-coût et
hautement intégrable, l’amplificateur de puissance (PA) reste le seul bloc actif non in-
tégré à ce jour. De plus, l’utilisation de modulations en quadrature oblige la conception
d’amplificateurs très linéaires, générant une consommation statique plus importante.

Dans ce contexte, ces travaux de thèse portent sur la recherche de composants et
de circuits permettant d’atteindre de fortes puissances de sortie et de résoudre le com-
promis entre la linéarité et la consommation du PA. Deux axes de travail sont identifiés
et développés dans cette thèse. Le premier axe porte sur l’utilisation d’un transistor de
puissance intégrable en technologie CMOS. Trois cellules de puissance basées sur ce com-
posant sont présentées, de l’étude théorique aux résultats de mesure. Dans le second axe
de recherche, ce transistor est intégré dans une architecture avancée de PA entièrement
réalisée en CMOS. Une méthode de conception de transformateurs intégrés est égale-
ment développée. Le PA proposé est reconfigurable pour adresser les différents besoins
imposés par le standard LTE : puissance de sortie, haute linéarité et faible consommation.

Mots-clés : Amplificateur de puissance, CMOS, combinaison de puissance, LTE,
transformateur intégré.

Design of power amplifiers in CMOS technology for
LTE applications

Abstract : The LTE standard has been intended for mobile communications. Focu-
sing not only on higher data rate, LTE now aims at an implementation for the Internet
of Things (IoT). The main challenge, in the perspective of a LTE front-end fully manu-
factured in a low-cost and high integration level CMOS technology, remains the design of
power amplifiers (PA). Furthermore, the use of complex quadrature modulation results
in stringent linearity requirements resulting in an important quiescent dc consumption.

In this context, this work focuses on the research of devices and circuits generating
high output power and solving the compromise between linearity and consumption of
the PA. Two strands of work are identified and developed in this thesis. The first one
uses a power transistor available in CMOS technology. Three power cells based on this
device are proposed, with detailed theoretical and experimental results. In the second
one, this transistor is then used in a fully-integrated CMOS PA. A design methodology
for integrated transformers is also presented. The proposed fully-integrated PA is recon-
figurable in order to address the main LTE challenges : output power, high linearity and
low consumption.

Keywords : CMOS, LTE, integrated transformer, power amplifier, power com-
bining.



iii



iv

Table des matières

Résumé / Abstract ii

Liste des figures viii

Liste des tables xii

Liste des acronymes xiv

Introduction 1

1 Amplificateurs de puissance pour le standard 4G LTE 3
1.1 Le standard LTE : L’accès au très haut débit mobile . . . . . . . . . . . . 5

1.1.1 Positionnement du standard . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5
1.1.2 Applications visées : les objets connectés et les drones . . . . . . . 6
1.1.3 Spécifications système . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6

1.2 Émetteur-Récepteur : Intégration de fonctions RF en technologie CMOS . 9
1.2.1 Architectures actuelles d’émetteur-récepteur . . . . . . . . . . . . . 9
1.2.2 Intérêt de l’utilisation de la technologie CMOS . . . . . . . . . . . 10
1.2.3 Évolution de la technologie CMOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
1.2.4 Fiabilité de la technologie CMOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

1.3 Amplificateurs de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
1.3.1 Principaux paramètres . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
1.3.2 Impact de la modulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
1.3.3 Classes de fonctionnement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
1.3.4 Topologies de la cellule amplificatrice . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.3.5 Architectures de PA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
1.3.6 Architectures avancées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

1.4 État de l’art des PA CMOS RF . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
1.5 Conclusion du chapitre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

2 Conception de cellules amplificatrices MASMOS 41
2.1 Étude du transistor MASMOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.1.1 Fonctionnement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
2.1.2 Dimensionnement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
2.1.3 Analyse du transistor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
2.1.4 Routage des transistors . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54

2.2 Conception de cellules de test . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
2.2.1 Topologies des cellules de test . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
2.2.2 Détermination des impédances de charge optimales . . . . . . . . . 59
2.2.3 Synthèse des réseaux d’adaptation d’impédance . . . . . . . . . . . 60
2.2.4 Montage sur PCB . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

2.3 MASMOS avec correction d’impédance au nœud commun . . . . . . . . . 62
2.3.1 Problématique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62



TABLE DES MATIÈRES v

2.3.2 Description . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
2.3.3 Résultats de mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
2.3.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

2.4 MASMOS reconfigurable . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
2.4.1 Problématique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
2.4.2 Description . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
2.4.3 Résultats de mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.4.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

2.5 Amplificateur de puissance à deux étages basé sur le transistor reconfigurable 73
2.5.1 Architecture du PA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
2.5.2 Résultats de mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
2.5.3 Comparaison à l’état de l’art . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
2.5.4 Perspectives . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

2.6 Conclusion du chapitre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

3 Amplificateur de puissance MASMOS tout intégré 78
3.1 Objectifs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
3.2 Architecture du PA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82
3.3 Transformateurs intégrés et combinaison de puissance par DAT . . . . . . 84

3.3.1 Adaptation d’impédance par transformateur . . . . . . . . . . . . . 84
3.3.2 Analyse des mécanismes de pertes . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
3.3.3 Combinaison de puissance par DAT . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

3.4 Conception du DAT TRF1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
3.4.1 Choix de la topologie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
3.4.2 Inductance propre d’un conducteur et attribution des métaux . . . 92
3.4.3 Induction mutuelle entre conducteurs . . . . . . . . . . . . . . . . . 94
3.4.4 Résistance d’un conducteur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
3.4.5 Taille optimale d’enroulement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
3.4.6 Dimensionnement du DAT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

3.5 Étage de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
3.6 Splitter inter-étage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
3.7 Étage d’entrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
3.8 Étude de la stabilité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104

3.8.1 Étude linéaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104
3.8.2 Étude non-linéaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104
3.8.3 Techniques de stabilisation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

3.9 Résultats de simulation post-layout . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
3.9.1 Fonctionnement petits-signaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108
3.9.2 Fonctionnement grands-signaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108
3.9.3 Influence du processus fabrication . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
3.9.4 Comparaison à l’état de l’art . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

3.10 Fabrication . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
3.11 Mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
3.12 Conclusion du chapitre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119



TABLE DES MATIÈRES vi

Conclusion générale et perspectives 121
Conclusion générale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121
Perspectives . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122

Bibliographie 127

Liste des travaux publiés 132

Annexes 133
A Calcul des produits d’intermodulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 134
B Kit de calibrage TRL différentiel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 135



vii



viii

Liste des figures

1.1 Évolution des abonnements téléphoniques en fonction des protocoles. . . . 5
1.2 Répartition des objets connectés. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
1.3 Classification du standard LTE par catégories. . . . . . . . . . . . . . . . . 7
1.4 Transmission de symboles QPSK en SC-FDMA. . . . . . . . . . . . . . . . 8
1.5 Diagramme bloc d’un émetteur-récepteur homodyne. . . . . . . . . . . . . 9
1.6 Circuits RF de l’iPhone 6S. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
1.7 Répartition de la consommation dans un téléphone. . . . . . . . . . . . . . 10
1.8 Comparaison de technologies utilisées pour les PA. . . . . . . . . . . . . . 10
1.9 Transistor NMOS : (a) Vue en coupe et (b) schéma équivalent. . . . . . . 11
1.10 Évolution du VDD et de la ft en fonction du nœud technologique. . . . . . 11
1.11 Mécanisme de claquage de l’oxyde de grille. . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
1.12 Mécanisme d’injection de porteurs chauds. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
1.13 Mécanisme de punch through. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
1.14 Mécanisme d’électro-migration. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
1.15 Bilan de puissance d’un PA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
1.16 Distorsion AM-AM. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
1.17 Distorsion AM-PM. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
1.18 Impact du PAPR sur le dimensionnement du PA. . . . . . . . . . . . . . . 17
1.19 Étalement du spectre par un PA non-linéaire. . . . . . . . . . . . . . . . . 18
1.20 Masque d’émission pour un signal LTE. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
1.21 Illustration de l’EVM dans une modulation 16-QAM. . . . . . . . . . . . . 19
1.22 Classes d’opération en fonction de la polarisation. . . . . . . . . . . . . . . 20
1.23 Formes d’ondes en classe A. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
1.24 Formes d’ondes en classe B. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22
1.25 Formes d’ondes en classe AB. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
1.26 Formes d’ondes en classe C. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.27 Performances en fonction de la classe de fonctionnement. . . . . . . . . . . 25
1.28 Topologie source commune. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
1.29 Topologie empilée à deux transistors. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
1.30 Topologie parallèle à deux transistors. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
1.31 Architecture mode commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
1.32 Architectures (a) différentielle et (b) pseudo-différentielle. . . . . . . . . . 28
1.33 Architecture équilibrée. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
1.34 Fonctionnement de l’architecture Doherty. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
1.35 Fonctionnement de l’architecture Outphasing. . . . . . . . . . . . . . . . . 30
1.36 Combinaison de puissance par transformateur. . . . . . . . . . . . . . . . . 32
1.37 PA CMOS SOI 130 nm [PJP+10]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
1.38 Résultats de mesures du circuit [PJP+10]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
1.39 PA CMOS 180 nm [PPJ+15]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
1.40 Résultats de mesures du circuit [PPJ+15]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
1.41 PA CMOS 90 nm [CHD+09]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
1.42 Résultats de mesures du circuit [CHD+09]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35



LISTE DES FIGURES ix

1.43 PA reconfigurable CMOS 180 nm [KYK+11]. . . . . . . . . . . . . . . . . 36
1.44 Résultats de mesures du circuit [KYK+11]. . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
1.45 PA CMOS Doherty 40 nm [KR15]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37
1.46 Résultats de mesures du circuit [KR15]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37
1.47 RF-DAC CMOS 65 nm [ASdVL14]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
1.48 Résultats de mesure du RF-DAC 65 nm [ASdVL14]. . . . . . . . . . . . . 38

2.1 Schéma du MASMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
2.2 Caractéristiques DC du transistor MASMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . 44
2.3 Cycles de charge pour chaque transistor à la P1dB. . . . . . . . . . . . . . 45
2.4 Dimensionnement des transistors du MASMOS. . . . . . . . . . . . . . . . 46
2.5 Dimensionnement d’un transistor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
2.6 Impact du dimensionnement du NMOS sur PSAT en fonction de Wf et Nf . 47
2.7 Impact du dimensionnement du NMOS sur fmax en fonction de Wf et Nf . 47
2.8 Extraction du modèle équivalent du transistor. . . . . . . . . . . . . . . . 48
2.9 Schéma équivalent du transistor pour le calcul du gain. . . . . . . . . . . . 49
2.10 Impact du dimensionnement sur le gain. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
2.11 Schéma équivalent du transistor pour le calcul de l’impédance de sortie. . 50
2.12 Impact du dimensionnement sur l’impédance de sortie. . . . . . . . . . . . 51
2.13 Schéma équivalent du transistor pour le calcul de l’impédance d’entrée. . . 52
2.14 Impact du dimensionnement sur l’impédance d’entrée. . . . . . . . . . . . 53
2.15 Schéma équivalent de M2 pour le calcul de l’impédance au nœud commun. 53
2.16 Implantation du transistor dans un procédé triple-puits. . . . . . . . . . . 55
2.17 Optimisation du routage d’un transistor NMOS RF. . . . . . . . . . . . . 55
2.18 Routage d’un transistor NJFET. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
2.19 Routage du transistor MASMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
2.20 Flot de conception des cellules de test. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
2.21 Schéma des cellules de test. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
2.22 Photographie d’une cellule de test. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
2.23 Lecture de la droite de charge. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.24 Méthode des contours - Analyse load-pull. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
2.25 Simulations EM des réseaux d’adaptation. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
2.26 Report de puces par flip-chip. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61
2.27 Influence de Cgs,2 sur le nœud commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
2.28 Différentes topologies de corrections au nœud commun : (a) inductance

série, (b) inductance shunt et (c) inductance shunt en différentiel. . . . . . 63
2.29 Formes d’ondes simulées au drain de M1. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
2.30 Transistor MASMOS avec pads pour correction au nœud commun. . . . . 64
2.31 Mesures petit-signaux de la cellule MASMOS avec et sans correction au

nœud commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
2.32 Mesures grands-signaux de la cellule MASMOS avec et sans correction au

nœud commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
2.33 Mesures petits-signaux de la cellule MASMOS avec correction au nœud

commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
2.34 Mesures grands-signaux de la cellule MASMOS avec correction au nœud

commun. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66



LISTE DES FIGURES x

2.35 Techniques usuelles de reconfiguration : (a) polarisation segmentée en
CMOS bulk et (b) utilisation d’interrupteurs [KR14]. . . . . . . . . . . . . 67

2.36 Schéma du MASMOS reconfigurable. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
2.37 Photographie du transistor reconfigurable. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
2.38 Variation de l’impédance optimale entre le mode 1 et le mode 3. . . . . . . 69
2.39 Formes d’onde simulées de la puissance de sortie au point de compression

à 1 dB pour chaque mode (a) par DM1 (b) par DM2. . . . . . . . . . . . 70
2.40 Formes d’onde simulées de la puissance dissipée au point de compression

à 1 dB pour chaque mode (a) par S1 (b) par S2. . . . . . . . . . . . . . . 71
2.41 Mesures petits-signaux pour chaque mode. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
2.42 Mesures grands-signaux à 2,5 GHz pour chaque mode : (a) gain, (b) PAE

et (c) puissance dc en fonction de la puissance générée. . . . . . . . . . . . 72
2.43 Schéma du PA à deux étages basé sur deux cellules de puissance reconfi-

gurables. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
2.44 Photographie du PA à deux étages basé sur deux cellules de puissance

reconfigurables. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
2.45 Mesures grands-signaux du PA à deux étages basé sur deux cellules de

puissance reconfigurables. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
2.46 Mesures signaux modulés : spectre de sortie. . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
2.47 Mesures signaux modulés : constellation de sortie. . . . . . . . . . . . . . . 75
2.48 PA co-design avec optimisation de l’inter-étage. . . . . . . . . . . . . . . . 76
2.49 PA reconfigurable basé sur l’architecture actuelle. . . . . . . . . . . . . . . 76

3.1 Architecture du PA reconfigurable intégré. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82
3.2 Schéma équivalent d’un transformateur élémentaire non-idéal. . . . . . . . 84
3.3 ηmax en fonction du coefficient de qualité de l’enroulement primaire QP

pour différents QS et un coefficient de couplage a) k = 0.5 et b) k = 0.8. . 87
3.4 Pertes et couplage au substrat d’un élément inductif : a) modèle équivalent

et b) formation de courants induits. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
3.5 Fonctionnement d’un DAT SCT à N voies. . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
3.6 Vue de dessous de DAT octogonaux avec couplage magnétique a) planaire

b) vertical. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
3.7 Comparaison de différents enroulements sur la valeur d’inductance. . . . . 92
3.8 Comparaison de différents enroulements sur la valeur du coefficient de

qualité. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
3.9 Vue (a) isométrique et (b) de face des enroulements . . . . . . . . . . . . . 94
3.10 Calcul de l’inductance mutuelle entre deux conducteurs rectangulaires. . . 95
3.11 Efficacité maximale ηmax (%) en fonction des dimensions des pistes. . . . . 96
3.12 Fréquence de résonance fpk (GHz) en fonction des dimensions des pistes. . 96
3.13 Pertes du DAT à 2,5 GHz en fonction des dimensions des pistes. . . . . . 97
3.14 Impédance d’entrée d’une voie du DAT en fonction du périmètre pour une

largeur de 30 µm. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
3.15 Vue 3D du DAT TRF1 avec les plots. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
3.16 Impact d’une polarisation de grille sur M2 sur la répartition des tensions. 99
3.17 Impédances de charge. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
3.18 Vue 3D du splitter inter-étage TRF2. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100



LISTE DES FIGURES xi

3.19 Formes d’ondes simulées en sortie de TRF2. . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
3.20 Adaptation d’impédance inter-étage. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
3.21 Vue 3D du transformateur d’entrée TRF3. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
3.22 Ajustement du coefficient de réflexion par la capacité C1. . . . . . . . . . . 103
3.23 Étude linéaire de la stabilité : Facteurs ∆ et k simulés. . . . . . . . . . . . 105
3.24 Étude non-linéaire de la stabilité : (a) Analyse temporelle et (b) Analyse

fréquentielle. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
3.25 Techniques de stabilisation. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
3.26 Layout du PA intégré. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
3.27 Résultats petit-signaux pour chaque mode. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108
3.28 Coefficient de stabilité k pour chaque mode. . . . . . . . . . . . . . . . . . 108
3.29 Résultats grand-signaux à 2,5 GHz pour chaque mode : (a) gain, (b) PAE,

(c) puissance DC et (d) distorsion de phase en fonction de la puissance
générée. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

3.30 Résultats grands-signaux en fonction de la fréquence. . . . . . . . . . . . . 110
3.31 Spectre de sortie avec un signal modulé. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
3.32 Constellation de sortie avec un signal modulé. . . . . . . . . . . . . . . . . 111
3.33 Influence des corners capacités MIM sur le fonctionnement petits-signaux. 111
3.34 Influence des corners capacités MIM sur le fonctionnement grands-signaux. 112
3.35 Influence des corners transistors sur la tension de seuil. . . . . . . . . . . . 112
3.36 Influence des corners transistors sur le fonctionnement grands-signaux. . . 113
3.37 a) Photographie et b) image 3D au MEB de la puce. . . . . . . . . . . . . 114
3.38 Image 3D au MB au MEB d’un bump reporté sur la puce. . . . . . . . . . 115
3.39 Résultats de l’analyse EDX sur la 1ère couche de passivation. . . . . . . . 115
3.40 Résultats de l’analyse EDX sur la 2ème couche de passivation. . . . . . . . 116
3.41 Effet du traitement acide sur la puce. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116
3.42 Photographie du circuit testé sous pointes. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
3.43 Résultats de mesures petit-signaux. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
3.44 Résultats de mesures grands-signaux. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 118
3.45 Variation de l’impédance optimale entre le mode 1 et le mode 3. . . . . . . 122
3.46 Effet de la reconfiguration de l’impédance de charge sur a) le gain et b)

la PAE. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
3.47 Architecture d’émetteur-récepteur a) traditionnel et b) numérique. . . . . 123
3.48 Schéma d’une cellule DRFC basée sur le transistor MASMOS. . . . . . . . 123
3.49 Constellation générée par un PA numérique à 5 bits. . . . . . . . . . . . . 124
3.50 Algorithme de pré-dimensionnement de PA. . . . . . . . . . . . . . . . . . 125

B.1 Description d’un kit de calibrage TRL single. . . . . . . . . . . . . . . . . 135
B.2 PCB du kit de calibrage TRL différentiel conçu. . . . . . . . . . . . . . . . 136



xii

Liste des tables

1.1 Valeurs tolérées d’EVM en fonction de la modulation choisie. . . . . . . . 19
1.2 Principaux paramètres en fonction de la topologie. . . . . . . . . . . . . . 27
1.3 Principaux paramètres en fonction de l’architecture. . . . . . . . . . . . . 29
1.4 Caractéristiques des combinaisons SCT et PCT. . . . . . . . . . . . . . . . 31
1.5 Comparaison des performances de PA CMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . 39

2.1 Dimensionnement du MASMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54
2.2 Description des modes de fonctionnement de la cellule reconfigurable. . . . 68
2.3 Comparaison des performances de PA CMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . 75

3.1 Spécifications visées pour le PA LTE intégré. . . . . . . . . . . . . . . . . 81
3.2 Modes de fonctionnement proposés pour le PA reconfigurable intégré. . . . 83
3.3 Comparaison de DAT. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
3.4 Attribution des métaux pour le DAT. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
3.5 Comparaison des performances de PA CMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . 113



xiii



xiv

Liste des acronymes

2G Second-generation wireless technology
3G Third-generation wireless technology
4G Fourth-generation wireless technology
ACLR Adjacent Channel Leakage Ratio
AsGa Arséniure de Gallium
BE Buffered Etch
BEOL Back-End Of Line
BPSK Binary Phase Shift Keying
CAGR Compound Annual Growth Rate
CMOS Complementary Metal Oxide Semi-Conductor
CMS Composant monté en surface
DAT Distributed Active Transformer
DC Direct Current
DE Drain Efficiency
DGAC Direction Générale de l’Aviation Civile
DRFC Digital-to-RF Converter
DNW Deep N-well
DRM Design Rule Manual
DUT Device Under Test
EDX Energy-Dispersive X-ray spectroscopy
EM Électromagnétique
EVM Error Vector Magnitude
FDMA Frequency Division Multiple Access
GaN Gallium Nitride
GSM Global System for Mobile Communications
HCI Hot Carriers Injection
IMD Intermodulation Distortion
IoT Internet of Things
LSSP Large Signal S-Parameters
LTE Long Term Evolution
LTE-A Long Term Evolution Advanced
MEB Microscope Électronique à Balayage
MIMO Multiple-Input Multiple-Output
OOK On-Off Keying
PAE Power Added Efficiency



LISTE DES ACRONYMES xv

PAPR Peak-to-Average Power Ratio
PCB Printed Circuit Board
PCT Parallel power-Combining Transformer
PER Power Enhancement Ratio
PMR Private mobile radiocommunications
QAM Quadrature Amplitude Modulation
RF Radio Fréquence
SC Single-Carrier
SCT Series power-Combining Transformer
Si Silicium
SiP System In Package
SoC System On Chip
SOI Silicon-On-Insulator
TDDB Time-Dependent Dielectric Breakdown
TDMA Time Division Multiple Access
VoLTE Voice over LTE
VSWR Voltage Standing Wave Ratio
Wi-FI Wireless Fidelity



1

Introduction
Le standard LTE permet l’accès au très haut débit mobile. Cette augmentation des

débits de données s’accompagne d’une diversification des supports d’accès, et le LTE
adresse désormais les objets connectés. Dans ce contexte, de nombreux travaux de re-
cherche portent sur l’intégration de l’émetteur-récepteur radio en technologie CMOS,
motivés par une meilleure capacité d’intégration et un coût de réalisation inférieur à
ceux d’autres technologies.

La complexité du signal à transmettre impose de nombreuses contraintes sur la
conception de l’émetteur-récepteur RF, et particulièrement sur l’amplificateur de puis-
sance (PA). En effet, l’utilisation de modulations en quadrature augmente la puissance
à générer et oblige la conception de PA très linéaires, résultant en une consommation
statique plus importante. Cette thèse porte sur la recherche de composants et de circuits
permettant d’atteindre de fortes puissances de sortie et de résoudre le compromis entre
la linéarité et le rendement du PA.

Le premier chapitre présente d’abord l’évolution du standard LTE et son position-
nement actuel. L’intérêt pour les technologies CMOS est développé dans une deuxième
partie. Les paramètres de caractérisation et de conception du PA sont ensuite présentés.
Puis une revue de l’état de l’art propose d’identifier les défis liés à l’intégration du PA
en technologie CMOS. Les solutions actuellement utilisées sont analysées.

Le deuxième chapitre porte sur le développement de cellules de puissance. Chaque
cellule est basée sur le transistor MASMOS, technologie brevetée par ACCO. Une étude
approfondie du transistor vise à identifier les paramètres dont dépendent les perfor-
mances du transistor. Le flot de conception est détaillé dans la deuxième partie. Trois
amplificateurs de puissance sont ensuite présentés, de l’étude théorique aux résultats de
mesure. Le premier est basé sur une amélioration du MASMOS. Le deuxième permet de
reconfigurer l’amplificateur, pour ajuster la consommation en fonction de la puissance
de sortie. Enfin, un amplificateur à deux étages basé sur la cellule reconfigurable est
présenté et comparé à l’état de l’art.

Le troisième chapitre porte sur le développement du premier PA MASMOS totale-
ment intégré en technologie CMOS. Le circuit est basé sur des transformateurs qui effec-
tuent l’adaptation d’impédance ainsi que la combinaison de puissance. Les performances
du combineur sont optimisées à l’aide d’un blindage, et sa conception est effectuée à
l’aide d’un algorithme qui permet un pré-dimensionnement de la taille des enroulements.
Le circuit proposé est reconfigurable pour adresser les différents besoins imposés par le
standard LTE : puissance de sortie, haute linéarité et faible consommation.

Le manuscrit se conclut avec la présentation de plusieurs perspectives de recherche.
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Ce chapitre présente le contexte des travaux, celui de l’utilisation croissante des com-
munications mobiles et de la diversification des supports d’accès avec l’avènement des
objets connectés. Dans la première partie, l’évolution du standard LTE et ses spéci-
fications sont détaillées. L’intérêt pour les technologies CMOS est développé dans la
deuxième partie. L’intégration de l’émetteur-récepteur permet le développement à faible
coût de produits pour un marché de masse. Mais pour les applications mobiles, le PA
reste le seul bloc actif non intégré. La troisième partie propose d’analyser les paramètres
de caractérisation et de conception du PA, du transistor à l’architecture du circuit com-
plet. Une revue de l’état de l’art des PA CMOS RF en quatrième et dernière partie
permet d’analyser les verrous technologiques limitant l’intégration de ce circuit.
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1.1 Le standard LTE : L’accès au très haut débit mobile

1.1.1 Positionnement du standard

Les protocoles de communications mobiles évoluent afin de proposer aux utilisateurs
des débits de données de plus en plus élevés. Le standard LTE et ses différentes versions
constituent la quatrième génération des standards (4G), qui permettent l’accès au très
haut débit mobile [3GP06]. Depuis le déploiement du réseau GSM au début des années
1990, la bande passante n’a cessé d’augmenter pour atteindre les 100 Mb/s avec l’actuel
LTE-Advanced Pro. Cette augmentation donne lieu à une utilisation plus intense du
réseau mobile. En 2016, seulement 26 % des appareils sont connectés en 4G, mais ils
représentent 69 % des données mobiles échangées [Cis17]. Grâce à l’amélioration de la
couverture réseau, les appels téléphoniques sont aussi appelés à être transmis par des
paquets de données via le protocole VoLTE. Certains opérateurs comme Verizon aux
États-Unis, SKT en Corée du Sud ou encore Softbank au Japon prévoient même de
ne plus assurer la rétrocompatibilité avec les réseaux 2G et 3G. En 2023, le réseau LTE
devrait ainsi compter pour la majorité des abonnements de téléphonie mobile (figure 1.1).

Figure 1.1 – Évolution des abonnements téléphoniques en fonction des protocoles.
Source : [Eri17]

Si l’utilisation du réseau s’intensifie, il apparaît aussi une plus grande diversité dans
son utilisation. Le haut débit de la 4G permet de visionner des vidéos, qui représentent
50 % des données échangées en 2016. Cette évolution laisse entrevoir une autre diversifi-
cation : celle des supports d’accès. Si l’utilisation des ordinateurs personnels ne cesse de
reculer devant celle toujours plus importante des smartphones et des tablettes, il faudra
bientôt compter avec l’avènement des objets connectés, ou IoT. Le taux de croissance
annuel (CAGR) estimé de connexions effectuées par des objets connectés est supérieur à
20 % pour la période 2017-2023 (figure 1.2). Ainsi, sur les 31,6 milliards de connexions
prévues en 2023, 19,8 milliards seront liées à l’IoT, dont environ 10 % établies sur le
réseau cellulaire [Eri16].
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Figure 1.2 – Répartition des objets connectés.
Source : [Eri17]

1.1.2 Applications visées : les objets connectés et les drones

Du thermostat de la maison sur réseau au pèse-personne avec suivi sur smartphone,
le champ d’application des objets connectés parait infini. Le marché du drone civil,
estimé à plus d’un milliard de dollars en 2015, devrait être multiplié par cinq d’ici à
2020 [Est14]. L’usage de drones civils professionnels, aujourd’hui largement porté par le
secteur audiovisuel, commence à s’étendre à des industries comme la cartographie ou
l’agriculture. Les bandes de fréquence utilisées pour les réseaux mobiles privés (PMR)
des pompiers et de la police permettent l’utilisation de drones dans des applications de
sécurité civile comme la surveillance d’incendies. L’évolution du lien radio entre le pilote
et le drone est un facteur important du développement de ce marché. Aujourd’hui la
connexion Wi-Fi ne permet pas de piloter le drone à longue distance ou hors vue, et
ne garantit pas les critères de sécurité requis par les organes de réglementation aérienne
comme la direction générale de l’aviation civile (DGAC) en France. L’utilisation de la 4G
permet de sécuriser la liaison par sa couverture globale. Il apparaît donc deux utilisations
distinctes du réseau mobile par les objets connectés :

— Les applications qui reposent sur un réseau performant, comme le pilotage vidéo d’un
drone. Elles nécessitent une connexion fiable, un temps de réponse court et l’échange
d’un grand volume de données.

— Les applications de masse, généralement des systèmes embarqués à très faible consom-
mation comme les stations météo déportées. Caractérisées par un grand nombre d’uti-
lisateurs et un faible volume de données à transmettre, elles sont implémentées à faible
coût.

Des versions spécifiques du LTE ainsi que des solutions matérielles au prix adapté ap-
paraissent comme les clés d’un déploiement massif du LTE dans les objets connectés.

1.1.3 Spécifications système

L’organisme 3GPP définit les spécifications des normes de communications mobiles,
dont le LTE. Ce dernier permet d’obtenir des débits similaires à ceux des réseaux filaires
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Ethernet [3GP06]. Pour obtenir de telles performances, l’efficacité spectrale est optimisée
et de nouvelles techniques d’accès sont mises en œuvre. Le débit d’un canal est exprimé
par le théorème de Shannon-Hartley [Sha48] :

C = W ∗ n ∗ log2(1 + SNR) (1.1)

avec :
— C la capacité du réseau en b/s,
— W la largeur spectrale en Hz,
— n le nombre de canaux,
— SNR le rapport signal/bruit.
Directement liées à l’équation 1.1, les principales nouveautés techniques implémentées
pour le LTE sont :
— des largeurs de bandes modulables : 1.4, 3, 5, 10, 15 et 20 MHz,
— jusqu’à 100 MHz par agrégation de porteuses,
— l’utilisation de modulation en quadrature (QPSK et QAM),
— le support de femtocells,
— l’intégration d’antennes MIMO.

L’évolution des techniques employées a entraîné une classification des terminaux en
différentes catégories. Ce classement apparaît dans la version 10 du standard [3GP11].
Les premières évolutions portent principalement sur l’augmentation du débit de données,
et sont présentées dans les catégories 1 et plus. Mais le standard prévoit aussi à la di-
versification des supports d’accès. La version 13 introduit ainsi des catégories spécifiques
à l’IoT : Cat-M et Cat-NB [3GP14]. Ces catégories sont basées sur des architectures
système plus simples, pour des débits réduits mais avec une consommation électrique
inférieure. La figure 1.3 résume cette classification par catégories.

Figure 1.3 – Classification du standard LTE par catégories.
Source : [QT16]

En liaison montante, la transmission de données utilise le procédé d’accès multiple
par répartition en fréquence avec une seule porteuse (SC-FDMA) [Rum13]. En pratique,
chaque utilisateur reçoit de la station de base une part du canal pendant un intervalle
de temps (TDMA). Cette partie du canal attribuée est constituée de plusieurs sous-
porteuses adjacentes. Les modulations utilisées pour les sous-porteuses sont des modula-
tions en quadrature : QPSK, 16-QAM et 64-QAM. Le choix du type de modulation est
réalisé dynamiquement par le terminal en fonction de la qualité du signal [3GP14].
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La figure 1.4 illustre la transmission de symboles QPSK du terminal vers la station
de base tel que défini par le standard LTE. Pour cet exemple, une bande de fréquence
est constituée par l’agrégation de 4 sous-porteuses de 15 kHz. Le temps alloué à la
transmission d’un unique symbole est égal à 1/15 kHz ≈ 67 µs. Ce bloc unitaire constitue
un élément de ressource (RE), où l’amplitude et la phase du signal sont définies par le
symbole en cours de transmission. Un bloc de ressource (RB) est constitué de 4 RE. La
transmission des 8 symboles de l’exemple occupe donc 8 RE répartis en 2 RB séparées
par un préfixe de cycle (CP).

Amplitude

Exemple avec 4 sous-porteuses de 15 kHz

4*15 kHz

4*67 µs
(4 RE)

   1 RB
= 4 RE

Fréquence

Temps

Constellation Liste des symboles à transmettre

Temps

Figure 1.4 – Transmission de symboles QPSK en SC-FDMA.
Source : [MR08]

L’utilisation de largeurs de bandes jusqu’à 20 MHz avec des modulations QAM résulte
notamment en une augmentation du facteur de crête (PAPR). Un signal LTE 64-QAM
avec 20 MHz de bande présente ainsi un PAPR de 8,7 dB. L’amplificateur de puissance
(PA) se retrouve particulièrement impacté puisqu’il doit alors délivrer une puissance de
sortie plus importante afin de ne pas distordre le signal. La puissance à atteindre en
sortie du PA, de l’ordre de 30 dBm, résulte en une consommation plus importante et
donc une décharge de la batterie plus rapide. De plus, la tension nécessaire pour délivrer
30 dBm à une charge 50 Ω est bien au-delà de la tension de claquage des transistors
CMOS classiques. L’intégration de l’émetteur-récepteur radio en technologie CMOS fait
cependant l’objet de nombreux travaux de recherche, notamment pour son coût inférieur
à d’autres technologies.
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1.2 Émetteur-Récepteur : Intégration de fonctions RF en
technologie CMOS

1.2.1 Architectures actuelles d’émetteur-récepteur

Les technologies CMOS développées pour les circuits numériques sont aujourd’hui
utilisées pour l’intégration des fonctions RF sur un seul et même substrat (SoC). Cette
solution intégrée est notamment utilisée dans les transmetteurs Wi-Fi [LSF+13]. Pour les
applications cellulaires, les niveaux de puissance plus élevés, la complexité spectrale du
signal et les phénomènes de pulling avec le VCO font que le PA reste le seul élément actif
implanté dans un module séparé. La figure 1.5 décrit cette approche, dite SiP. Le PA,
situé juste avant l’antenne, fournit l’énergie nécessaire au signal modulé afin qu’il puisse
se propager correctement. Il est réalisé dans un procédé de fabrication plus adapté mais
plus cher, comme l’Arséniure de Gallium (AsGa). De plus, les solutions actuelles multi-
plient les amplificateurs pour fonctionner avec plusieurs standards et plusieurs bandes de
fréquence, ce qui accroît considérablement la complexité du circuit et la place occupée
par cette fonction (figure 1.6).

DAC

ADC

PLL

PA

LNA

CMOS AsGa

P
R
O

C
ES

SO
R

B
A

SE
B

A
N

D

Filter /
Duplexer

Figure 1.5 – Diagramme bloc d’un émetteur-récepteur homodyne.

Qualcomm WTR3925 RF Transceiver!

Skyworks SKY77357 PA module!

Qualcomm MDM9653M LTE Cat. 6 Modem!

Qualcomm QFE1100 Envelope Tracking IC!

Avago AFEM-8030 PA module!

Skyworks SKY77812 PA module!

TriQuint TQF6405 PA module!

Figure 1.6 – Circuits RF de l’iPhone 6S.
Source : [ifi15]



CHAPITRE 1
AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE POUR LE STANDARD 4G LTE 10

La puissance du signal à transmettre impacte fortement la consommation statique. En
excluant l’écran, le PA est le bloc qui consomme le plus d’énergie à la puissance moyenne
d’émission, et sa consommation augmente considérablement à la puissance maximale en
raison du fort PAPR (figure 1.7).

Processeur
Modem
Emetteur
Récepteur
PA

TD-LTE
(peak)
3.4 W

TD-LTE
(avg)
0.9 W

0.0 W 0.5 W 1.0 W 1.5 W 2.0 W 2.5 W 3.0 W 4.0 W

Figure 1.7 – Répartition de la consommation dans un téléphone.
Source : [Nuj14]

1.2.2 Intérêt de l’utilisation de la technologie CMOS

Le seul bloc RF actif non intégré reste donc le PA. Les technologies III-V utilisées dans
les solutions commerciales, comme le GaN ou l’AsGa, ont une tenue en puissance bien
supérieure à celle du CMOS. Cette dernière est limitée par les faibles tensions de claquage
des transistors, mais aussi une tenue en fréquence moins bonne que ses concurrents III-V.
Cependant, le prix de fabrication et la capacité d’intégration du CMOS suscitent un fort
intérêt industriel. Les avantages et inconvénients des technologies citées sont résumés sur
la figure 1.8.
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CMOS GaN / GaAs
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Taille wafer

IntégrationFaible coût

Tenue en
puissance

CMOS
SiGe
AsGa

Figure 1.8 – Comparaison de technologies utilisées pour les PA.
Source : [Ker13]
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1.2.3 Évolution de la technologie CMOS

La figure 1.9 montre la vue en coupe d’un transistor NMOS ainsi que son modèle
équivalent incluant les éléments parasites. L’évolution des technologies CMOS consiste
en une miniaturisation des transistors par la réduction de la longueur de canal L et de
l’épaisseur d’isolant sur la grille tox [ECSC11]. Cette évolution influe sur la fréquence et
les tensions de travail (figure 1.10). En effet, la réduction de l’épaisseur d’isolant sur la
grille s’accompagne d’une diminution de la tension applicable.La miniaturisation permet
aussi de réduire les éléments parasites, et par conséquent d’augmenter la fréquence de
transition fT ainsi que la fréquence maximale d’oscillation fmax, définies respectivement
comme les fréquences où le gain en courant et où le gain en puissance deviennent nuls :

fT =
gm

Cgs ∗ 2
√

1 + 2π
Cgd

Cgs

(1.2)

fmax =
gm

2πCgs ∗ 2
√

(Rg +Rs)(gds + gm
Cgd

Cgs
)

(1.3)

n+
source

n+
drain

tox

L

substrat p

S G D

Cgs Cgd

Cds

G D

S

Rg Cgd

Cgs

Rs

Cdsgm.vgs gds

(a)
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substrat p

S G D

Cgs Cgd

Cds

G D

S

Rg Cgd

Cgs

Rs
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(b)

Figure 1.9 – Transistor NMOS : (a) Vue en coupe et (b) schéma équivalent.
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Figure 1.10 – Évolution du VDD et de la ft en fonction du nœud technologique.
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1.2.4 Fiabilité de la technologie CMOS

L’évolution des technologies CMOS permet de travailler à des fréquences plus élevées
et l’intégration de tous les composants sur une puce unique SoC permet de réduire la sur-
face occupée et le coût de réalisation d’un circuit. Mais les nouvelles technologies CMOS
développées ne sont pas prévues pour supporter des tensions élevées. La miniaturisation
est suivie d’une réduction des épaisseurs des métaux qui impose des contraintes supplé-
mentaires, notamment sur les densités de métaux à respecter. Plusieurs mécanismes de
dégradations qui influent sur la conception du PA sont identifiés [Tec08].

Claquage de l’oxyde de grille (TDDB)

Le TDDB aboutit à la formation d’un canal conducteur à travers l’oxyde de grille.
La figure 1.11 représente la formation du canal par percolation [Sta99] et la différence de
potentiel appliquée sur la grille en fonction de la géométrie du transistor. Les potentiels de
drain et de source imposent une tension importante sur l’oxyde de grille, ce qui entraîne
sa dégradation progressive et éventuellement la destruction du transistor lorsque la grille
ne contrôle plus le canal [ICC85]. Ce phénomène impose au concepteur des limites à
respecter sur les tensions VGS et VGD.
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drain

substrat p

Position

Tension
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VG -VTH
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source

n+
drain

substrat p

VG

VGD

VGS

substrat p

oxyde Charges piégées

Courant de substrat

Collision

déplétion déplétion

n+
drain

n+
source

Punch-through

S G D S G D S G DChemin dePiège
(trou) claquage

Figure 1.11 – Mécanisme de claquage de l’oxyde de grille.
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Injection de porteurs chauds (HCI)

Le HCI résulte en la création de courants de fuite dans le substrat. Le champ élec-
trique latéral intense vers l’électrode de drain entraîne une ionisation par impact lors de
chocs d’électrons avec les atomes de silicium. Cette ionisation résulte en la création de
paires électron-trou (figure 1.12). Une partie des porteurs franchit l’interface SiO2-Si et
modifie progressivement les caractéristiques du transistor comme la tension de seuil VTH
et le courant de saturation ION . Les trous repoussés vers le substrat génèrent un courant
IB. Contrairement au TDBB, ce phénomène est réversible et n’entraîne pas la destruc-
tion du transistor [TCOH88]. Lors de la conception et du fonctionnement du circuit, il
faut éviter au possible la création d’un courant dans le canal en présence d’une tension
de drain élevée.

n+
source

n+
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substrat p

Position

Tension
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VD

VG -VTH

n+
source

n+
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substrat p

VG
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oxyde Charges piégées

Courant de substrat

Collision

déplétion déplétion

n+
drain

n+
source

Punch-through

S G D S G D S G D

Figure 1.12 – Mécanisme d’injection de porteurs chauds.

Punch-through

Le punch-through vient de la réduction de la barrière de potentiel entre le drain et
la source. En présence d’une tension VDS importante, la région de déplétion du drain
s’étend et s’approche de la région de déplétion de la source (figure 1.13). La réduction de
la barrière de potentiel entre drain et source permet alors à un courant de se former. Le
courant IDS n’est plus contrôlé par la grille et le transistor rentre en zone d’avalanche.
Ce phénomène impose au concepteur des limites sur la tension VDS .
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Figure 1.13 – Mécanisme de punch through.
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Électron-migration

L’électro-migration traduit la dégradation mécanique des lignes de métal suite au
passage d’un courant. Comme illustré sur la figure 1.14, les électrons causent un dépla-
cement des atomes en circulant dans la matière, ce qui peut aboutir à une destruction
de la piste (circuit ouvert ou court-circuit avec une piste adjacente) [Muk08]. Des règles
de densité de courant sont fournies par le fondeur pour assurer un fonctionnement sur le
long-terme.

Cu

Cu

Cu

Cu

Cu Cu

Cu Cu

Cu

Cu

Déplacement d’électrons

Zone appauvrie

Cu

Cu

Cu

Cu

Cu Cu

Cu

Cu

Cu

Circuit ouvert

Cu

Figure 1.14 – Mécanisme d’électro-migration.

Conclusion

La miniaturisation des transistors CMOS permet de travailler à des fréquences plus
élevées. Développées pour les circuits numériques, les technologies CMOS sont utilisées
pour réaliser une partie de l’émetteur-récepteur radio. La réalisation du PA en CMOS
est limitée par divers mécanismes de défaillance des transistors ; mais motivée par la
meilleure capacité d’intégration et le coût de réalisation bien inférieur à ceux des tech-
nologies III-V.
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1.3 Amplificateurs de puissance

1.3.1 Principaux paramètres

Le fonctionnement du PA peut être décrit par plusieurs paramètres. La figure 1.15
montre le bilan des puissances typique d’un PA. On distingue :
— Pin : Puissance délivrée par le générateur
— Papp : Puissance appliquée à l’entrée du PA
— Pdisp : Puissance disponible en sortie du PA
— Pout : Puissance délivrée à la charge
Ainsi que :
— ZG : Impédance du générateur
— Zin : Impédance d’entrée du PA
— Zout : Impédance de sortie du PA
— ZL : Impédance de la charge

PA

Générateur
Charge

Papp Pdisp

PDC

Pdiss

Zin Zout

Pin Pout

ZG ZL

Figure 1.15 – Bilan de puissance d’un PA.

La puissance P d’un signal peut s’exprimer en fonction de la tension v et du courant
i de la façon suivante :

P(W ) =
1

2
Re(v ∗ i∗) (1.4)

La puissance d’un signal RF est généralement exprimées en dBm :

P(dBm) = 10 ∗ log10(1000 ∗ P(W )) (1.5)

L’adaptation d’impédance traduit le transfert de puissance à l’entrée (entre le généra-
teur et le PA) ainsi qu’à la sortie (entre le PA et la charge). Il y a adaptation d’impédance
si Pin = Papp et Pdisp = Pout. Le gain le plus significatif est donc le gain en puissance
transducique puisqu’il tient compte de l’adaptation :

G(dB) = 10 ∗ log10

(
Pout(W )

Pin(W )

)
(1.6)

= Pout(dBm)
− Pin(dBm)

(1.7)
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Le rendement de drain (DE) décrit la capacité du PA à convertir le maximum de la
puissance d’alimentation PDC en un signal RF transmis à la charge. Le rendement est
défini par :

ηD(%)
=
Pout(W )

PDC(W )

(1.8)

Un autre critère important d’évaluation est le rendement à puissance ajoutée (PAE),
car il tient compte de la puissance du signal d’entrée et peut s’exprimer en fonction du
gain. Il est largement employé pour comparer des PA pour ces deux raisons.

PAE(%) =
Pout(W )

− Pin(W )

PDC(W )

= η(1− 1

G
) (1.9)

La linéarité mesure la capacité du PA à amplifier un signal avec un minimum de
distorsion. On distingue la conversion amplitude-amplitude (distorsion AM-AM) de la
conversion amplitude-phase (AM-PM). Sur l’exemple de la figure 1.16, une puissance
d’entrée P1 est amplifiée linéairement : Pout(P1) = P1 + GdB. La puissance d’entrée
P2 doit être amplifiée jusqu’à Pout−LIN , mais est limitée par la compression du PA.
L’amplitude du signal de sortie est alors déformée. Le point de compression à 1 dB (P1dB)
est atteint lorsque l’écart entre le gain linéaire et le gain réel est de 1 dB. La puissance
délivrée en saturation est notée PSAT . La figure 1.17 montre une caractéristique AM-PM
où la phase du signal est déformée pour une puissance d’entrée P2.

Pout

Pin

(dBm)

(dBm)

P1dB

P2

1 dB
Caractéristique linéaire

Caractéristique réellePSAT
Pout−LIN

P1

P1 + GdB

Figure 1.16 – Distorsion AM-AM.
Phase

(◦)

Caractéristique idéale
Caractéristique réelle

PIN

(dBm)P2P1

Figure 1.17 – Distorsion AM-PM.
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1.3.2 Impact de la modulation

L’utilisation d’une modulation d’amplitude affecte aussi les performances du PA.
Trois critères permettent de mesurer l’influence de la modulation sur le PA :
— le facteur de crête (PAPR),
— la réjection dans les canaux adjacents (ACLR ou ACPR),
— l’erreur vectorielle (EVM).

PAPR

La variation d’amplitude d’un signal S(t) est quantifiée par le PAPR comme le ratio
entre la puissance maximale Pmax et la puissance moyenne Pmoy sur un intervalle de
temps T :

PAPR =
Pmax
Pmoyen

=

max
[0,T ]
|S(t)|2

1
T

∫ T
0 |S(t)|2 dt

(1.10)

L’augmentation de la bande passante et de la complexité de la modulation s’accom-
pagne d’une augmentation du PAPR. Ainsi un signal LTE 16-QAM avec 10 MHz de
bande présente un PAPR de 6,92 dB [FR12], alors qu’un signal LTE 64-QAM avec 20
MHz de bande présente un PAPR de 8,79 dB [FR15]. Cela impose une contrainte sup-
plémentaire sur le PA, qui doit être linéaire jusqu’à la puissance maximale Pmax pour
éviter une distorsion du signal. La densité de probabilité du signal montre la distribu-
tion de la puissance en fonction de l’amplitude (figure 1.18). La densité de probabilité
est concentrée autour de la puissance moyenne, alors que la probabilité de travailler à
Pmax est moindre. La modulation contraint donc à surdimensionner le PA, pour délivrer
des puissances de l’ordre de 30 dBm. La consommation statique augmente et dégrade
les performances de l’émetteur RF. La consommation étant directement liée au temps
d’utilisation disponible de la batterie, c’est un critère important pour les applications
embarquées. Lors de la conception du PA, il apparaît clairement un compromis entre la
linéarité et la consommation statique [LCCP10].
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Figure 1.18 – Impact du PAPR sur le dimensionnement du PA.
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ACLR

La non-linéarité du PA affecte le spectre du signal amplifié et entraîne l’apparition :

— d’harmoniques à des multiples de la fréquence de travail,

— de distorsion d’intermodulation (IMD).

La figure 1.19 montre le spectre d’un signal bi-ton (f1 et f2) amplifié par un PA non
linéaire [PC03]. Le calcul des différentes composantes fréquentielles est disponible en
annexe A.

Pout

f

(dBm)

(Hz)

f2f1

IMD
2è ordre -f1 f2 +f1 f2

-2f1 f2 -2f2 f13è ordre

fondamentaux

Harmoniques
rang 2
rang 3

2f1 2f2
3f1 3f2

+2f1 f2 +2f2 f1

Figure 1.19 – Étalement du spectre par un PA non-linéaire.

La non-linéarité produit un étalement spectral dans les bandes adjacentes. L’ACLR
est défini par le ratio entre la puissance dans la bande utile et la puissance dans les
canaux adjacents (dB/MHz). Le standard LTE définit un masque d’émission qui définit
les niveaux d’amplitude acceptés dans les bandes adjacentes à -30 dBc (figure 1.20)
[3GP11].

Pout
(dBm)

Frequency
(MHz)

Figure 1.20 – Masque d’émission pour un signal LTE.
Source : [3GP11]
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EVM

La distorsion d’amplitude et de phase résulte en un décalage dans la constellation
(figure 1.21). L’EVM mesure donc l’écart entre le symbole à transmettre Skideal et le
symbole transmis Skreel . Il est défini par :

EVMRMS =

√√√√√√√√
1
N

N∑
k=1

|Skideal − Skreel |2

1
N

N∑
k=1

|Skideal |2
(1.11)

I

Q

Symbole transmis

Symbole à transmettre

|EVM|

Figure 1.21 – Illustration de l’EVM dans une modulation 16-QAM.

Le tableau 1.1 résume les valeurs d’EVM tolérées par le standard LTE en fonction
de la modulation [3GP14].

Modulation EVM (%)

QPSK 17,5

16-QAM 12,5

64-QAM 8

Tableau 1.1 – Valeurs tolérées d’EVM en fonction de la modulation choisie.

La modulation impacte donc directement les performances du PA : le PAPR augmente
la puissance de sortie à fournir, et les critères d’ACLR et d’EVM définis par le standard
LTE imposent de fortes contraintes en linéarité pour réduire les distorsions AM-AM et
AM-PM. Un AM-PM de 5° dégrade autant la qualité du signal qu’un AM-AM de 1 dB
[VR17]. Il en résulte une augmentation de la consommation qui impose un compromis,
surtout pour les applications embarquées. En effet, le PA doit être suffisamment linéaire
tout en étant efficace, avec une consommation réduite notamment au repos. Les PA
sont généralement identifiés par leur classe de fonctionnement. Le choix de la classe est
important puisqu’il régit les performances présentées. Cependant, le choix de la topologie
des cellules amplificatrices ainsi que l’architecture générale du PA permettent aussi de
classifier les PA.
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1.3.3 Classes de fonctionnement

Les classes de fonctionnement sont réparties en deux catégories distinctes [Cri04] :
— Les classes sinusoïdales, où le transistor fonctionne en source de courant. La puissance

de sortie est proportionnelle à la puissance d’entrée, et la classe de fonctionnement
est définie par le point de polarisation.

— Les classes commutées, où le transistor fonctionne en interrupteur. Elles sont utilisées
pour amplifier des signaux à enveloppe constante, et la classe de fonctionnement est
définie par le traitement des harmoniques associées.
Dans les cas d’un signal modulé en amplitude, le PA doit fonctionner en classe si-

nusoïdale pour traduire les variations d’amplitude du signal d’entrée. Pour cette raison,
seul le fonctionnement des classes A, B, AB et C est détaillé par la suite. La figure 1.22
montre le choix de la classe de fonctionnement en fonction du point de polarisation du
transistor. La tension de coude du transistor est notée Vk et la tension d’alimentation
est notée VDD. La classe traduit le nombre de fois où le courant de drain va passer par
zéro au cours d’une période [McC15].
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Vgate
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Idrain

Vdrain

(A)

(V )

Imax
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A
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VDD 2VDD Vk-

VTH

C
B

Figure 1.22 – Classes d’opération en fonction de la polarisation.

Classe A

En classe A, le transistor conduit du courant à chaque instant. L’excursion (swing)
en tension est de VDD - Vk. Le courant de polarisation est ajusté à Imax/2 pour obtenir
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un swing en courant de Imax/2. Le fonctionnement de la classe A, avec les formes d’ondes
de la tension et du courant sont représentées sur la figure 1.23. D’après l’équation 1.4,
la puissance de sortie maximale en classe A est de :

PAout =
1

2
Vswing ∗ Iswing =

1

4
(VDD − Vk) ∗ Imax (1.12)

L’impédance de charge optimale est définie par le ratio entre la tension et le courant de
sortie :

RAopt = 2
VDD − Vk
Imax

(1.13)

Et le rendement de drain vaut :

ηA
D =

PAout
PADC

=
1
4(VDD − Vk) ∗ Imax

VDDImax

2

=
VDD − Vk
2 ∗ VDD

≈ 50 % (1.14)

La classe A, attractive pour sa linéarité, est limitée par son rendement maximum qui
atteint 50 %.
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Figure 1.23 – Formes d’ondes en classe A.

Classe B

La classe B réduit l’angle de conduction du courant de drain à seulement une moitié
de la période (de π à 2π) pour réduire la puissance dissipée. Les formes d’ondes du
fonctionnement en classe B sont représentées sur la figure 1.24.
La composante continue du courant est exprimée par :

IDC =

∫ 2π

π
iDC(t) dt (1.15)

=
Imax
π

(1.16)
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Figure 1.24 – Formes d’ondes en classe B.

Les excursions en tension et en courant restent identiques à celles de la classe A (fi-
gure 1.24). La puissance de sortie délivrée n’est donc pas impactée :

PBout =
1

4
(VDD − Vk) ∗ Imax (1.17)

La résistance de charge optimale est aussi identique à celle calculée en classe A :

RBopt = 2
VDD − Vk
Imax

(1.18)

Mais le rendement de drain devient :

ηB
D =

PBout
PBDC

=
1
4(VDD − Vk) ∗ Imax

VDDImax

π

=
π(VDD − Vk)

4 ∗ VDD
≈ 78, 5 % (1.19)

L’utilisation de la classe B permet d’améliorer le rendement de drain d’un facteur π
2

par rapport à la classe A. Cependant, le transistor devient sensible aux variations de
l’amplitude du signal d’entrée, et la linéarité est donc dégradée.

Classe AB

L’utilisation d’une polarisation intermédiaire permet d’ajuster l’angle de conduction
du courant à une valeur notée α comprise entre π (classe B) et 2π (classe A). Ce fonc-
tionnement intermédiaire est nommé classe AB, et les formes d’ondes associées sont
représentées sur la figure 1.25. L’expression du courant est séparée entre sa composante
continue IDC et sa composante au fondamental Iswing. Deux plages de fonctionnement
sont distinguées :

idrain = IDC + Iswingcos(θ) pour − α

2
< t <

α

2
(1.20)

idrain = 0 pour − π < t < −α
2
et

α

2
< t < π (1.21)
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avec :

IDC =
Imax
2π

2sin(α2 )− αcos(α2 )

1− cos(α2 )
(1.22)

Iswing =
Imax
2π

α− sin(α)

1− cos(α2 )
(1.23)

La puissance de sortie, résistance optimale et rendement de drain sont calculés avec les
expressions trouvées précédemment :

PABout =
1

2
Vswing ∗ Iswing =

1

4π

α− sin(α)

1− cos(α2 )
(VDD − Vk) ∗ Imax (1.24)

RABopt = 2π
1− cos(α2 )

2sin(α2 )− αcos(α2 )

VDD − Vk
Imax

(1.25)

ηAB
D =

PABout
PABDC

=
1

2

(VDD − Vk)
VDD

α− sin(α)

2sin(α2 )− cos(α2 )
(1.26)
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Figure 1.25 – Formes d’ondes en classe AB.

Classe C

Le transistor fonctionne en classe C lorsqu’il est polarisé sous le seuil de conduction
(Vgate < VTH). L’angle de conduction α est compris entre 0 et π. Les expressions de la
puissance de sortie PCout, de la résistance optimale RCopt et du rendement de drain ηC

D sont
identiques à celles de la classe AB. Les formes d’ondes sont représentées sur la figure
1.26.

Conclusion

Finalement, il est possible d’exprimer la puissance de sortie ainsi que le rendement
de drain pour chaque classe de fonctionnement, en négligeant l’effet de la tension de
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Figure 1.26 – Formes d’ondes en classe C.

coude Vk :

Pout =
VDD ∗ Imax

4π

α− sin(α)

1− cos(α2 )
(1.27)

ηD =
1

2

α− sin(α)

2sin(α2 )− αcos(α2 )
(1.28)

PDC =
Pout
ηD

(1.29)

Le compromis entre la puissance de sortie, l’efficacité et la linéarité suivant la classe de
fonctionnement est illustré sur la figure 1.27. La classe A est la classe de fonctionnement
la plus linéaire. La puissance de sortie obtenue en classe A est identique à celle de la
classe B. À puissance de sortie égale, la consommation en classe B est réduite d’un
facteur π/2 par rapport à celle de la classe A. Le rendement, limité à 50 % en classe A,
atteint 78,5 % en classe B. En classe C, le rendement est directement lié à l’inverse de
la puissance de sortie. Ainsi, un rendement de 100 % est théoriquement obtenu pour
une puissance de sortie nulle. L’angle de conduction réduit des classes B et C dégrade
fortement la linéarité et le gain. La classe AB permet d’obtenir le plus de puissance, avec
un angle de conduction qui permet de conserver une linéarité satisfaisante. La classe AB
apparaît comme un compromis satisfaisant pour la polarisation du PA.

1.3.4 Topologies de la cellule amplificatrice

Le choix du point de polarisation dicte la classe de fonctionnement, qui régit les
performances du PA. Cependant, les différentes architectures de cellule amplificatrice
influent aussi les performances du PA. Elles sont réparties en trois approches :

— Le montage source commune (figure 1.28),

— L’empilement de transistors (figure 1.29),

— La mise en parallèle de transistors (figure 1.30).
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Figure 1.27 – Performances en fonction de la classe de fonctionnement.

Source commune

Le montage source commune est le plus simple à concevoir. C’est aussi le plus com-
pact puisqu’il repose sur un seul transistor. L’avantage principal de la topologie source
commune est sa linéarité : avec un transistor polarisé en classe A, l’excursion de la ten-
sion de sortie Vd est de 2VDD. Cependant, la capacité Miller Cgd réduit l’isolation de la
sortie vers l’entrée, et dégrade la stabilité. L’impédance de sortie Zd est en général assez
faible, de l’ordre de quelques Ohms.

VBias

RFin

RFout

M1

Vd
Id Zd = Vd/Id

= Ropt

VDD

Figure 1.28 – Topologie source commune.

n-transistors empilés

L’empilement de transistors consiste en la mise en série d’un montage source com-
mune (M1) avec un ou plusieurs étages grille commune (M2). La tension de sortie est
égale à la somme des tensions aux bornes de chaque transistor : Vout = n ∗ Vd. L’im-
pédance de charge optimale Zd,n se trouve plus élevée. La réduction du rapport de
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transformation d’impédance vers l’antenne 50 Ω réduit aussi les pertes dans le réseau
d’adaptation d’impédance. L’interconnexion entre les transistors notée CN est un nœud
sensible aux parasites et source d’instabilité. Différents réseaux d’adaptation permettent
de corriger les imperfections du montage [DHG+13]. L’empilement de transistors résulte
en une augmentation de la tension de coude qui dégrade la linéarité de cette topologie.

VBias

RFin

RFout

VBias2

CN

CG

M1

M2

Vd
Id

2Vd
Id

Zd,1 = Vd/Id
= Ropt

Zd, 2 = 2Vd/Id
= 2Ropt

VDD

Figure 1.29 – Topologie empilée à deux transistors.

n-transistors en parallèle

La mise en parallèle de n transistors permet d’additionner les contributions de chaque
transistor en combinant leur courant de sortie. L’excursion en tension est identique aux
bornes de chaque transistor. Le courant de sortie étant de n ∗ Id, l’impédance de sortie
est plus faible que pour l’empilement de transistors. L’impédance d’entrée est liée à la
somme des capacités Cg en parallèle de chaque transistor.



CHAPITRE 1
AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE POUR LE STANDARD 4G LTE 27

VBias

RFin M1 M2

RFoutVd
Id Zd(1//2) =

Ropt

2
=

Vd

2Id
=

Vd
Id

VDD

Figure 1.30 – Topologie parallèle à deux transistors.

Les principaux paramètres de chaque topologie sont résumés dans le tableau 1.2.

Paramètre
Source

commune
n-transistors

empilés
n-transistors
en parallèle

Tension max. Vmax n ∗ Vmax Vmax

Courant max. Imax Imax n ∗ Imax

Zin Cg Cg n ∗ Cg

Zout Ropt n ∗Ropt Ropt/n

Tableau 1.2 – Principaux paramètres en fonction de la topologie.

1.3.5 Architectures de PA

Les architectures de PA définissent la façon d’implémenter les cellules de puissance
présentées. Trois principales catégories d’architectures sont identifiées dans la littérature
[McC16] :

— Mode commun (figure 1.31),

— Différentielle ou pseudo-différentielle (figure 1.32),

— Équilibrée (figure 1.33).

Architecture mode commun

L’architecture mode commun est la plus simple et la plus rapide à implémenter. Elle
est sensible à la problématique des retours à la masse, et nécessite un contrôle précis de
la boucle de retour du courant.
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RFin RFout

VDD

Figure 1.31 – Architecture mode commun.

Architectures différentielle et pseudo-différentielle

Ces architectures reposent sur deux voies déphasées de 180°. Dans une architecture
différentielle, des points neutres sont utilisés comme masse dynamique (figure 1.32a).
L’architecture pseudo-différentielle utilise des potentiels fixes pour la masse (figure 1.32b).
Les architectures différentielles sont moins sensibles au retour à la masse.

(a)

RFin

VDD

RFout

φ

φ− 180◦

φ

φ− 180◦

(b)

RFin

VDD

RFout

φ

φ− 180◦

φ

φ− 180◦

VDD VDD

Figure 1.32 – Architectures (a) différentielle et (b) pseudo-différentielle.

Architecture équilibrée

L’architecture équilibrée repose sur l’utilisation de coupleurs en quadrature (90°) en
entrée et en sortie du PA. L’utilisation de coupleurs rend l’architecture moins sensible
aux variations d’impédance de l’antenne, ce qui améliore la stabilité et la robustesse du
PA (VSWR). Les coupleurs occupent aussi une place importante. Comme ils n’effectuent
pas l’adaptation d’impédance, ils sont une source de pertes supplémentaires.
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Figure 1.33 – Architecture équilibrée.

Les principaux paramètres de chaque architecture sont présentés dans le tableau 1.3.

Mode commun Différentielle Équilibrée

Avantages
Conception facile

et rapide
Moins sensible au
retour de masse

Insensible à la
désadaptation

Inconvénients
Sensible au

retour de masse
Équilibre

Surface occupée
Pertes des coupleurs
Surface occupée

Tableau 1.3 – Principaux paramètres en fonction de l’architecture.

1.3.6 Architectures avancées

Des architectures plus avancées sont également rencontrées dans la littérature [RAC+02].
Ces architectures sont parfois présentées comme des solutions d’améliorations du rende-
ment ou de la linéarité.

Architecture Doherty

L’architecture Doherty est présentée dans [Doh36]. Elle repose sur deux PA en paral-
lèle : un PA Principal PAP polarisé en classe AB, et un PA Auxiliaire PAA polarisé en
classe C (figure 1.34). À faible puissance d’entrée, le PA auxiliaire est éteint et présente
une impédance de sortie infinie. Seul le PA principal fonctionne et le rendement augmente
avec la puissance générée. Lorsque la puissance d’entrée augmente, le PA principal com-
presse et le PA auxiliaire se met à conduire. Le PA auxiliaire se comporte alors comme
une charge active qui module l’impédance présentée au PA principal. Cela permet de
maintenir le rendement constant sur environ 6 dB avant la compression du PA complet
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[Cri04]. Cependant, la surface occupée par les lignes quart d’onde, les pertes d’insertion
et le caractère bande étroite de l’architecture Doherty limitent son utilisation.
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λ
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λ
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(a) Schéma de principe.
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(b) Rendement en fonction
de la puissance d’entrée.

Figure 1.34 – Fonctionnement de l’architecture Doherty.

Architecture Outphasing

L’architecture Outphasing propose de décomposer le signal d’entrée à amplitude va-
riable en plusieurs signaux à enveloppe constante. Elle est présentée comme LInear ampli-
fication using Nonlinear Components (LINC) dans [Cox74] selon les principes introduits
dans [Chi35]. Le principe de fonctionnement est représenté sur la figure 1.35.
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Figure 1.35 – Fonctionnement de l’architecture Outphasing.

Le signal d’entrée à amplitude variable vin(t) est exprimé de la façon suivante :

vin(t) = V (t) cos(ωt+ φ(t)) (1.30)
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Il est décomposé en deux signaux à amplitude constante s1(t) et s2(t) :

s1(t) = VMAX cos(ωt+ χ(t)) (1.31)
s2(t) = VMAX cos(ωt+ θ(t)) (1.32)

avec :

χ(t) = φ(t)− ψ(t) (1.33)
θ(t)) = φ(t) + ψ(t) (1.34)

ψ(t) = arccos

(
VOUT
VMAX

)
(1.35)

Le signal de sortie est reconstitué en additionnant les deux signaux s1(t) et s2(t) :

vout(t) = s1(t) + s2(t) (1.36)

Les difficultés pour aligner correctement les deux signaux s1(t) et s2(t) [Sun95],
[FJL+11] impactent fortement le spectre du signal de sortie [Raz11] et complique l’im-
plémentation de cette architecture.

Combinaison de puissance par transformateur distribué

Un transformateur distribué (DAT) utilise des inductances couplées magnétiquement
entre elles afin de combiner la puissance de sortie de plusieurs cellules amplificatrices
[AKM+08]. La combinaison de puissance est effectuée en additionnant les contribu-
tions en tensions de chaque cellule sur des enroulements distincts (combineur SCT, fi-
gure 1.36a) ou en additionnant les contributions en courant sur un enroulement partagé
(combineur PCT, figure 1.36b). Le ratio entre la puissance générée par une cellule et
la puissance disponible en sortie de la structure est généralement noté PER [ALK+08],
[PH11].

SCT PCT

Zin
RP
N + 1

N n
2(RS +RL) RP

N +Nn2(RS +RL)

PER n2RL
RP
N

+ 1
N
n2(RS+RL)

(Nn)2RL
RP
N

+Nn2(RS+RL)

η 1

1+
1
n2 RP+RS

RL

1

1+
1
N

1
n2

RP
N

+RS

RL

Tableau 1.4 – Caractéristiques des combinaisons SCT et PCT.

Le tableau 1.4 résume les caractéristiques des approches SCT et PCT d’après les
équations de [ALK+08]. Les enroulements primaires sont considérés identiques (Vin1 =
Vin2 = VinN ) et chaque transformateur élémentaire est considéré avec un couplage ma-
gnétique parfait et un rapport de transformation n. Il apparaît que :
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Figure 1.36 – Combinaison de puissance par transformateur.

— L’impédance d’entrée Zin d’un combineur SCT décroit lorsque le nombre de voies N
ou le rapport de transformation n augmentent. Cela permet de réduire le rapport de
transformation entre la charge et le drain du transistor. Par conséquent la puissance
disponible en sortie d’une structure SCT est environ N2 fois plus élevée que pour une
structure PCT.

— Le PER et rendement η d’un combineur SCT décroient avec le nombre de voies,
contrairement aux combineurs PCT. L’écart de rendement entre les deux types de
combineurs devient significatif lorsque le nombre de tours est élevé. Cependant, les
transformateurs intégrés sont limités par le coefficient de qualité des enroulements et
le rapport de transformation est généralement limité à 1 : 2.

Par conséquent, la structure SCT est la plus adaptée pour atteindre des niveaux de
puissance élevés.
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1.4 État de l’art des PA CMOS RF

La revue de l’état de l’art permet d’identifier les défis liés à l’intégration du PA en
technologie CMOS. L’intégration du PA est limitée par les faibles tensions de claquage
des transistors ainsi que le faible coefficient de qualité des éléments passifs utilisés pour
l’adaptation d’impédance.

PA à base de transistors empilés : [PJP+10]

L’empilement de transistors permet de supporter des tensions plus élevées et par
conséquent de générer plus de puissance. Le PA [PJP+10] utilise une topologie empilée à
4 transistors en technologie CMOS SOI 130 nm (figure 1.37). Le circuit est ponté par des
fils d’or à un PCB (wire-bonding) qui intègre les réseaux d’adaptations d’impédances.
Le circuit fonctionne à 1,9 GHz, génère 32,4 dBm de puissance de sortie avec 47% de
PAE (figure 1.38).

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.37 – PA CMOS SOI 130 nm [PJP+10].

Figure 1.38 – Résultats de mesures du circuit [PJP+10].
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PA à base de transformateur sur PCB : [PPJ+15]

L’utilisation de transformateurs intégrés reste limitée en raison de la place occupée et
des pertes supérieures à 1 dB. Le PA [PPJ+15] est conçu en technologie CMOS 180 nm et
reporté sur un PCB par wire-bonding. Le substrat utilisé pour le report est un FR-4 à six
niveaux de métaux. Le transformateur de sortie, conçu sur le PCB, présente seulement
0,5 dB de pertes à 1,85 GHz. La structure reste compacte (2 x 2,5 mm2) en intégrant
le transformateur sous la puce (figure 1.39). L’implémentation des réseaux d’adaptation
sur PCB permet d’obtenir des niveaux de PAE élevés (> 40 %). Le PA est mesuré avec
un signal LTE 16-QAM 10 MHz, et satisfait les spécifications LTE jusqu’à une puissance
moyenne Pavg de 27,5 dBm malgré le PAPR de 7,5 dB (figure 1.40).

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.39 – PA CMOS 180 nm [PPJ+15].

Figure 1.40 – Résultats de mesures du circuit [PPJ+15].
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PA à base de transformateur intégré : [CHD+09]

Le PA [CHD+09] est réalisé en technologie CMOS 90 nm. Le circuit est basé sur
deux cellules de puissance cascode combinées par un DAT (figure 1.41). Chaque cellule
de puissance utilise une topologie empilée à deux transistors avec une technique de
polarisation dynamique pour améliorer la fiabilité [SL03]. Le DAT de sortie est intégré
sur la puce silicium et présente 1,25 dB de pertes d’insertion à 2,4 GHz. Le circuit intègre
aussi une technique de compensation de la capacité Ggs pour améliorer la linéarité.
La puissance de sortie saturée PSAT atteint 30,1 dBm avec 33 % de PAE à 2.4 GHz
(figure 1.42). Le PA propose aussi un second mode de fonctionnement en désactivant la
polarisation d’une des cellules de puissance.

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.41 – PA CMOS 90 nm [CHD+09].

Figure 1.42 – Résultats de mesures du circuit [CHD+09].
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PA reconfigurable à base de transformateur intégré : [KYK+11]

Le PA [KYK+11] est réalisé en technologie CMOS 180 nm. Le circuit est basé sur
deux cellules de puissance combinées par un DAT PCT (figure 1.43). La puissance de
sortie saturée PSAT atteint 31 dBm avec 31,3 % de PAE à 2.5 GHz (figure 1.44a). Un
contrôle de la polarisation (bias control) permet de désactiver une partie des transistors
pour réduire la consommation (figure 1.44b). La reconfiguration du PA s’effectue aussi
au niveau du réseau de sortie à l’aide des varactors COUT1. Ces varactors situées sur le
chemin RF sont réalisées à l’aide de transistor MOS, et imposent par conséquent des
considérations de fiabilité.

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.43 – PA reconfigurable CMOS 180 nm [KYK+11].

(a) Gain et PAE en fonction de la puis-
sance de sortie.

(b) Courant d’alimentation en fonction de
la puissance de sortie.

Figure 1.44 – Résultats de mesures du circuit [KYK+11].

PA Doherty à base de transformateur intégré : [KR15]

Le PA [KR15] est réalisé en technologie CMOS 40 nm. Le circuit est basé sur une
architecture Doherty avec quatre cellules de puissance (figure 1.45). L’utilisation de DAT
dans l’architecture Doherty permet d’améliorer la PAE pour les faibles puissances de
sortie [KFR13]. La PSAT est de 28 dBm avec 34 % de PAE à 1.9 GHz (figure 1.46a). Des
interrupteurs permettent de désactiver la moitié du PA pour réduire la consommation
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à faible puissance de sortie. Le PA satisfait les spécifications du standard LTE jusqu’à
23.4 dBm (figure 1.46b).

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.45 – PA CMOS Doherty 40 nm [KR15].

(a) Gain et PAE en fonction de la puissance
de sortie.

(b) PAE, EVM et ACLR en fonction de la
puissance de sortie moyenne.

Figure 1.46 – Résultats de mesures du circuit [KR15].

PA RF-DAC : [ASdVL14]

Les architectures numériques (RF-DAC) proposent de générer directement le signal
de puissance à partir de la porteuse et de signaux digitaux [AVS+11]. Le RF-DAC
[ASdVL14] repose sur deux voies en quadrature de phase (I et Q). L’information d’ampli-
tude est codée dans des bits qui viennent activer ou désactiver une partie des transistors.
Le balun de sortie permet de combiner les deux voies I et Q (figure 1.47). La structure
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est large-bande (figure 1.48a), présente un rendement de drain de 40 % (figure 1.48b) et
est capable de générer un signal 64-QAM de 20 MHz de bande passante (figure 1.48c). Le
rendement du système complet, qui intègre une prédistorsion numérique, atteint 34 %.

(a) Schéma. (b) Photo.

Figure 1.47 – RF-DAC CMOS 65 nm [ASdVL14].

(a) Puissance de sortie en
fonction de la fréquence.

(b) Rendement en fonction de
la fréquence.

(c) Génération d’un signal 64-
QAM 20 MHz.

Figure 1.48 – Résultats de mesure du RF-DAC 65 nm [ASdVL14].

Conclusion

Les performances des circuits présentés sont synthétisées dans le tableau 1.5. Les
PA [PJP+10] et [PPJ+15] utilisent des réseaux d’adaptation d’impédance sur PCB pour
pallier aux faibles facteurs de qualité des éléments passifs intégrés. Le transformateur
sur PCB de [PPJ+15] présente seulement 0,5 dB de pertes d’insertion. Les procédés de
fabrication CMOS SOI peuvent aussi être utilisés pour atteindre des niveaux élevés de
PAE (> 40 %) mais sont plus coûteux que les procédés CMOS bulk. Ces modules PA
sont généralement avec un seul étage amplificateur et sont limités en gain. Les solutions
intégrées mettent en oœuvre des combineurs de type DAT pour atteindre la puissance
de sortie requise. La cellule de puissance repose généralement sur une topologie empilée
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à deux transistors, avec un transistor thick-oxyde monté en grille commune pour sup-
porter une tension plus élevée. Le circuit [KYK+11] propose de reconfigurer le PA de
façon discrète en désactivant la polarisation d’une partie des transistors de puissance. Le
PA [KR15] utilise des interrupteurs pour améliorer le rendement lorsqu’une partie des
transistors est désactivée. La réalisation d’interrupteurs en CMOS pose des problèmes
de fiabilité lorsqu’ils sont situés sur le chemin RF [YKK+12]. Finalement, l’architecture
RF-DAC propose une approche originale pour générer le signal de puissance. Le système
complet est large bande avec un rendement supérieur à 30 %.

Réf.
Fréquence
(GHz)

PSAT

(dBm)
PAEmax

(%)
Gain

(dB)
Approche Technologie

Tension
d’alim.
(V)

MTT-T 2010
[PJP+10]

1,9 32,4 47 13,2
Rés. d’adaptation

sur PCB
130-nm SOI 6,5

MWCL 2015
[PPJ+15]

1,85 - > 40 % 13
DAT

sur PCB
180-nm -

JSSC 2009
[CHD+09]

2,4 30,1 33 28
DAT

Tout intégré
90-nm 3,3

JSSC 2011
[KYK+11]

2,5 31 34,8 31,3
Transistor reconfig.
DAT, tout intégré

180-nm 3,3

JSSC 2015
[KR15]

1,9 28 21 34
Doherty reconfig.
DAT, tout intégré

90-nm 1,5

MTT-T 2014
[ASdVL14]

1,36 - 2,51 22,8
42

(DE)
N/A

RF-DAC

Tout intégré
65-nm 1,3

Tableau 1.5 – Comparaison des performances de PA CMOS.
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1.5 Conclusion du chapitre

Le standard LTE permet l’accès au très haut débit mobile. L’augmentation des dé-
bits de données s’accompagne d’une diversification des supports d’accès, avec les objets
connectés et particulièrement les drones utilisant le réseau 4G. Cette évolution entraîne
de nombreuses contraintes sur la conception de l’émetteur-récepteur. Il apparaît un be-
soin de solutions à la fois performantes et abordables.

L’intégration de la partie radio en technologie CMOS fait l’objet de nombreux travaux
de recherche pour son faible coût et sa capacité d’intégration. Une présentation des
mécanismes de défaillance des transistors CMOS met en avant les limites de l’utilisation
du CMOS pour la conception du PA.

L’étude des principaux paramètres des PA montre les degrés de liberté laissés au
concepteur. L’utilisation de signaux modulés en amplitude impose un compromis entre
la linéarité et la consommation du PA.

Les solutions actuellement utilisées pour atteindre le haut niveau de puissance re-
quis sont analysées. L’utilisation de topologies empilées dans les cellules de puissance
est largement répandue pour augmenter la tenue en tension du PA. Afin d’atteindre la
puissance requise d’environ 30 dBm, la plupart des PA CMOS met en œuvre une recom-
binaison de puissance par DAT. Cette approche permet aussi le développement de PA
reconfigurables.

Deux axes de travail sont donc identifiés et développés par la suite. Le premier porte
sur le développement d’un transistor de puissance intégrable en CMOS. Puis ce com-
posant est intégré dans une architecture avancée de PA qui sera entièrement réalisée en
CMOS.
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Le chapitre suivant est consacré à la réalisation de cellules amplificatrices. Chaque
cellule est basée sur le transistor MASMOS, technologie brevetée par ACCO. Dans la
première partie, une étude approfondie du transistor vise à identifier les paramètres
dont dépendent les performances du MASMOS. Le flot de conception est détaillé dans
la deuxième partie. Trois amplificateurs de puissance sont ensuite présentés, de l’étude
théorique aux résultats de mesure. Le premier est basé sur une amélioration du MAS-
MOS. Le deuxième permet de reconfigurer l’amplificateur, pour ajuster la consommation
en fonction de la puissance de sortie. Enfin, un amplificateur à deux étages basé sur la
cellule reconfigurable est présenté et comparé à l’état de l’art.
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2.1 Étude du transistor MASMOS

Le transistor MASMOS a été développé par ACCO pour répondre aux besoins de
haute puissance (30 dBm) sur silicium. Semblable à un cascode, le MASMOS est composé
de deux transistors différents (figure 2.1). Cette solution est brevetée par ACCO et
intégrable en technologie CMOS standard [BM13].

VG1

RFin

RFout

M1

M2

Zd,1

Zout

Cl

Lchoke

RB1

Zin

Vin Vg,1

Vout Vd,2

Vd,1

=

=

VDD

Figure 2.1 – Schéma du MASMOS.

2.1.1 Fonctionnement

Le transistor M1 est un transistor NMOS standard monté en source commune. Le
transistor associé en sérieM2 est monté en grille commune. Il s’agit d’un NJFET breveté
par ACCO, qui se caractérise par sa tension de claquage bien plus importante que les
transistors MOS usuels [MBHB12].

Le cascode basé sur une association d’un transistor standard et d’un transistor "thick-
oxyde" permet de polariser le PA avec des tensions plus élevées [KL01]. Cependant lors du
fonctionnement large-signal, la superposition du signal RF (en vert) augmente l’excursion
en tension qui excède alors les valeurs recommandées. La tension aux bornes du transistor
monté en grille commune, plus élevée que celle du source commune, devient un verrou
technologique en terme de fiabilité [SL03]. Dans le MASMOS, le transistor JFET permet
de développer plus de puissance en respectant des règles strictes de fiabilité grâce à sa
tenue en tension plus importante.
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Caractéristiques DC

La figure 2.2a représente la caractéristique convective d’un MASMOS. La tension
de claquage globale est supérieure à 10 V, grâce au JFET qui possède une tension de
claquage élevée. Le transistor NMOS possédant une tension nominale de 1,8 V, il convient
aussi de s’assurer de la répartition du VDD sur chaque transistor. La figure 2.2b montre
que la tension aux bornes du NMOS n’excède pas 2,3 V pour une tension d’alimentation
de 10 V.

(a) Caractéristique convective DC du transistor MASMOS.

(b) Répartition de la tension d’alimentation sur chaque transistor.

Figure 2.2 – Caractéristiques DC du transistor MASMOS.
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Cycles de charge

L’étude des cycles de charge permet d’étudier le fonctionnement de chaque transistor
en large signal. Sur la figure 2.3, les cycles de charge pour chaque transistor sont repré-
sentés lors du fonctionnement à la P1dB. La tension aux bornes du NMOS n’excède pas
de 30% sa valeur nominale, ce qui garantit la fiabilité du MASMOS. Le cycle du JFET
est beaucoup plus large : c’est bien le transistor JFET qui génère la puissance délivrée
en sortie du MASMOS.

Figure 2.3 – Cycles de charge pour chaque transistor à la P1dB.
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2.1.2 Dimensionnement

Dans le MASMOS, M1 et M2 peuvent être dimensionnés indépendamment l’un de
l’autre. L’étude du ratio entre les tailles de M1 et de M2 sur la figure 2.4 montre que la
puissance en sortie du MASMOS est maximale pour un JFET est deux fois plus large
que le NMOS. Le ratio ratio entre les tailles de M1 et de M2 est donc fixé à 2 pour le
reste de l’étude. Le dimensionnement d’un MASMOS est ainsi effectué en optimisant la
taille de M1 puis en fixant M2 deux fois plus large.

ratio de taille des transistors : W(JFET)/W(NMOS)
1 1.5 2 2.5 3

0.75

0.8

0.85

0.9

0.95

1

P
SAT

 normalisée

Gain normalisé
PAE max. normalisée

Figure 2.4 – Dimensionnement des transistors du MASMOS.

Un transistor NMOS unitaire est constitué de Nf doigts de grille ayant une largeur
Wf . Il est possible de mettre n transistors en parallèle pour atteindre une largeur de
grille totale W telle que W = Wf ∗ Nf ∗ n. La figure 2.5 illustre trois possibilités de
dimensionnement de transistor pour une même largeur de grille totale.

W

(a) (b) (c)
Wf = W
Nf = 1
n = 1

Wf = W/3
Nf = 3
n = 1

Nf = 1
n = 3

Wf = W/3

G

G G G G G G

M1
Poly
Diffusion

D S

D S D S D S D SD S

Figure 2.5 – Dimensionnement d’un transistor.
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La taille totale du transistor NMOS est d’abord estimée en fonction du courant re-
quis. Le dimensionnement impacte donc la puissance générée (figure 2.6). La résistance
d’accès à la grille dégrade la fréquence maximale d’oscillation fmax, ce qui limite Wf

à quelques microns (figure 2.7). Multiplier les accès de grille Nf permet de diminuer
cette résistance ; mais un transistor plus large présente des capacités parasites plus im-
portantes qui impactent les performances. Nf est donc limité à 64. L’association de n
transistors en parallèle permet de répartir la puissance, et améliore la fiabilité de la struc-
ture. Cependant, la taille totale peut considérablement augmenter et alors présenter des
effets non quasi-statiques. Le dimensionnement du transistor consiste donc à optimiser
la géométrie du transistor à partir d’un compromis entre les trois paramètres Wf , Nf et
n : Wf et Nf sont fixés à leur valeur maximale et le nombre de transistors en parallèle
n est fixé à partir de l’analyse du transistor de la partie suivante.
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Figure 2.6 – Impact du dimensionnement du NMOS sur PSAT en fonction de Wf et Nf .
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Figure 2.7 – Impact du dimensionnement du NMOS sur fmax en fonction de Wf et Nf .
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2.1.3 Analyse du transistor

Les performances du MASMOS sont donc dépendantes de la taille des transistors
ainsi que du routage. Il est possible d’étudier l’impact du dimensionnement sur les per-
formances du MASMOS à partir d’un modèle équivalent intégrant les éléments parasites
de M1 et M2. Les valeurs des éléments parasites des transistors utilisées pour les calculs
sont déterminées à partir des paramètres S large signaux (LSSP) suivant la méthode
d’extraction suivante.

Extractions des éléments du modèle équivalent des transistors

L’extraction de paramètres à partir de paramètres S simulés permet une extraction
précise et conforme aux mesures [CE06]. Les éléments parasites de chaque transistor sont
extraits à partir de paramètres S larges-signaux (LSSP). Les LSSP prennent en compte la
puissance d’entrée et par conséquent intègrent les non-linéarités des capacités parasites.
Le schéma utilisé pour l’extraction est représenté sur la figure 2.8.

Cgd

Cgs Cdsgm.vgs

G D

S

PORT1
(v1, i1)

PORT2
(v2, i2)

Figure 2.8 – Extraction du modèle équivalent du transistor.

La matrice S obtenue est convertie en une matrice admittance Y suivant la méthode
présentée dans [Fri94]. Puis les parasites sont déduits suivant les équations 2.1 à 2.3.

Y12 =
i1
v2

∣∣∣∣
v1=0

→ Im(Y12) = −jωCgd → Cgd =
Im(Y12)

ω
(2.1)

Y11 =
i1
v1

∣∣∣∣
v2=0

→ Im(Y11) = jω(Cgd + Cgs) → Cgs =
Im(Y11)

ω
− Cgd (2.2)

Y22 =
i2
v2

∣∣∣∣
v1=0

→ Im(Y22) = jω(Cgd + Cds) → Cds =
Im(Y22)

ω
− Cgd (2.3)

La transconductance gm est calculée selon l’équation 2.4 au point de polarisation
choisi.

gm =
∂Id
∂Vgs

∣∣∣∣
Vds=cste

(2.4)



CHAPITRE 2
CONCEPTION DE CELLULES AMPLIFICATRICES MASMOS 49

Gain en puissance

Le gain en puissance G(dB) est déduit du gain en tension en charge GV calculé à
partir de la figure 2.9.

Cgd,1

Cgs,1 Cds,1gm,1.vin

iin

vin

G1 D1

S1

Cds,2

Cgs,2 Cdg,2

gm,2.vgs,2

vout

S2 D2

G2

vgs,2

iout

ZL

id,1

Figure 2.9 – Schéma équivalent du transistor pour le calcul du gain.

Il apparait
GV =

vout
vin

=
vout
vgs,2

vgs,2
vin

(2.5)

Pour simplifier les notations, Zeq est défini tel que :

Zeq = ZL//Cdg,2 (2.6)

Ainsi,

vout = −ioutZeq (2.7)
iout = gm,2vgs,2 + pCds,2(vout + vgs,2) (2.8)

(2.9)

soit

vout
vgs,2

= −
Zeq(gm,2 + pCds,2)

(1 + pCds,2Zeq)
(2.10)

De plus,

vgs,2 = id,1 − iout/p(Cds,1 + Cgs,2) (2.11)
= vdg,1 − vin (2.12)

avec

iout = gm,2vgs,2 + pCds,2(vout + vgs,2) (2.13)
id,1 = gm,1vgs,1 + pCdg,1(−vgs,2 − vgs,1) (2.14)

soit

vgs,2 = vgs,1
gm,1 − pCdg,1

gm2 + p(Cds,1 + Cgs,2 + Cdg,1 + Cds,2)
+ vout

−pCds,2
gm2 + p(Cds,1 + Cgs,2 + Cdg,1 + Cds,2)

(2.15)
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Finalement, en remplaçant les expressions de vout/vgs,2 et vgs,2/vgs,1 obtenues en 2.10 et
2.15 dans 2.5 :

GV =
vout
vin

=
−(ZL//Cdg,2)(gm,1 − pCdg,1)(gm,2 + pCds,2)

gm,2 + p(Cds,1 + Cdg,1 + Cgs,2 + Cds,2) + p2Cds,2(ZL//Cdg,2)(Cds,1 + Cgs,2 + Cdg,1)

(2.16)

G(dB) = 10log(G2
V ) (2.17)

La figure 2.10 montre que le gain est peu impacté par la taille du transistor. La valeur
calculée est un peu plus élevée que la valeur réelle car elle n’intègre pas certains parasites
supplémentaires liés au routage, notamment la résistance d’accès.

Nombre de transistors NMOS en parallèle n
4 6 8 10 12

G
ai

n 
(d

B
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14
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simulation
théorie

Figure 2.10 – Impact du dimensionnement sur le gain.

Impédance de sortie

L’impédance de sortie du transistor, notée Zout, est calculée à partir du schéma de
la figure 2.11. L’impédance équivalente de M1, notée Zout,1 est d’abord calculée seule
en retirant le signal à l’entrée (vin = vgs,1 = 0). Puis Zout est calculée en considérant
Zout,1 connecté à la source de M2. Le transfert de puissance du transistor à la charge est
optimal pour ZL = Zout

∗ (figure 1.15).

Cds,1

D1 id,1 Cds,2

Cgs,2 Cdg,2

gm,2.vgs,2

vout

S2 D2

G2

iout

Cdg,1 vds,1

(vin = 0)

G1=S1

Figure 2.11 – Schéma équivalent du transistor pour le calcul de l’impédance de sortie.
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Il apparait

Zout,1 =
vds,1
id,1

∣∣∣∣
vin=0

=
1

p(Cgd,1 + Cds,1)
(2.18)

Zout =
vout
iout

∣∣∣∣
vin=0

=
1

iout

idg,2
pCdg,2

(2.19)

avec

idg,2 = iout − gm,2vgs,2 − ids,2 (2.20)
ids,2 = pCds,2vds,2 (2.21)
vds,2 = vdg,2 + vgs,2 = vdg,2 + (iout − idg,2)(Zout,1//Cgs,2) (2.22)

En développant

idg,2(1− gm,2(Zout,1//Cgs,2)− pCds,2(Zout,1//Cgs,2))
= iout(1− gm,2(Zout,1//Cgs,2)− pCds,2(Zout,1//Cgs,2)− pCds,2vdg,2)

(2.23)

alors

Zout =
1

pCdg,2

1− gm,2Zout,1 + pZout,1(Cgs,2 + Cds,2)

1− gm,2Zout,1 +
Cds,2

Cdg,2
+ pZout,1(Cgs,2 + Cds,2 +

Cgs,2Cds,2

Cdg,2
)

(2.24)

La figure 2.12 montre que la valeur de Zout calculée à partir de l’équation 2.24 cor-
respond à la valeur optimale de l’impédance de charge ZL estimée en simulation. Des
gros transistors présentent des impédances plus faibles, ce qui augmente le rapport de
transformation du réseau d’adaptation en sortie et par conséquent, les pertes dans ce
dernier.
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4 6 8 10 12

R
ée

l(Z
o

u
t)

2

4

6

8

10

12

14

16

18

20

22

24

26

28

30

A
Re(Z

out
)

!
Im(Z

out
)

Im
ag

(Z
o

u
t)

2

4

6

8

10

12

14

16

18

20

22

24

26

28

30
théorie
simulation

Figure 2.12 – Impact du dimensionnement sur l’impédance de sortie.
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Impédance d’entrée

En négligeant la résistance d’accès, l’impédance d’entrée Zin du transistor est calculée
à partir du schéma sur la figure 2.13. De façon analogue au calcul de l’impédance de
sortie, l’impédance d’entrée est déterminée en considérant un court-circuit à la sortie.
L’impédance équivalente du transistorM2, notée Zin,2 est d’abord déterminée seule. Puis
l’impédance présentée à la grille de M1 est calculée en considérant Zin,2 connectée en
série.

Cgd,1

Cgs,1 Cds,1gm,1.vin

iin

vin

G1 D1

S1

Cgs,2

(vout = 0)S2

G2=D2

Cds,2gm,2.vgs,2

id,1

vgs,2

Figure 2.13 – Schéma équivalent du transistor pour le calcul de l’impédance d’entrée.

Premièrement,

Zin,2 =
vgs,2
id,1

∣∣∣∣
vout=0

(2.25)

avec
vgs,2 =

−id,1 − gm,2vgs,2
p(Cds,2 + Cgs,2)

(2.26)

soit
Zin,2 =

−1

gm,2 + p(Cds,2 + Cgs,2)
(2.27)

De plus,

Zin =
vgs,1
iin

∣∣∣∣
vout=0

=
1

iin

igs,1
pCgs,1

(2.28)

avec

igs,1 = iin + idg,1 (2.29)
idg,1 = pCdg,1vdg,1 (2.30)

vdg, 1 = −(gm,1vgs,1 + idg, 1)(Zin,2//Cds,1) (2.31)

En développant

idg1 = −vgs,1
1 + gm,1(Zin,2//Cds,1)

1
pCdg,1

+ (Zin,2//Cds,1)
(2.32)

soit

vgs,1 =
1

pCgs, 1

(
iin − vgs,1

1 + gm,1(Zin,2//Cds,1)
1

pCdg,1
+ (Zin,2//Cds,1)

)
(2.33)

Et finalement

Zin =
1

pCgs,1

 Cgs,1

Cdg,1
+ p(Zin,2//Cds,1)Cgs,1

1 +
Cgs,1

Cdg,1
+ (Zin,2//Cds,1)(gm,1 + pCgs,1)

 (2.34)
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L’impédance d’entrée du montage dépend donc de M1 mais aussi de l’impédance
présentée à son drain Zin,2. La figure 2.14 montre l’évolution de Zin en fonction du
nombre de transistors en parallèle n, avec un bon accord entre la valeur théorique et la
valeur simulée.
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Figure 2.14 – Impact du dimensionnement sur l’impédance d’entrée.

Impédance au nœud commun en charge

L’impédance présentée au drain de M1, notée Zd,1, impacte le transfert de puissance
entre M1 et M2 lors du fonctionnement en charge. Zd,1 est calculée à partir du schéma
sur la figure 2.15.

Cds,2

Cgs,2 Cdg,2

gm,2.vgs,2

ZL vout

S2 D2

G2

vds,2

id,1

vgs,2

Figure 2.15 – Schéma équivalent de M2 pour le calcul de l’impédance au nœud commun.

Zd,1 est défini tel que

Zd,1 =
vgs,2
id,1

(2.35)

=
1

id,1

−igs,2
pCgs

(2.36)
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avec

igs,2 = id,1 − i1 = id,1 + gm,2vgs,2 − ids,2 (2.37)
ids,2 = vds,2pCds,2 (2.38)
vds,2 = vgs,2 + vdg,2 = vgs,2 + (id,1 − igs,2)(ZL//Cdg,2) (2.39)

soit

igs,2 = id,1 + gm,2vgs,2 − pCds,2vgs,2 + (id,1 − igs,2) ((ZL//Cdg,2)) pCds,2 (2.40)

En regroupant les termes et avec igs,2 = pCgs,2vgs,2

vgs,2 (pCgs,2 − (gm,2 − pCds,2) + pCgs,2(ZL//Cdg,2) = id,1(1 + (ZL//Cdg,2)) (2.41)

Finalement
Zd,1 =

1 + (ZL//Cdg,2)

−gm,2 + p(Cds,2 + Cgs,2(1 + (ZL//Cdg,2))
(2.42)

L’impédance Zd,1 impacte l’efficacité du montage de deux façons. Il apparait une
désadaptation d’impédance entre M1 et M2 qui réduit le transfert de puissance de M1 à
M2. De plus, une partie du signal amplifié par M1 fuit à travers les capacités parasites
de M2, ce qui réduit l’efficacité du transistor.

2.1.4 Routage des transistors

Les tailles fixées pour le transistor ainsi que la valeur des différents composants sont
présentées dans le tableau 2.1. Une capacité de grille CG2 peut être envisagée pour fixer
l’excursion en tension aux bornes de M2, comme dans le montage cascode auto-polarisé
[DHG+13].

Composant Valeur

M1 8µ ∗ 64f ∗ 8

M2 10µ ∗ 64f ∗ 13

CG2 100 pF

RB1,2 10 kΩ

Tableau 2.1 – Dimensionnement du MASMOS.

Les tailles de transistors choisies étant importantes (W > 1 mm), il convient d’en
optimiser le layout afin de minimiser les éléments parasites associés au routage. Pour
éviter des couplages avec d’autres parties du circuit par le substrat, les transistors RF
sont implantés dans un triple puits (Deep N-well) comme illustré sur la figure 2.16. La
cellule développée par le fondeur impose un espacement important entre deux puits. Le
layout est optimisé pour intégrer plusieurs transistors dans un même puits. La surface
occupée par M1 est réduite de 32 %.
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n+
source

n+
drain

S G D

N-well
P-well

VNWVSUB

substrat P

Figure 2.16 – Implantation du transistor dans un procédé triple-puits.

De plus, les connexions proposées par le fondeur sont rarement optimales aux fré-
quences RF, en particulier pour des transistors très larges (figure 2.17a). L’accès de grille
proposé est très résistif (métaux fins) et peu pratique quand plusieurs transistors sont
connectés en parallèle. Le layout proposé sur la figure 2.17b, possède un large accès de
grille identique à celui de drain, composé des métaux M3 à M1. La connexion à la source
est réalisée par le dessus, directement en métal M4, ce qui réduit la résistance ainsi que
la dégénérescence de source en plus de faciliter l’accès au transistor.

Gate (M2-M3)
Drain (M3-M2)

Source (M3-M2)

Gate
(large M2-M3)

Gate ring (M2)

Source (M4)

Drain
(large M2-M3)

Gate ring (M2)

(a)

(b)

Dual gate ring (M1)

Figure 2.17 – Optimisation du routage d’un transistor NMOS RF.

Le transistor JFET unitaire possède l’accès de compris entre les accès de drain et
de source (figure 2.18). Il est possible de les monter tête-bêche pour élargir les accès de
drain et source.



CHAPITRE 2
CONCEPTION DE CELLULES AMPLIFICATRICES MASMOS 56

Figure 2.18 – Routage d’un transistor NJFET.

Le layout du MASMOS unitaire est représenté sur la figure 2.19. Chaque accès au
transistor est réalisé à l’aide du métal le plus haut, un métal épais qui permet de réduire
la résistivité et une meilleur dissipation thermique.

Figure 2.19 – Routage du transistor MASMOS.

Cette première partie va de l’étude théorique à l’optimisation du routage d’un tran-
sistor MASMOS. Ce travail préliminaire à la fabrication de circuits a permis d’identifier
les paramètres dont dépendent les performances du MASMOS, et de développer un tran-
sistor servant de bloc de base à différentes cellules de test présentées par la suite.
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2.2 Conception de cellules de test

Afin de caractériser en mesure les performances de transistors MASMOS, différentes
cellules de puissances sont fabriquées. Les étapes de conception des cellules sont présen-
tées sur la figure 2.20 et détaillées dans les parties suivantes.

Conception de 
l’étage de puissance

Conception du
PCB

Assemblage

Cellule de puissance

Architecture : single / différentielle

Dimensionnement des transistors

Routage des transistors

Détermination des impédances optimales

Lignes d’accès 50 Ω

Synthèse des réseaux d’adaptation d’impédance

Pistes d’alimentation

Report flip-chip de la puce

Report pick & place de CMS

Figure 2.20 – Flot de conception des cellules de test.
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2.2.1 Topologies des cellules de test

Chaque cellule est basée sur le schéma de la figure 2.21. Les transistors fabriqués
en CMOS sont reportés à l’aide de microbilles (bumps) sur un PCB FR-4. Un kit de
calibrage TRL différentiel est conçu pour ramener la mesure dans un plan proche de
la puce. La conception du kit est détaillée dans l’annexe B. Les réseaux d’adaptation
d’impédance sont réalisés sur la carte avec des composants montés en surface (CMS).
Les CMS utilisés présentent un meilleur coefficient de qualité que les éléments passifs
intégrés, et permet d’ajuster les valeurs des composants afin d’optimiser l’adaptation
d’impédance a posteriori. Le réseau d’adaptation de sortie est conçu sur des capacités en
shunt. Cela rend aussi possible d’effectuer la mesure sans réseau de sortie, pour effectuer
un load-pull par exemple. La tension d’alimentation VDD est fixée à 3,5 V. Les fréquences
visées vont de 2,3 à 2,7 GHz. La figure 2.22 montre une photo de la cellule complète.

SMA

SMA

SMA

SMA

PORT1

PORT3

PORT2

PORT4

TL

TL

VG1

VG1

LIN1

CIN1

LIN2

CIN2

RB2

RB1

TL

TL

Vdd

TL

TL

COUT1

COUT2

Vdd

Transistors
MASMOS

Plan de
référence

CL1

CL2

Plan de
référence

︷ ︸︸ ︷
Réseau d′entrée

︷ ︸︸ ︷
Réseau de sortie

Figure 2.21 – Schéma des cellules de test.

Figure 2.22 – Photographie d’une cellule de test.
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2.2.2 Détermination des impédances de charge optimales

Les performances du PA dépendent de l’adaptation d’impédance, qui vise à optimiser
le transfert de puissance du transistor à la charge. L’équation 2.24 montre que Zout est
composé d’une partie réelle et d’une partie capacitive. L’impédance de charge ZL présen-
tée au drain du transistor peut donc contenir une partie inductive telle que ZL = Zout

∗.
Deux méthodes sont identifiées pour définir la valeur optimale de ZL :

Lecture de la droite de charge

La résistance de charge optimale peut être approximée à partir des équations de la
partie 1.3.3. Sur la figure 2.23, la caractéristique DC est affichée en rouge et le cycle de
charge du transistor est représenté en bleu pour ZL = 20 Ω puis ZL = 20 + j10 Ω. Dans
le premier cas, le cycle est représenté par une droite. Dans le second cas, le cycle est
elliptique en raison du déphasage entre Vds et Id. Les excursions en tension et en courant
sont plus larges, la puissance de sortie est donc plus élevée. La partie imaginaire de ZL
qui optimise la puissance peut-être déterminée à partir d’une analyse load-pull.

ZL = 20 + j10 Ω

ZL = 20 Ω

Figure 2.23 – Lecture de la droite de charge.

Méthode des contours

Cette méthode consiste à représenter différents paramètres sous formes de contours
dans l’abaque de Smith à partir d’un balayage des impédances en sortie du PA (fi-
gure 2.24a). Plusieurs valeurs de ZL peuvent être déterminées en fonction du paramètre
à optimiser : POUT , Gain ou PAE (figure 2.24b). Le balayage peut-être effectué à la sortie
(load-pull) puis à l’entrée (source-pull), et répété jusqu’à ce que les impédances trouvées
convergent. Cette méthode est complémentaire de la précédente, car elle ne renseigne
pas sur la dynamique tension-courant du transistor.
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PIN

ZL

Vdd

(a) Schéma de principe.

ZL−PSAT

ZL−PAE

(b) Contours dans l’abaque de Smith.

Figure 2.24 – Méthode des contours - Analyse load-pull.

2.2.3 Synthèse des réseaux d’adaptation d’impédance

Le réseau d’adaptation d’impédance est conçu pour transformer l’impédance 50 Ω
vers l’impédance optimale ZL déterminée en load-pull tout en minimisant les pertes intro-
duites. Les composants discrets utilisés présentent des coefficients de qualité supérieurs
à 100 pour les capacités et 50 pour les inductances. Leurs valeurs sont déterminées à
l’aide de simulations électromagnétiques (EM) du PCB. Les réseaux d’adaptations ainsi
conçus présentent des pertes inférieures à 1 dB.

ZL−OPT

50 ΩCL

DécouplageAdaptation

Modèle EM
du PCB

VDD

(a) Schéma de simulation. (b) Résultats de simulation.

Figure 2.25 – Simulations EM des réseaux d’adaptation.

2.2.4 Montage sur PCB

Le substrat utilisé pour le report de la puce CMOS est un FR-4 h679F de Hitachi,
avec une constante de permittivité diélectrique εR de 4,8. Trois couches de métaux sont
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disponibles :

— M1 : pistes RF,

— M2 : plan de masse,

— M3 : circuits de polarisation.

L’espacement minimum des pads de la puce étant de 100 µm, la finesse de gravure est
fixée à 80 µm. De plus, un vernis isolant est disposé dans la zone autour de la puce
pour éviter d’éventuels courts-circuits entre les pads de la puce. Les vias sont plaqués et
métallisés, ce qui permet de reporter les pads de masse de la puce directement sur des
vias connectés au plan de masse du PCB. La puce est reportée sur le PCB à l’aide d’une
machine flip-chip (figure 2.26). Le report par flip-chip permet un positionnement de la
puce précis à 5 µm. La machine chauffe le substrat à 250°C et applique 300 g de pression
sur la puce pendant le report (≈ 20 g/bump), ce qui garantit la bonne soudure de la
puce sur le PCB.

Figure 2.26 – Report de puces par flip-chip.
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2.3 MASMOS avec correction d’impédance au nœud com-
mun

La première cellule de puissance conçue vise à améliorer les performances du MAS-
MOS en optimisant le transfert de puissance entre les transistors M1 et M2.

2.3.1 Problématique

Une désadaptation d’impédance réduit le transfert de puissance de M1 vers M2.
L’équation 2.43 montre que l’impédance présentée au drain de M1, ZD,1, possède une
partie imaginaire causant cette désadaptation qui résulte en une déformation du signal.
La partie imaginaire de Zd,1 introduit aussi un déphasage du signal noté ϕ tel que :

ϕ ∝ (ZL//Cdg,2), Cgs,2, Cds,2 (2.43)

M2 présentant d’importantes capacités parasites et une faible transconductance, ϕ peut
atteindre 10°. De plus la capacité parasite Cgs,2 permet une fuite du signal vers la grille
de M2, comme représenté sur la figure 2.27.

VG1

RFin

VG2

CG2

M1

M2

Cl

Lchoke

RB2

RB1

Cgs,2

vds,1 = Acos(ωt)

vds,2 = Bcos(ωt + ϕ)

fuite du signal parCgs,2

︷︸︸︷déphasage

: désadaptation d’impédanceZD,1

RFout

VDD

Figure 2.27 – Influence de Cgs,2 sur le nœud commun.

2.3.2 Description

Le nœud commun aux deux transistors M1 et M2 est noté CN . L’ajout d’un effet
réactif au CN permet de compenser la désadaptation d’impédance. Deux topologies sont
identifiées pour effectuer cette correction d’impédance :
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— inductance série (figure 2.28a) [GXC12],

— inductance shunt (figure 2.28b)[CKLN11].

M1

M2

LCN

M1

M2

Cblock

M1

M2

LCN

(a) (b) (c)

LCN

Figure 2.28 – Différentes topologies de corrections au nœud commun : (a) inductance
série, (b) inductance shunt et (c) inductance shunt en différentiel.

En connectant l’inductance de correction LCN en série entreM1 etM2, le courant traverse
l’inductance, ce qui est source de pertes supplémentaires (figure 2.28a). L’inductance
connectée en shunt n’a pas cet inconvénient mais nécessite une capacité Cblock de forte
valeur pour éviter une fuite du courant DC vers la masse (figure 2.28b). C’est cette
topologie qui est retenue car elle est particulièrement bien adaptée pour une cellule de
puissance différentielle (figure 2.28c).

La valeur de l’inductance est choisie en simulation à 1,3 nH. La ré-adaptation d’impé-
dance se traduit notamment par une remise en forme de la tension vds,1, qui se rapproche
alors des formes d’ondes idéales présentées dans la partie 1.3.3 (figure 2.29). La phase
de Vds,1 est modifiée de 5°.

LCN = 0

LCN = 1.3 nH

Figure 2.29 – Formes d’ondes simulées au drain de M1.
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L’inductance est montée en CMS sur le PCB, ce qui la rend optionnelle. Pour la
connecter, des pads sont ajoutés au nœuds notés CN1 et CN2 sur la figure 2.30.

JD1 JD2

NS1 NS2

NG1 NG2

JG1
unitaire

bump

CN1 CN2

MASMOS

CG2

(a) Schéma. (b) Photographie.

Figure 2.30 – Transistor MASMOS avec pads pour correction au nœud commun.

2.3.3 Résultats de mesures

La cellule MASMOS est mesurée avec l’ajout d’une inductance de 1,3 nH placée entre
les bornes CN1 et CN2. Comme le montrent les mesures de la figure 2.31, son influence
se traduit par une amélioration du gain à partir à 2,55 GHz (partie non grisée). Les pistes
d’accès et les vias sur le PCB rajoutent une inductance à l’origine d’un léger décalage
en fréquence. À la fréquence de 2,6 GHz, l’amélioration est de 0,5 dB et monte jusqu’à
1,44 dB de gain supplémentaire à 2,74 GHz.
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Figure 2.31 – Mesures petit-signaux de la cellule MASMOS avec et sans correction au
nœud commun.

Cette amélioration du gain dans les fréquences hautes n’influe pas sur la puissance de
sortie (figure 2.32). Le transistor compresse rapidement lorsqu’il est polarisé en classe
AB forte. Une polarisation plus basse (classe AB légère) permet d’améliorer la linéarité :
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la compression est repoussée, et le gain reste supérieur à celui du transistor seul grâce à
l’inductance au nœud commun.
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Figure 2.32 – Mesures grands-signaux de la cellule MASMOS avec et sans correction au
nœud commun.

Les réseaux d’adaptation sont ajustés pour un fonctionnement à 2,6 GHz, avec des
coefficients de réflexion à l’entrée (S11) et à la sortie (S22) inférieurs à -10 dB (figure 2.33).
L’isolation, non représentée, est inférieure à -25 dB sur toute la bande. Enfin, la bande
passante à 3 dB de gain est de 300 MHz.
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Figure 2.33 – Mesures petits-signaux de la cellule MASMOS avec correction au nœud
commun.
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Les mesures de gain et de rendement en régime non-linéaire à 2,6 GHz sont reportées
sur la figure 2.34. La puissance délivrée est de 28 dBm et la PAE atteint 46 %. La P1dB

marquée par le point noir est mesurée à 27,3 dBm.
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Figure 2.34 – Mesures grands-signaux de la cellule MASMOS avec correction au nœud
commun.

2.3.4 Conclusion

Une amélioration du transistor MASMOS est proposée à partir de l’étude théorique.
L’amélioration fonctionne dans les fréquences de fonctionnement où le gain du MASMOS
est limité. Les vias ainsi que la piste d’accès sur PCB rajoutent 300 pH à la valeur de
l’inductance. Des valeurs d’inductances plus faibles peuvent être envisagées pour un effet
aux fréquences plus basses.

Les mesures montrent que la correction du CN matching permet bien une améliora-
tion du gain, notamment pour les fréquences supérieures à 2,5 GHz. Elle permet aussi
une amélioration de la compression puisque le transistor peut travailler en classe AB
légère. Les mesures grands-signaux montrent clairement la capacité en puissance de la
cellule MASMOS avec un bon rendement.
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2.4 MASMOS reconfigurable

Un des défis du PA LTE réside dans la possibilité d’être implémenté à la fois dans
les applications haute-performance, et les applications embarquées où la consommation
doit être réduite. Pour cela, une cellule de puissance reconfigurable avec différents modes
de fonctionnement est développée.

2.4.1 Problématique

Deux possibilités sont identifiées dans la littérature pour reconfigurer le PA :

— commande analogique par les polarisations,

— commande numérique en utilisant des interrupteurs.

La technique de polarisation segmentée vise à modifier les polarisations des tran-
sistors, généralement afin de linéariser le fonctionnement du PA. Dans la référence
[LKM+15], la technique de polarisation segmentée est implémentée dans un processus de
fabrication CMOS SOI, et la reconfiguration est effectuée en jouant sur la polarisation
de la face arrière du substrat. L’utilisation de cette technique en CMOS bulk est plus
difficile notamment car elle requiert l’utilisation de capacités de liaison entre les diffé-
rents transistors, qui occupent une surface importante et impactent le signal RF [KKL04].

L’utilisation d’interrupteurs est plus répandue mais impose différentes considérations
supplémentaires lors de la conception. La position de l’interrupteur devient critique. En
effet, celui-ci est généralement situé sur le chemin RF, qui engendre des problèmes de
fiabilité. Lorsqu’il est situé à la grille du transistor, la reconfiguration impose une pré-
distorsion du signal appliqué au transistor, avant même son amplification. Lorsqu’il est
situé au drain, la tenue en puissance de l’interrupteur doit être suffisante pour supporter
la puissance de sortie de la cellule amplificatrice.

(a) (b)

Figure 2.35 – Techniques usuelles de reconfiguration : (a) polarisation segmentée en
CMOS bulk et (b) utilisation d’interrupteurs [KR14].
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2.4.2 Description

La cellule reconfigurable présentée sur la figure 2.36 permet de redimensionner le tran-
sistor et par conséquent de contrôler sa puissance de sortie ainsi que sa consommation.

RFin+
RFin−

DM1

S1 S2
CMD1 CMD2

VBias1

RFout+ RFout−

VBias2

MASMOS
unitaireDM2

Mode 2
DM2 seul

Mode 1
DM1 + DM2

Commande

Mode 3
DM1 seul

Figure 2.36 – Schéma du MASMOS reconfigurable.

La cellule est composée de deux transistors différentiels DM1 et DM2, avec DM2

deux fois plus large que DM1. Une combinaison en courant au niveau des drains permet
d’additionner simplement la contribution en puissance de chaque transistor. La recom-
binaison en courant s’avère particulièrement adaptée lorsque l’étage de puissance est
composé de plusieurs transistors [KYK+11]. La reconfiguration de la cellule permet un
contrôle discret en fonction de la puissance de sortie requise. La commande indépendante
de chaque transistor DM1 et DM2 est réalisée par deux signaux numériques CMD1 et
CMD2 envoyés directement sur la grille des deux interrupteurs S1 et S2 respectivement.
La commande des interrupteurs se traduit par un redimensionnement du transistor et
l’on distingue quatre modes de fonctionnement résumés dans le tableau 2.2 et identifiés
par un code couleur sur les figures.

Mode Description CMD1 - CMD2 Transistors actifs

1 Forte puissance ‘1’ – ‘1’ DM1 & DM2

2 Moyenne puissance ‘0’ – ‘1’ DM2 seul

3 Faible Puissance ‘1’ – ‘0’ DM1 seul

4 OFF ‘0’ – ‘0’ /

Tableau 2.2 – Description des modes de fonctionnement de la cellule reconfigurable.
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La cellule reconfigurable décrite sur la figure 2.36 est fabriquée en technologie CMOS
(figure 2.37). La disposition des transistors est identique à celle sur le schéma. Chaque
interrupteur est aussi large que sa paire différentielle associée, ce qui permet à la structure
de rester compacte.

Figure 2.37 – Photographie du transistor reconfigurable.

La valeur de l’impédance de charge à présenter dépend de la taille du transistor. Le
passage d’un mode à l’autre s’accompagne donc d’une variation de l’impédance de charge
optimale, notée ZL−OPT (figure 2.38).

ZL−OPTMode2

ZL−OPTMode1

Figure 2.38 – Variation de l’impédance optimale entre le mode 1 et le mode 3.

Le ratio de taille entre les deux transistors MASMOS DM1 et DM2 est fixé à partir
de simulations de l’impédance de charge optimale ZL−OPT . Le ratio est noté ηW tel que :

ηW =
WDM2

WDM1

(2.44)

Si ηW = 1 (DM1 est identique à DM2), le mode 2 est identique au mode 3, ce qui limite
les possibilités d’utilisation de la cellule. Si ηW > 3, la variation de ZL−OPT est trop
importante entre le mode 1 et 3. Les performances en mode 3 sont alors très dégradées.
L’optimum est donc défini pour ηW = 2, soit DM1 deux fois plus large que DM2.
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La fiabilité de la structure est vérifiée par l’analyse des formes d’ondes simulées. À la
P1dB, les tensions aux bornes de chaque transistor du MASMOS ne dépassent pas plus
de 20 % leurs valeurs nominales. Lorsqu’un des sous-transistors est éteint, aucun courant
ne circule dans son interrupteur et ne génère donc pas de puissance. Les formes d’ondes
montrent que DM1 fonctionne uniquement dans les modes 1 et 3 (figure 2.39a), alors
que DM2 est actif en modes 1 et 2 (figure 2.39b).

Figure 2.39 – Formes d’onde simulées de la puissance de sortie au point de compression
à 1 dB pour chaque mode (a) par DM1 (b) par DM2.

La position de l’interrupteur tire pleinement parti de la structure différentielle pour
ne pas impacter le fonctionnement du MASMOS. Chaque interrupteur est aussi large
que son sous-transistor associé afin de satisfaire les règles de densité de courant. Les
contraintes en tension sur les interrupteurs, importantes pour les PA reconfigurables
[YKK+12], sont résolues par la position de l’interrupteur dans la structure. Chaque in-
terrupteur est positionné à un point neutre, et se retrouve soumis uniquement à la tension
de mode commun. La puissance à tenir est alors moins importante, comme illustré sur la
figure 2.40). Les simulations montrent que la puissance dissipée par S1 (figure 2.40a) et
par S2 (figure 2.40b) n’excède pas 20 mW quand il est passant et est négligeable quand
l’interrupteur est coupé.

2.4.3 Résultats de mesures

En plus de garantir la fiabilité de la cellule de puissance, le positionnement des
interrupteurs permet aussi de redimensionner le transistor sans agir sur les polarisations
et la tension d’alimentation du circuit. Ainsi, les éléments parasites du transistor tels
que les capacités Cgs et Cdg demeurent constants, ce qui limite la variation d’impédance
d’accès à la cellule lorsque l’on commute d’un mode à l’autre (figure 2.41).
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Figure 2.40 – Formes d’onde simulées de la puissance dissipée au point de compression
à 1 dB pour chaque mode (a) par S1 (b) par S2.

Figure 2.41 – Mesures petits-signaux pour chaque mode.
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La P1dB en mode 1 est mesurée à 29 dBm et la consommation statique PDC est de
0,6 W au repos (figure 2.42). Le mode 2 permet de délivrer jusqu’à 23 dBm linéaires
avec une consommation réduite à 0,4 W. Cette réduction se traduit par un gain de 6 %
de PAE à 8 dB de recul en puissance. Le mode 3 est linéaire jusqu’à 15 dBm avec une
consommation statique de 0,2 W seulement.

Figure 2.42 – Mesures grands-signaux à 2,5 GHz pour chaque mode : (a) gain, (b) PAE
et (c) puissance dc en fonction de la puissance générée.

2.4.4 Conclusion

La cellule de puissance développée permet de maitriser la consommation en fonction
de la puissance de sortie requise. Cela permet de compenser le sur-dimensionnement du
PA imposé par le PAPR, en améliorant la PAE lorsque le PA travaille à faible puis-
sance. De plus, cette cellule répond directement aux besoins du LTE, puisqu’elle peut
être intégrée dans les émetteurs haute performance en mode 1 et dans les émetteurs
faible consommation en mode 3. La puissance disponible au générateur ne permet pas
d’atteindre la saturation de la cellule de puissance malgré une polarisation en classe AB
forte pour augmenter le gain. Une utilisation alternative de la cellule reconfigurable est
développée dans la section suivante.
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2.5 Amplificateur de puissance à deux étages basé sur le
transistor reconfigurable

Afin d’avoir suffisamment de gain (> 20 dB), les PA reposent généralement sur plu-
sieurs étages en cascade. Le premier étage "driver" pré-amplifie le signal, avant l’ampli-
fication réalisée par l’étage de puissance. La conception du driver nécessite généralement
un travail dédié. En effet, la P1dB du driver doit être suffisamment élevée pour ne pas
distordre le signal, mais sa consommation doit rester suffisamment faible pour ne pas
impacter le rendement de l’étage suivant.

2.5.1 Architecture du PA

Le PA à deux étages proposé sur la figure 2.43 est conçu à partir de deux cellules de
puissance présentées dans la section précédente. Chaque cellule est identique mais une
première cellule fonctionnant en mode faible consommation est connectée en amont de
la cellule de puissance en mode 1. Le premier étage driver permet d’augmenter le gain.
Le rendement de la seconde cellule de puissance n’est pas impacté puisque le premier
étage fonctionne à consommation réduite. La figure 2.44 montre une photographie du
PA MASMOS à deux étages fabriqué à partir de deux cellules reconfigurables.

Figure 2.43 – Schéma du PA à deux étages basé sur deux cellules de puissance reconfi-
gurables.

Figure 2.44 – Photographie du PA à deux étages basé sur deux cellules de puissance
reconfigurables.
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2.5.2 Résultats de mesures

Les performances grands-signaux de cet amplificateur à deux étages sont reportées
sur la figure 2.45. Le point de polarisation est choisi pour optimiser la linéarité. La
puissance de sortie atteint 30,2 dBm en saturation. La PAE maximale est de 54 % et le
gain est de 21,8 dB grâce à l’utilisation d’une cellule en étage driver.
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Figure 2.45 – Mesures grands-signaux du PA à deux étages basé sur deux cellules de
puissance reconfigurables.

Le PA est ensuite testé avec un signal modulé 16-QAM de 5 MHz de largeur de
bande. La puissance moyenne d’émission est de 25 dBm. L’ACLR est représenté sur la
figure 2.46. La réjection dans les canaux adjacents est inférieure à -30 dBc.

Figure 2.46 – Mesures signaux modulés : spectre de sortie.

La figure 2.47 montre la constellation générée. L’EVM est de 4,7 % à 25 dBm de puissance
moyenne d’émission, ce qui est conforme aux valeurs imposées par le standard (12,5 %
pour un signal 16-QAM).
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Figure 2.47 – Mesures signaux modulés : constellation de sortie.

2.5.3 Comparaison à l’état de l’art

Les performances du PA à deux étages sont comparées à celles de PA équivalents dans
le tableau 2.3. Dans ce travail, les réseaux d’adaptation d’impédance sont réalisés sur
PCB, notamment pour pallier aux faibles facteurs de qualité des éléments passifs intégrés.
Les procédés de fabrication Silicon-On-Insulator (SOI) peuvent aussi être utilisés pour
atteindre des niveaux élevés de PAE (> 40 %) mais délivrent moins de puissance de
sortie et sont plus chers [FR15]. Ce PA délivre 30,2 dBm de puissance de sortie avec une
simple structure différentielle, alors que les solutions complètement intégrées doivent
implémenter des combineurs de puissance [KYK+11], [CHD+09]. La cellule proposée
permet une amélioration de la PAE à 8 dB de recul en puissance, alors que la référence
[KYK+11] requiert des interrupteurs avec une grande tenue en puissance. Finalement,
des PA avec réseaux d’adaptation sur PCB comme [PJP+10] et [JJH17] atteignent des
performances équivalentes aux fréquences de 1,9 et 2 GHz respectivement.

Référence
Fréquence
(GHz)

PSAT

(dBm)
PAE max.

(%)
Gain
(dB)

Approche Technologie
Tension
d’alim.
(V)

MTT-T 2015
[FR15]

2,5 28,1 46,8 11
Piège harmonique

Tout intégré
180-nm SOI 2,5

JSSC 2011
[KYK+11]

2,5 31 34,8 31,3
Transistor redimensionnable

DAT, Tout intégré
180-nm 3,3

MTT-T 2012
[YKK+12]

2,4 23,2 40 24
Réseau d’adaptation ajustable

Tout intégré
180-nm 3,3

JSSC 2009
[CHD+09]

2,4 30,1 33 28
Combinaison par transformateur

Tout intégré
90-nm 3,3

MTT-T 2010
[PJP+10]

1,9 32,4 47 13,2
Stacked-FET

Réseaux d’adaptation sur PCB
130-nm SOI 6,5

MWCL 2017
[JJH17]

2 28,5 50 16,5 Transformateur sur PCB 180-nm 3,3

Ce travail 2,5 30,2 54 21,8
Transistor MASMOS

Réseaux d’adaptation sur PCB
180-nm 3,5

Tableau 2.3 – Comparaison des performances de PA CMOS.
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2.5.4 Perspectives

Plusieurs perspectives d’évolution pour ce PA sont identifiées. Le PA à deux étages
pourrait être implémenté sur un seul PCB avec optimisation de l’adaptation inter-étage
(co-design, figure 2.48).

RFin−

RFin+

S1 S2

CMD1

VG2

TL
TL

VDD

TL
TL

M1a

VG1

VG1

RFout−

RFout+

=′ 1′

M1b M2a M2b

CIN1

CIN2

COUT1

COUT2 VDD

CMD2
=′ 1′

CL1

CL2

MASMOS
unitaire

bump

RB2

RB1

RG21

CMD3

VG2

TL
TL

TL
TL

VDD

TL
TL

VG1

VG1

=′ 1′

LIN3

CIN3

LIN4

CIN4

COUT3

COUT4 VDD

CMD4
=′ 0′

CL3

CL4

RB4

RB3

Cellule à deux étages de puissance

CG21
RG22

puce CMOS

S3 S4

M3a M3b M4a M4b

CG22

︸ ︷︷ ︸
adaptation inter-étage

Figure 2.48 – PA co-design avec optimisation de l’inter-étage.

Ensuite, il serait possible de changer le mode de fonctionnement de l’étage de puis-
sance (figure 2.49).

Mode 3RFin−
RFin+

Biasing

VDD, VBIAS1, VBIAS2

RFout−
RFout+

1 ou 2
Mode

Figure 2.49 – PA reconfigurable basé sur l’architecture actuelle.

Finalement, les résultats obtenus sur ce PA sont favorables pour le développement
d’un circuit complètement intégré en CMOS qui fait l’objet du chapitre suivant.
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2.6 Conclusion du chapitre

Les cellules de puissance MASMOS présentées sont fabriquées en technologie CMOS.
Les caractérisations RF en régimes linéaire et non-linéaire sont conformes aux résultats
simulés avec notamment de très bonnes performances en puissance et en rendement. La
correction d’impédance au nœud commun par l’ajout d’une inductance dans la cellule
MASMOS permet d’améliorer le gain.

La cellule reconfigurable montre qu’une commande discrète du transistor permet
d’ajuster la consommation en fonction de la puissance de sortie requise. Cette technique
permet de diminuer significativement la consommation du PA au repos.

Cette cellule reconfigurable permet aussi une utilisation innovante de la cellule am-
plificatrice. En effet, placée dans l’étage driver, elle est configurée dans un mode faible
consommation en garantissant un niveau suffisant de gain et de puissance de sortie pour
attaquer l’étage de puissance. Elle permet donc d’augmenter le gain de la structure à
deux étages sans dégrader les performances globales du PA. Cette approche qui consiste
à utiliser une même cellule dans deux modes différents de fonctionnement selon leur po-
sition dans la chaîne d’émission facilite la conception et permet de réduire drastiquement
le temps de développement d’un PA à plusieurs étages.

La suite de cette partie des travaux consistera à développer une solution de PA
MASMOS totalement intégrée en technologie CMOS.
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Ce chapitre est consacré à la réalisation du premier PA tout intégré basé sur le
transistor MASMOS. L’architecture du PA est présentée dans la première partie. Le
circuit est basé sur les transistors développées précédemment et sur des transformateurs.
La deuxième partie présente donc le fonctionnement des transformateurs intégrés, utilisés
pour effectuer la transformation d’impédance ainsi que la combinaison de puissance.
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La partie suivante présente une méthode de conception pour les transformateurs. La
conception de chaque étage du PA est ensuite présentée, jusqu’au résultats de simulation
post-layout et de mesures.
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3.1 Objectifs

L’objectif du circuit développé est de mettre en œuvre le transistor MASMOS dans
une architecture de PA réalisée entièrement en CMOS. Les architectures avancées pré-
sentées en partie 1.3.6 sont basées sur plusieurs cellules de puissance fonctionnant en
parallèle. L’architecture Doherty peut être utilisée pour améliorer la linéarité du PA
avec une structure compacte en remplaçant les lignes quart-d’onde par un transforma-
teur [KR15]. Les transformateurs intégrés constituent aussi des réseaux d’adaptation
d’impédance compacts et à faible pertes, et peuvent être utilisés comme combineur de
puissance afin d’augmenter la puissance de sortie. La bande de fréquence visée est située
dans les bandes les plus hautes utilisées par le standard LTE : de 2,3 à 2,7 GHz, avec
notamment la bande 7 (2,5 - 2,570 GHz). Le PA doit être reconfigurable pour adres-
ser les différents besoins imposés par le LTE : puissance de sortie, linéarité et faible
consommation. Les spécifications visées sont synthétisées dans le tableau 3.1.

Fréquences

Fréquence centrale 2,5 GHz

Bande passante 400 MHz

Spécifications minimales (linéaire)

PSAT 30 dBm

PAE 30 %

Gain 20 dB

Spécifications minimales (modulé)

ACLR -30 dBc

EVM 8 % (64-QAM)

Tableau 3.1 – Spécifications visées pour le PA LTE intégré.
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3.2 Architecture du PA

L’architecture du PA proposé (figure 3.1) est basé sur deux cellules reconfigurables
présentées dans la partie 2.4. La puissance de chaque cellule est combinée par le DAT
TRF1, qui effectue aussi l’adaptation d’impédance en sortie. L’adaptation inter-étage
est réalisée par le diviseur de puissance TRF2 et deux inductances additionnelles L1

et L2. L’étage driver est basée sur un transistor MASMOS. L’adaptation d’impédance
à l’entrée est assurée par le transformateur TRF3, avec une capacité d’ajustement C1.
L’utilisation de transformateurs comme réseaux d’adaptation d’impédance permet de
garder une structure compacte. Les points milieux des transformateurs sont utilisés pour
polariser les transistors.

TRF1VDD

S1 S2
CMD1

M1a M1b M2a M2b

CMD2

M3a M3b M4a M4b

TRF2

M5a M5b

C1

TRF3

S3 S4
CMD3 CMD4

L1 L2

VB1
VB2

VB3

VDD

VDD VDD

RFin+ RFin-

RFout+ RFout-

Figure 3.1 – Architecture du PA reconfigurable intégré.
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Le PA peut être reconfiguré de plusieurs façons. Chaque étage de puissance étant basé
sur l’architecture reconfigurable, une reconfiguration numérique par les signaux CMD1
à CMD4 permet de réduire la consommation, sans déséquilibrer la symétrie du circuit
[KFR13],[PH11]. De plus, chaque étage de puissance est polarisé indépendamment par
les tensions VB,1 et VB,2, et peut donc travailler dans une classe différente. Par exemple,
M1 etM2 sont en classe AB alors queM3 etM4 sont en classe C. Ainsi, la compression de
gain du classe AB est compensée par l’expansion du classe C, ce qui permet de repousser
la compression tout en réduisant la consommation statique. Trois modes d’opération sont
définis dans le tableau 3.2.

Mode Description Type de reconfiguration

Mode 1 Haute performance

Numérique

CMD1 = CMD3 =’1’

CMD2 = CMD4 =’1’

Mode 2 Faible consommations

Numérique

CMD1 = CMD3 =’1’

CMD2 = CMD4 =’0’

Mode 3 Haute linéarité

Analogique

VB,1 pour classe AB

VB,2 pour classe C

Tableau 3.2 – Modes de fonctionnement proposés pour le PA reconfigurable intégré.
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3.3 Transformateurs intégrés et combinaison de puissance
par DAT

Cette partie détaille le fonctionnement d’un transformateur comme réseau d’adapta-
tion d’impédance. Une analyse permet le calcul du rendement maximal et de la fréquence
optimale de fonctionnement en fonction des paramètres électriques. Puis le fonctionne-
ment du DAT en combineur de puissance est présenté, avec l’état de l’art des DAT aux
fréquences RF.

3.3.1 Adaptation d’impédance par transformateur

Un transformateur élémentaire est représenté sur la figure 3.2. Il existe un couplage
magnétique entre les enroulements dont la valeur k est comprise entre 0 (couplage nul)
et 1 (couplage idéal).

Vin

Iin

Vout

Iout

ZL

M

1 : n

RP

LP

RS

LS

Figure 3.2 – Schéma équivalent d’un transformateur élémentaire non-idéal.

Le transformateur peut être représenté sous la forme d’une matrice impédance (équa-
tion. 3.1). [

Vin
Vout

]
=

[
Z11 Z12

Z21 Z22

] [
Iin
Iout

]
(3.1)

Les éléments correspondants sont déterminés dans l’équation 3.2. Le transformateur est
un élément passif réciproque, soit Z21 = Z12.[

Vin
Vout

]
=

[
RP + jωLP jωM

jωM RS + jωLS

] [
Iin
Iout

]
(3.2)

avec :

— LP et LS les inductances des enroulements primaires et secondaires respectivement,

— RP et RS les résistances séries modélisant les pertes des enroulements primaires et
secondaires respectivement,

— QP et QS les facteurs de qualité des enroulements primaires et secondaires respecti-
vement,

— M la mutuelle inductance entre l’enroulement primaire et l’enroulement secondaire,

— n le rapport de transformation.
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Les paramètres électriques du transformateur peuvent alors être exprimés d’après les
équations 3.1 et 3.2 :

QP =
Im(Z11)

Re(Z11)
=
ωLP
RP

(3.3)

QS =
Im(Z22)

Re(Z22)
=
ωLS
RS

(3.4)

M =
Im(Z21)

ω
(3.5)

k =

√
M2

LpLs
(3.6)

n =

√
Ls
Lp

=
Iin
Iout

=
Vout
Vin

(3.7)

Adaptation d’impédance

L’impédance d’entrée du transformateur Zin est l’impédance de charge présentée au
PA. D’après l’équation 3.1,

Zin =
Vin
Iin

= Z11 + Z12
Iout
Iin

(3.8)

avec
Iout =

−Z21

Z22 + ZL
Iin (3.9)

soit

Zin = Z11 −
Z12Z21

Z22 + ZL
= Rp + jωLp +

(ωM)2

RS + jωLS + ZL
(3.10)

L’adaptation d’impédance au secondaire (transfert de puissance du transformateur à la
charge) est obtenue en dimensionnant LS tel que :

Im(ZL) = −Im(Z22) (3.11)

Rendement

Il est aussi possible de calculer les puissances en jeu :

Pin =
1

2
Re (VinI

∗
in) =

1

2
Re ((Z11Iin + Z12Iout)I

∗
in) (3.12)

=
1

2
Re

(
IinI

∗
in + Z12

−Z21

Z22 + ZL

)
(3.13)

=
1

2
|I2in|Re

(
Z11 −

Z2
21

Z22 + ZL

)
(3.14)
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Et

Pout =
1

2
Re (VoutI

∗
out) =

1

2
Re (ZLIoutI

∗
out) (3.15)

=
1

2
Re

(
ZL

∣∣∣∣ −Z21Iin
Z22 + ZL

∣∣∣∣2
)

(3.16)

=
1

2
|I2in|Re

(
ZL

∣∣∣∣ −Z21Iin
Z22 + ZL

∣∣∣∣2
)

(3.17)

Si l’équation 3.11 est respectée, Z22 et ZL sont réels. Les équations 3.14 et 3.17 de-
viennent :

Pin =
1

2
|Iin|2

(
Re(Z11)−

Z2
21

Re(Z22) +Re(ZL)

)
(3.18)

Pout =
1

2
|Iin|2

(
Z21

Re(Z22) +Re(ZL)

)2

Re(ZL) (3.19)

Le rendement du transformateur est alors déduit des équations 3.18 et 3.19 :

η =
Pout
Pin

=
Z2
21Re(ZL)

(Re(ZL) +Re(Z22))
(
Z2
21 +Re(Z11)(Re(Z22) +Re(ZL))

) (3.20)

Résistance de charge optimale

La résistance de charge optimale du transformateur Re(ZL) est définie pour optimiser
son rendement :

∃Re(ZL) > 0 tel que
∂η

∂Re(ZL)
= 0 (3.21)

Les solutions de l’équation 3.21 sont :

Re(ZL) = ± 1

Re(Z11)

√
Re(Z11)Re(Z22) ((Z21)2 +Re(Z11)Re(Z22)) (3.22)

La solution positive de l’équation 3.22 est notée ZL,opt et exprimée à partir des équations
3.3 à 3.7 :

Z2
L,opt =

1

Re(Z11)2

(
QP
ωLP

)2(ωLP
QP

ωLS
QS

(
(ωM)2 +

ωLPωLS
QPQS

))
(3.23)

=
QP
ωLP

ωLS
QS

(
(ωM)2 +

ωLPωLS
QPQS

)
(3.24)

= n2
QP
QS

(
ω2LPLS

(
k2 +

1

QPQS

))
(3.25)

= n2ω2LPLS

(
QP
QS

k2 +
1

QPQS

)
(3.26)

= n4ω2L2
P

(
QP
QS

k2 +
1

QPQS

)
(3.27)

soit

ZL,opt = n2ωLP

√
1

Q2
S

+
QP
QS

k2 (3.28)
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Rendement maximum et fréquence de résonance

Le rendement maximum du transformateur ηmax est calculé à partir des équations
3.20 et 3.28 :

ηmax = η(ZL,opt) =
1

1 + 2

√(
1 + 1

QPQSk2

)
1

QPQSk2
+ 2

QPQSk2

(3.29)

qui est atteint à une fréquence de résonance fpk définie dans [LC95] telle que :

fpk =
Re(ZL) +RS

2πLP
√

(1− k2)
(3.30)

L’équation 3.29 montre que le réseau d’adaptation d’impédance formé par le trans-
formateur introduit des pertes minimales pour k = 1 et dépend des facteurs de qualité de
chaque enroulement QP et QS . La figure 3.3a montre qu’une efficacité supérieure à 90 %
est difficilement obtenue pour un k faible (0,5), alors qu’un k de 0,8 permet d’obtenir
un bon rendement même avec de faibles coefficients de qualité (figure 3.3b). Il est aussi
important de noter que le rendement η est indépendant du rapport de transformation n :
contrairement aux réseaux d’adaptation basés sur des éléments LC, les pertes d’un ré-
seau d’adaptation par transformateur sont indépendantes du rapport de transformation
d’impédance.
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Figure 3.3 – ηmax en fonction du coefficient de qualité de l’enroulement primaire QP
pour différents QS et un coefficient de couplage a) k = 0.5 et b) k = 0.8.



CHAPITRE 3
AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE MASMOS TOUT INTÉGRÉ 88

3.3.2 Analyse des mécanismes de pertes

La faible distance métal - substrat ainsi que la faible épaisseur des niveaux de métaux
compliquent la réalisation du transformateur : en plus de pertes ohmiques dues à l’effet de
peau, une distance au substrat réduite introduit des pertes supplémentaires par couplage.
Le substrat Silicium utilisé pour la fabrication présente une résistivité faible et qui varie
en fonction de la profondeur : environ 1 Ω.cm en surface, puis 10 Ω.cm à partir de 2-
3 µm de profondeur. Cette faible résistivité est à l’origine de pertes supplémentaires pour
les éléments passifs [REGD+94]. Un modèle d’inductance incluant les parasites liés au
substrat est proposé dans [CL06]. Représenté sur la figure 3.4a, les parasites substrat
sont constitués d’une capacité Cox qui modélise le couplage électrique entre l’inductance
et la surface du substrat, alors que les parasites à l’intérieur du substrat sont modélisés
par des éléments différentiels (Csi et Rsi) et de mode commun (Ccm et Rcm). La figure
3.4b illustre la création de courants de déplacements résultants du couplage capacitif
entre le métal et le substrat ; ainsi que la création de courants de Foucault résultant du
champ magnétique introduit dans le substrat.
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Figure 3.4 – Pertes et couplage au substrat d’un élément inductif : a) modèle équivalent
et b) formation de courants induits.
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3.3.3 Combinaison de puissance par DAT

Un DAT est basé sur N transformateurs élémentaires. Dans la structure SCT, N en-
roulements secondaires sont câblés en série pour sommer les contributions en tensions de
chaque PA (figure 3.5). La puissance de sortie est obtenue en sommant les contributions
en tension de chaque transformateur élémentaire.
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N

Vin2

RP

N
LP

N

VinN

RS

N
LS

N
RS

N
LS

N

Iout

M
N

M
N

Vout2 VoutNVout

Vout

RP

N
LP

N

RS

N
LS

N

M
N

Figure 3.5 – Fonctionnement d’un DAT SCT à N voies.

Le fonctionnement d’un combineur SCT à N voies peut être représenté sous forme
matricielle comme un transformateur à plusieurs enroulements primaires et un enroule-
ment secondaire, tel que dans l’équation 3.31.


Vin1

Vin2

...
Vout

 =


RP+jωLP

N 0 · · · jωM
N

0 RP+jωLP
N

. . . jωM
N

...
. . . . . .

...
jωM
N

jωM
N · · · RS + jωLS



Iin1

Iin2

...
Iout

 (3.31)

L’impédance d’entrée d’une voie du DAT, présentée au PA, devient :

Zin,N =
1

N2

(
Rp + jωLp +

(ωM)2

RS + jωLS + ZL

)
(3.32)

Différentes implémentations de DAT sont identifiées et comparées dans le tableau 3.3.
Le nombre de voies N est compris entre 2 et 4. Les DAT étudiés sont basés sur un
couplage magnétique parallèle entre les enroulements primaires et secondaires. Le DAT
PCT proposé dans [KYK+11] présente des pertes inférieures à 1 dB, mais les pertes
introduites sont généralement de 1,3 dB. Aux fréquences considérées, la surface occupée
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par le DAT représente une part importante du circuit. Pour optimiser l’espace occupé
par le combineur, la référence [FR12] intègre de l’actif au centre du DAT. Cela limite
la surface perdue mais augmente considérablement les risques de couplage magnétique
indésirable.

Electronics Letters 2006 [1] JSSC 2011 [2] JSSC 2009 [3] MTT-T 2012 [4]

Topologie PCT 8-shaped Dual-section Clover-shaped
Processus de
fabrication

180 nm 1P6M 90 nm CMOS 90 nm CMOS 90 nm CMOS

Pertes (dB)
Efficacité (%)

0.85 dB @ 2.4 GHz
82 %

1.35 dB @ 2.4 GHz
73 %

1.25 dB @ 2.4 GHz
75 %

1.27 dB @ 900 MHz
74.6 %

Taille (mm2) 0.6 0.1 0.22 3.33

Photo

Tableau 3.3 – Comparaison de DAT.
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3.4 Conception du DAT TRF1

Cette partie présente une méthode de conception et d’optimisation de transforma-
teurs intégrés. Ce processus est généralement basé sur une approche itérative de simula-
tions EM qui peut se révéler fastidieux et inefficace. Un algorithme est donc développé
afin d’obtenir un pré-dimensionnement du transformateur qui permet d’estimer sa taille
optimale ainsi que les pertes introduites, avant de passer à des simulations.

3.4.1 Choix de la topologie

La topologie optimale de DAT est définie avec le back-end of line (BEOL) qui sera
utilisé. Le BEOL du procédé de fabrication disponible possède quatre niveaux de métaux
dont un métal épais (M4). La topologie de [KYK+11] présente des pertes de 1,25 dB et
l’inconvénient de ne pas présenter de point froid pour l’alimentation. Les topologies à
anneaux de [HLN06] et [CHD+09] présentent des pertes d’environ 1,45 dB en raison de
la taille importante des enroulements. Finalement, la topologie de [FR12] qui repose sur
deux anneaux couplés apparait comme la plus simple à dimensionner et la plus efficace.
À surface égale, ce type de DAT présente 1,3 dB de pertes avec un couplage planaire
(figure 3.6a) et seulement 1,2 dB pour un couplage vertical (figure 3.6b). Une topologie à
deux enroulements primaires (N = 2) avec un couplage vertical apparait comme simple
et avec de faibles pertes.

+
-+
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output PA 1

+
-

PA 2

power

(a)

+
-+

-

output PA 1

+
-

PA 2

power

M4
M3
M2
M1

(b)

Figure 3.6 – Vue de dessous de DAT octogonaux avec couplage magnétique a) planaire
b) vertical.

Une fois que la topologie optimale est définie, les différents niveaux de métaux sont
attribués à la constitution de chaque enroulement afin d’effectuer l’adaptation d’impé-
dance en limitant les pertes.
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3.4.2 Inductance propre d’un conducteur et attribution des métaux

L’inductance propre d’un conducteur métallique rectangulaire L est dérivée de [Gro46]
en fonction de sa géométrie : la longueur l, la largeur W et l’épaisseur t, comme illustré
sur la figure 3.9.

Ind(l,W, t) =
0, 42µ0
π

l

(
ln

(
2l

GMD(W, t)

)
+

(
GMD(W, t)

l
− 1

))
(3.33)

avec
GMD = 0, 2235(W + t) (3.34)

L’équation 3.33 montre qu’un conducteur plus épais présente une inductance plus faible
qu’un conducteur fin. Or d’après l’équation 3.7, un transformateur est abaisseur d’im-
pédance si n > 1, soit LP < LS . De plus, l’enroulement primaire devant supporter le
courant d’alimentation en plus du signal RF, il convient de choisir un métal suffisam-
ment épais au primaire afin de respecter les règles d’électro-migration. Pour ces deux
raisons, l’enroulement primaire sera formé d’un barreau de M4 d’une largeur comprise
entre 20 µm (largeur minimale pour respecter les règles de densité de courant) et 30 µm
(largeur maximale autorisée par le DRM).

La figure 3.7 montre la valeur de l’inductance obtenue pour différents enroulements de
taille identique. Les enroulements à un seul tour présentent une inductance sensiblement
identique de 1,5 nH. Il est possible d’obtenir des inductances supérieures à 6 nH en
augmentant le nombre de tours, au détriment du coefficient de qualité.
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Figure 3.7 – Comparaison de différents enroulements sur la valeur d’inductance.

Le coefficient de qualité obtenu pour ces différents enroulements est représenté sur
la figure 3.8. Le coefficient de qualité d’un enroulement en M4 est le plus élevé car le
moins résistif. Il est intéressant d’observer que le coefficient de qualité d’un enroulement
formé des métaux 1 à 3 est sensiblement identique à celui d’un enroulement formé des
métaux 2 et 3. Ainsi, si les règles d’électro-migration sont satisfaites avec les métaux 2
et 3 uniquement, il est possible d’utiliser le métal 1 pour isoler le transformateur d’un
couplage au substrat et donc limiter les pertes (blindage, [CL06]).
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Figure 3.8 – Comparaison de différents enroulements sur la valeur du coefficient de
qualité.

Le choix d’attribution des métaux est résumé dans le tableau 3.4. La figure 3.9
montre la constitution des enroulements. Le primaire est constitué d’un tour noté NP .
L’enroulement secondaire est formé de deux tours notés NS,1 et NS,2. La largeur de
piste est réduite pour ne pas détériorer le coefficient de couplage avec le primaire. Le
blindage est constitué de barreaux de métal de 2 µm de largeur et espacés de 1 µm. Ils
ne sont connectés à aucun potentiel (métal flottant). Les barreaux sont disposé dans le
sens de circulation du courant mais ne forment pas une boucle fermée ce qui empêche la
formation de courants induits.

Métal Attribution Nb. de tours

M4 Primaire 1⁄2 tour

M3 Secondaire 2 tours

M2 Secondaire 2 tours

M1 Blindage /

Tableau 3.4 – Attribution des métaux pour le DAT.

A présent que les enroulements sont constitués, les paramètres électriques peuvent
être déduits des paramètres géométriques (largeur et longueur) pour fixer la taille opti-
male des enroulements.
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Figure 3.9 – Vue (a) isométrique et (b) de face des enroulements

3.4.3 Induction mutuelle entre conducteurs

L’induction mutuelle qui existe entre deux conducteurs rectangulaires P et Q est
notée Mut(P ↔ Q) et calculée pour d’après la méthode proposée dans [UBMP08].
Illustrée sur la figure 3.10, cette méthode est choisie car elle permet de calculer la mutuelle
entre deux conducteurs non alignés, ce qui est le cas de l’enroulement secondaire par
rapport au primaire. Dans un transformateur, l’inductance mutuelle entre l’enroulement
primaire et secondaire est à maximiser pour optimiser le coefficient de couplage k. Il
existe aussi un couplage (self-induction) sur chaque enroulement dû au diamètre interne
ainsi qu’au faible espacement entre chaque tour du secondaire.

Mut(P ↔ Q) =
1

4W1t1W2t2

 1∑
i,j,k,l=0

(−1)i+j+k+lA2
ijklLijkl

 (3.35)

A2
ijkl = (x(Qkl0)− x(Pij0))

2(y(Qkl0)− y(Pij0))
2 (3.36)

Lijkl = Ind(l, |x(Qkl0)− x(Pij0)| , |y(Qkl0)− y(Pij0)|) (3.37)
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Figure 3.10 – Calcul de l’inductance mutuelle entre deux conducteurs rectangulaires.

3.4.4 Résistance d’un conducteur

La résistance d’un conducteur R est composée d’une partie RDC qui dépend des
dimensions et de la résistivité du matériau ρM , ainsi que d’une composante RAC qui
tient compte de la fréquence f par l’effet de peau δ [GKG97].

R = RDC +RAC (3.38)

avec
RDC =

ρM l

Wt
(3.39)

RAC =
175.103ρM l

(1 + t
W )δ

(
1− exp(−tδ )

) (3.40)

δ =

√
ρM

πµ0µMf
(3.41)

3.4.5 Taille optimale d’enroulement

Les paramètres électriques du transformateur sont alors calculés pour différentes
longueurs d’enroulements :

LP = Ind(NP )−Mut(NP ↔ NP ) (3.42)
LS = Ind(NS,1) + Ind(NS,2) +Mut(NS,1 ↔ NS,2)−Mut(NS,2 ↔ NS,2) (3.43)
M = Mut(NP ↔ NS , 1) +Mut(NP ↔ NS,2) (3.44)
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A partir des résultats des équations 3.42 à 3.44 sont déduits l’efficacité maximale
ηmax (équation 3.29) et la fréquence optimale de fonctionnement du transformateur fpk
(équation 3.30).

ηmax est représenté sur la figure 3.11. L’écart entre la valeur théorique et la valeur
simulée est inférieur à 10 %. Un transformateur de petite dimension avec des pistes larges
présente une meilleur efficacité car les enroulements sont moins résistifs. Un rendement
théorique de 90 % est atteignable pour un périmètre inférieur à 1,5 mm.

Largeur de piste (um)
20 22 24 26 28 30

P
ér

im
èt

re
 (

m
m

)

1

1.5

2

2.5

3
0.8

0.825

0.825

0.9

0.9

0.9

0.75
0.75

0.75

0.
77

5

0.775

0.775

0.8

0.8

0.8

Simulations EM
Calcul théorique

Figure 3.11 – Efficacité maximale ηmax (%) en fonction des dimensions des pistes.

La figure 3.12 montre la fpk calculée théoriquement et celle déterminée à l’aide de
simulations EM. Le transformateur résonne à 2,5 GHz pour des enroulements de 2,3 mm
de longueur.
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Figure 3.12 – Fréquence de résonance fpk (GHz) en fonction des dimensions des pistes.
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Ce pré-dimensionnement à partir du modèle théorique du transformateur montre
un compromis entre la fréquence de résonance et le rendement maximum. Il permet de
déduire un intervalle sur lequel effectuer des simulations EM pour fixer la taille finale des
enroulements : longueur comprise entre 1,5 mm et 2,2 mm avec des largeurs de pistes
maximales.

3.4.6 Dimensionnement du DAT

La dernière étape consiste à fixer les dimensions des enroulements à partir de simu-
lations EM, pour minimiser les pertes et réaliser l’adaptation d’impédance. Plusieurs
itérations sont simulées pour déterminer la largeur des pistes W et la longueur l. La
figure 3.13 montre que des pertes de 1,1 dB sont obtenues pour des pistes de 30 µm de
large et un périmètre du DAT compris entre 1,4 et 1,9 mm. Le minimum de pertes est
de 1,05 dB pour un périmètre de 1,68 mm. Cette dimension optimale déterminée par les
simulations EM correspond bien à une valeur comprise entre les optimums déterminés
de façon théorique.
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Figure 3.13 – Pertes du DAT à 2,5 GHz en fonction des dimensions des pistes.

Le dimensionnement régit aussi l’impédance ramenée aux primaires du DAT, Zin.
La figure 3.14 montre la variation du Zin en fonction du périmètre du DAT. La largeur
de piste influant peu, elle est fixée à 30 µm pour minimiser les pertes. Une longueur de
2 mm permet de présenter une impédance proche du ZOPT du transistor, 12 + j6 Ω.

Le DAT finalement conçu est représenté sur la figure 3.15. Le périmètre est de 2 mm,
ce qui correspond à un compromis entre les pertes du transformateur et l’impédance pré-
sentée au PA. La surface occupée est de 450x800 µm2 avec les pistes d’accès. L’utilisation
de deux tours au secondaires permet de garder la structure compacte avec un rapport de
transformation de 1 :3. Les points milieux des enroulements primaires sont utilisés pour
alimenter les transistors.
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Figure 3.14 – Impédance d’entrée d’une voie du DAT en fonction du périmètre pour une
largeur de 30 µm.

Figure 3.15 – Vue 3D du DAT TRF1 avec les plots.
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3.5 Étage de puissance

Les cellules de puissance utilisées sont basées sur le transistor reconfigurable de la
partie 2.4. La grille du JFET est reliée directement à la masse, ce qui empêche de pincer
le canal du NJFET. Cela modifie la répartition du VDD entre M1 et M2 (figure 3.16),
mais la puissance de sortie est augmentée de 0,4 dBm et la place occupée est réduite.
L’impédance de charge présentée au drain du transistor est désormais fixée pour optimiser
la puissance de sortie du PA. (figure 3.17). Enfin le routage des transistors est modifié
pour s’adapter à une structure testée sous pointes. Tous les accès sont modélisés dans les
simulations EM post-layout, y compris les chemins de retour du courant vers la masse.
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Figure 3.16 – Impact d’une polarisation de grille sur M2 sur la répartition des tensions.
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Figure 3.17 – Impédances de charge.
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3.6 Splitter inter-étage

Le splitter TRF2 situé entre l’étage driver et l’étage de puissance permet de répartir
la puissance vers les deux cellules reconfigurables et effectue l’adaptation d’impédance
entre l’entrée d’une cellule de puissance ZIN−POWER et l’impédance de sortie du driver
ZOUT−DRIV ER. Le primaire est réalisé en M4 car il doit supporter le courant d’alimen-
tation du driver. La dimension des enroulements est définie par une étude itérative. La
taille du splitter est de 1200x200 µm2.

Figure 3.18 – Vue 3D du splitter inter-étage TRF2.

Le splitter étant parfaitement symétrique, la puissance délivrée à chaque cellule de
puissance est identique et chaque voie est équilibrée (figure 3.19).
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Figure 3.19 – Formes d’ondes simulées en sortie de TRF2.

L’impédance ramenée au primaire par le splitter ZIN−SPLITTER est éloignée de
ZOUT−DRIV ER. Ces impédances étant proches, le rapport de transformation doit être
faible (≈1). La transformation d’impédance effectuée par le splitter est donc complétée
par l’ajout d’une inductance de 500 pH en série sur le primaire. L’effet de l’inductance
et des parasites liés est illustré sur la figure 3.20.

≈ ZIN−PA
ZIN−SPLITTER

ZOUT−DRIV ER

ZOUT−SPLITTER

Figure 3.20 – Adaptation d’impédance inter-étage.
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3.7 Étage d’entrée

L’étage driver est conçu pour améliorer le gain du PA sans impacter les performances
de l’étage de puissance. Un driver sous-dimensionné compresse trop tôt et ne délivre pas
suffisamment de puissance à l’étage suivant, ce qui limite la puissance de sortie du PA ;
mais sur-dimensionner le driver augmente la consommation et impacte alors le rendement
du PA complet. La puissance de sortie minimale du driver P1dB−DRIV ER est ici calculée
d’après l’équation 3.45.

P1dB−DRIV ER > (P1dB−POWER −GainPOWER) + ILSPLITTER + 3 dB (3.45)

Il est à noter que le nombre de voies augmente la puissance à fournir par le splitter.
Avec deux voies, la puissance qu’il doit délivrer augmente de 3 dB, pour atteindre 21 dBm.
À consommation égale, un MASMOS fournit plus de puissance et présente 2,5 dB de
gain supplémentaire qu’un cascode. Le driver est donc basé sur un transistor MASMOS.

L’adaptation d’impédance à l’entrée est effectuée par le transformateur TRF3, re-
présenté sur la figure 3.21. Le flot de conception est repris de celui du DAT TRF1. Le
rapport de transformation étant sensiblement identique, le primaire (à l’entrée du cir-
cuit) est basé sur un enroulement constitué de deux tours en M3+M2. Le secondaire
(côté driver) est réalisé en M4.

Figure 3.21 – Vue 3D du transformateur d’entrée TRF3.
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L’adaptation d’impédance à l’entrée est complétée par une capacité d’accord de 3 pF
en parallèle (figure 3.22) pour optimiser le coefficient de réflexion à l’entrée.

Figure 3.22 – Ajustement du coefficient de réflexion par la capacité C1.
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3.8 Étude de la stabilité

Le PA est sujet à différentes sources d’instabilité qui peuvent mener à une oscillation.
Les principales causes d’instabilité sont représentées en rouge dans les schémas de la figure
3.24. Un couplage parasite peut s’établir entre différentes parties du circuit, en raison
d’une isolation S12 trop faible ou par un couplage magnétique M dû à la proximité des
transformateurs sur le circuit. Une contre-réaction peut permettre un retour du signal
de sortie en phase avec l’entrée, menant à une oscillation (conditions de Barkhausen). Le
PA doit aussi être robuste lorsqu’il est polarisé et soumis à des perturbations externes,
symbolisées par un éclair. L’étude de la stabilité est effectuée de deux façons :

— en régime linéaire à l’aide des paramètres S,

— en régime non-linéaire d’après la méthode de Floquet.

3.8.1 Étude linéaire

Différents paramètres calculés à partir des paramètres S permettent d’évaluer la sta-
bilité d’un quadripôle en petits-signaux. Le plus utilisé est le facteur de Rollet [Rol62],
noté k, défini dans l’équation 3.46.

k =
1 + |∆| − |S11|2 − |S22|2

2|S12S21|
(3.46)

avec
∆ = S11S22 − S12S21 (3.47)

Un quadripôle est considéré inconditionnellement stable s’il respecte les conditions
des équations 3.48 à 3.51

|S11| < 1 (3.48)
|S22| < 1 (3.49)
|∆| < 1 (3.50)
k > 1 (3.51)

D’autres jeux de conditions équivalents peuvent être utilisés pour évaluer la stabilité
d’un circuit. Ces conditions sont vérifiées sur chaque étage puis sur le PA complet. La
figure 3.23 montre les coefficients k et ∆ du PA complet en fonction de la fréquence.
[PSH93] montre que l’étude de la stabilité en petits-signaux est nécessaire mais insuffi-
sante pour juger de la stabilité des circuits non-linéaires.

3.8.2 Étude non-linéaire

Cette seconde analyse vise à étudier le possible démarrage d’une oscillation alors
que le PA fonctionne en régime grands-signaux. Un schéma de principe basé sur la
méthode de [TBG08] est représenté sur la figure 3.24. Alors que le transistor est polarisé
et fonctionne en régime fort-signal à la fréquence fRF , une perturbation est injectée sur
différents nœuds du circuit. La stabilité est assurée en vérifiant l’amortissement de cette
perturbation en régime temporel (figure 3.24a) ou fréquentiel (figure 3.24b).
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Figure 3.23 – Étude linéaire de la stabilité : Facteurs ∆ et k simulés.
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Figure 3.24 – Étude non-linéaire de la stabilité : (a) Analyse temporelle et (b) Analyse
fréquentielle.
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3.8.3 Techniques de stabilisation

Il est possible que les pertes introduites par les réseaux d’adaptation ne suffisent pas
à stabiliser le circuit, même dans la bande de fréquence utile. Bien que non utilisées dans
le circuit, différentes techniques de stabilisation sont répertoriées sur la figure 3.25.

VG1

RFin M1

Lchoke

RB1

VDD

Rstab

Cstab

(a) Réseau RC.

VG1

RFin M1

Lchoke

RB1

VDD

Lstab

(b) Dégénérescence inductive.

VG1

RFin M1

Lchoke

RB1

VDD

Cgd

(c) Réduction de la capacité
Miller.

Figure 3.25 – Techniques de stabilisation.

— Le positionnement d’un réseau RC sur la grille des transistors (figure 3.25a) est utilisé
afin de dégrader le gain dans les fréquences les plus faibles, et donc d’empêcher le
démarrage d’une oscillation dans ces fréquences. Les performances aux fréquences
utiles ne sont pas impactées.

— La dégénérescence inductive (figure 3.25b) améliore la stabilité dans les fréquences
utiles, au détriment du gain.

— La réduction de l’effet Miller (figure 3.25c) permet d’augmenter l’isolation de la sortie
vers l’entrée, et par conséquent d’améliorer la stabilité. L’utilisation du montage
cascode ou de capacités de neutrodynage sont deux techniques qui permettent de
réduire la capacité Miller.
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3.9 Résultats de simulation post-layout

La figure 3.26 montre le layout complet du PA. Le circuit, parti en fabrication en
novembre 2017, occupe 2,2 x 1,6 mm2 avec les plots. Les parasites sont extraits avec un
simulateur EM et sont pris en compte dans la simulation.

Figure 3.26 – Layout du PA intégré.
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3.9.1 Fonctionnement petits-signaux

La figure 3.27 montre les résultats obtenus en fonctionnement petits-signaux. À
2,5 GHz, le gain (S21) est de 29,6 dB, 20 dB et 24,5 dB en mode 1, 2 et 3 respecti-
vement. Le PA couvre 300 MHz de bande passante à 1 dB, avec notamment la bande
7 du LTE. L’impédance d’entrée est ajustée avec la capacité C1. La réflexion à l’entrée
(S11) est inférieure à - 17 dB pour chaque mode. Le réseau de sortie est conçu pour
optimiser le fonctionnement grands-signaux, et le S22 est compris entre -5 dB et -10 dB.
La variation d’impédance entre chaque mode reste faible. Le coefficient de stabilité k
assure une stabilité inconditionnelle du PA (figure 3.28).

Figure 3.27 – Résultats petit-signaux pour chaque mode.

Figure 3.28 – Coefficient de stabilité k pour chaque mode.

3.9.2 Fonctionnement grands-signaux

Les résultats grand-signaux à 2,5 GHz sont reportés sur la figure 3.29. En mode 1,
la PSAT et PDC au repos sont de 32,6 dBm et 1,5 W respectivement. La PAE atteint
31,6 %. En mode 2, le PA délivre 25,9 dBm avec une consommation statique réduite
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à 0,53 W. Cette réduction permet d’augmenter la PAE de 3 % à faible puissance de
sortie. Finalement le mode 3 offre un excellent compromis entre puissance de sortie et
consommation. La PSAT atteint 32,5 dBm alors que la PDC statique est de seulement
0,95 W. La PAE atteint 31,4 %, ce qui est proche de la PAE maximale en mode 1. En
mode 3, le PA est très linéaire avec une P1dB à 31,6 dBm, seulement 0,9 dB avant la
saturation. L’AM-PM reste inférieur à 3° dans chaque mode de fonctionnement.

Figure 3.29 – Résultats grand-signaux à 2,5 GHz pour chaque mode : (a) gain, (b) PAE,
(c) puissance DC et (d) distorsion de phase en fonction de la puissance générée.
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La haute-linéarité du mode 3 est utilisée pour satisfaire les contraintes du standard
LTE. Le PA couvre 5 bandes du LTE comprises entre 2,3 et 2,7 GHz (figure 3.30). Il
s’agit des bandes LTE FDD 30, 7 et des bandes LTE TDD 38, 40, 41.

Figure 3.30 – Résultats grands-signaux en fonction de la fréquence.

Les figures 3.31 et 3.32 montrent respectivement le spectre et la constellation obtenus
en mode 3 à 27 dBm de puissance moyenne de sortie. Le signal LTE utilisé est un signal
64-QAM de 10 MHz de largeur de bande avec 8,92 dB de PAPR. Le PA satisfait le
spectre d’émission du LTE (en rouge) avec -30 dBc d’ACPR et moins de 8% d’EVM.

Figure 3.31 – Spectre de sortie avec un signal modulé.
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Figure 3.32 – Constellation de sortie avec un signal modulé.

3.9.3 Influence du processus fabrication

Les variations en fabrication influent sur les caractéristiques des transistors et des
capacités MIM. Les corners Slow-Slow (SS) et Fast-Fast (FF) permettent d’étudier l’in-
fluence de variations du processus de fabrication sur le fonctionnement du circuit.

Corners capacités MIM

L’impédance d’entrée est ajustée avec la capacité C1. Une variation de fabrication
sur les capacités MIM résulte donc en une variation du coefficient de réflexion à l’entrée
et gain (figure 3.33).

Figure 3.33 – Influence des corners capacités MIM sur le fonctionnement petits-signaux.

Les caractéristiques grands-signaux (PSAT et PAE) ne sont pas impactées (figure 3.34).
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Figure 3.34 – Influence des corners capacités MIM sur le fonctionnement grands-signaux.

Corners transistors

Une variation du processus de fabrication sur les transistors résulte principalement
en une variation de la tension de seuil (figure 3.35).

Figure 3.35 – Influence des corners transistors sur la tension de seuil.

Bien que les caractéristiques grands-signaux soient impactées, un ajustement des
tensions de polarisation permet de retrouver le fonctionnement attendu (figure 3.36).
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Figure 3.36 – Influence des corners transistors sur le fonctionnement grands-signaux.

3.9.4 Comparaison à l’état de l’art

Le tableau 3.5 compare les performances du PA conçu à l’état de l’art de PA CMOS
intégrés. L’architecture Doherty à base de transformateur est utilisé pour améliorer la
linéarité dans [KR12]. La P1dB est à seulement 1,5 dB de recul de la PSAT mais les
puissances en jeu sont plus faibles. Les références [KYK+11] et [CHD+09] atteignent
des puissances de sortie de l’ordre de 30 dBm avec une P1dB limitée à 28 dBm. Enfin,
le PA fabriqué en technologie SOI de [FR15] est hautement linéaire avec un excellent
rendement mais avec une puissance de sortie moindre et un nœud technologique plus
couteux.

Référence
Fréquence
(GHz)

PSAT

(dBm)
P1dB

(dBm)
PAE max.

(%)
Gain
(dB)

Approche Technologie
Taille
(mm2)

Tension
d’alim. (V)

JSSC 2012 2,45 26,3 24,8+ 33 18 Doherty par transformateur 90-nm 1,875 mm2 2

JSSC 2011 2,5 31 28 34,8 31,3
Transistor redimensionnable

& DAT
180-nm 1,8 mm2 3,3

JSSC 2009 2,4 30,1 27,7 33 28
Combinaison

par transformateur
90-nm 4.3 mm2 3,3

MTT-T 2015 2,5 28,1 27,4 46,8 11
Piège harmonique
& Transformateur

180-nm SOI 1,8 mm2 2,5

Ce travail (mode 1)*
2,5

32,7 26,6 31,6 29,6
Transistor MASMOS & DAT 180-nm 3,5mm2 3,5

Ce travail (mode 3)* 32,5 31,6 31,4 24,5

+ Estimé graphiquement
* Simulation post-layout

Tableau 3.5 – Comparaison des performances de PA CMOS.
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3.10 Fabrication

La fabrication du circuit est impactée par une erreur de process. Un masque servant
au report de bumps pour des transistors de test est utilisé sur la puce (figure 3.37). Ainsi,
certains plots sont inaccessibles et des couplages parasites par effet d’antenne peuvent
influer sur le fonctionnement du circuit. Cependant, une vérification au microscope élec-
tronique à balayage (MEB) permet de vérifier que les bumps reportés n’ont pas percé
la couche de passivation (figure 3.38). Les bumps indésirables peuvent être retirés en
retirant la courche de passivation sur laquelle ils sont déposés.

(a)

(b)

Figure 3.37 – a) Photographie et b) image 3D au MEB de la puce.
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Figure 3.38 – Image 3D au MB au MEB d’un bump reporté sur la puce.

L’étude au MEB est complétée par une analyse X par dispersion d’énergie (EDX) afin
de définir la constitution de la couche de passivation. Les résultats de l’EDX représentés
sur la figure 3.39 démontrent la présence de Silicium (Si) et de Nitrogène (N) : il s’agit
de Nitrure de Silicium (Si3N4), une céramique couramment utilisée comme couche de
passivation. Cette couche est retirée en gravure sèche à l’aide d’une attaque par un
plasma d’hexafluorure de soufre (SF6), mais laisse apparaitre une seconde épaisseur de
passivation constituée de dioxyde de silicium (SiO2, figure 3.40). Cette seconde couche
peut-être retirée par une attaque humide à base d’acide (BE).

Puce Bump Fabien 28/02/2018 16:25:16 

Remarque: 20Kv Figure 3.39 – Résultats de l’analyse EDX sur la 1ère couche de passivation.
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Puce Bump Fabien 05/03/2018 17:19:26 

Remarque: Remarque: 20Kv apres plasma si3N4 2700s 
 

Figure 3.40 – Résultats de l’analyse EDX sur la 2ème couche de passivation.

L’attaque acide étant peu sélective, le plus haut niveau de métal est endommagé
avant que la passivation soit complètement retirée (figure 3.41). Les bumps de petite
taille sont bien décollés mais les plus gros restent fixés sur la passivation restante. Ces
bumps sont à l’origine de couplages indésirables et empêchent de connecter correctement
certains plots.

Figure 3.41 – Effet du traitement acide sur la puce.
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3.11 Mesures

Les mesures sont effectuées sous pointes (figure 3.42). Le circuit est testé en mode 1
uniquement, car certains plots utiles pour reconfigurer le circuit sont inaccessibles. De
plus, deux plots de masse sont laissés flottants car la pointe ne peut pas être posée dessus.

Figure 3.42 – Photographie du circuit testé sous pointes.

La figure 3.43 montre les résultats de mesure petits-signaux. La fréquence centrale
de fonctionnement est légèrement décalée à 2,65 GHz. Le gain du PA est de 17 dB,
avec une bande passante à 3 dB de 600 MHz grâce au comportement large-bande des
transformateurs. L’impédance d’entrée étant ajustée avec une capacité, le coefficient de
réflexion à l’entrée est inférieur à -20 dB. Le coefficient de réflexion en sortie est d’environ
-8 dB.
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Figure 3.43 – Résultats de mesures petit-signaux.
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Les mesures grands-signaux à 2,65 GHz sont reportés sur la figure 3.44. La puissance
de sortie atteint 30,2 dBm. La PAE atteint 18 %, limitée par le faible gain. Les me-
sures sont reproductibles, et aucune dégradation de performance n’est constatée après
un fonctionnement continu.
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Figure 3.44 – Résultats de mesures grands-signaux.
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3.12 Conclusion du chapitre

Ce chapitre détaille la conception du premier PA tout-intégré basé sur le transis-
tor MASMOS. Le circuit est basé sur des transformateurs qui effectuent l’adaptation
d’impédance ainsi que la combinaison de puissance. Les performances du combineur
sont optimisées à l’aide d’un blindage, et sa conception est effectué à l’aide d’un algo-
rithme qui permet un pré-dimensionnement de la taille des enroulements. Le circuit est
reconfigurable. Chaque mode de fonctionnement répond aux besoins du LTE : haute
performance, faible consommation et haute linéarité. Dans le mode haute linéarité, les
résultats de simulation montrent que le PA permet de résoudre le compromis entre li-
néarité et consommation. Le circuit a été envoyé en fabrication. Malgré un défaut de
processus, le circuit est fonctionnel avec des performances dégradées.



120



121

Conclusion générale et perspectives

Conclusion générale

Les travaux de thèse présentés portent sur la conception d’amplificateurs de puissance
pour le standard LTE. Les solutions proposées portent sur un travail au niveau transistor,
puis au niveau circuit.

Le premier chapitre positionne le standard LTE parmi les standards s’adressant à
l’IoT. Après une revue des technologies utilisées dans les émetteurs RF, l’intégration de
la partie radio en technologie CMOS apparait comme la clé d’un déploiement massif
du LTE dans les objets connectés. Les signaux modulés utilisés par le LTE impactent
considérablement la conception du PA, résultant notamment en une puissance de sortie
plus importante et un compromis entre la linéarité et le rendement. La présentation des
caractéristiques et des architectures de PA montre les degrés de liberté existant pour
la conception de ce dernier. L’étude de l’état de l’art fait apparaitre des solutions pour
l’intégration de PA en CMOS destinés aux applications LTE.

Le deuxième chapitre est consacré à la réalisation de cellules amplificatrices basées sur
le transistor MASMOS. Une étude théorique permet de mettre en avant les paramètres
dont dépendent les performances du transistor. Trois amplificateurs de puissance sont
ensuite présentés, de l’étude théorique aux résultats de mesure. Le premier est basé
sur une amélioration du MASMOS. Le deuxième permet de reconfigurer l’amplificateur,
pour ajuster la consommation en fonction de la puissance de sortie. Cette technique
permet de diminuer significativement la consommation du PA au repos. Cette cellule
reconfigurable permet aussi une utilisation innovante de la cellule amplificatrice. En
effet, un amplificateur à deux étages basé sur la cellule reconfigurable est aussi présenté.
Cette approche facilite la conception et permet de réduire drastiquement le temps de
développement d’un PA à plusieurs étages.

Le troisième chapitre est consacré à la réalisation du premier PA tout intégré basé
sur le transistor MASMOS. Le circuit est basé sur des transformateurs qui effectuent
l’adaptation d’impédance ainsi que la combinaison de puissance. Les performances du
combineur sont optimisées à l’aide d’un blindage, et sa conception est effectué à l’aide
d’un algorithme qui permet un pré-dimensionnement de la taille des enroulements. Le
circuit est reconfigurable. Chaque mode de fonctionnement répond aux besoins du LTE :
puissance de sortie, haute linéarité et faible consommation. Dans ce dernier mode, les
résultats de simulation montrent que le PA permet de résoudre le compromis entre li-
néarité et consommation. Malgré un défaut de processus lors de la fabrication, le circuit
est fonctionnel avec des performances dégradées.

Ces travaux démontrent qu’un émetteur-récepteur CMOS est envisageable pour des
applications LTE. Mais il existe des axes d’amélioration et d’évolution. Ces perspectives
sont développées dans la partie suivante.
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Perspectives

Perspective d’amélioration du circuit intégré : Maintien de la PAE à
faible puissance de sortie

Dans la cellule reconfigurable, la valeur de l’impédance de charge à présenter ZL−OPT
dépend du mode de fonctionnement (figure 3.45).

ZL−OPTMode2

ZL−OPTMode1

Figure 3.45 – Variation de l’impédance optimale entre le mode 1 et le mode 3.

Pour les PA conçus dans ces travaux, il est choisi de privilégier le mode 1 afin d’at-
teindre des performances à l’état de l’art. Cependant, présenter une impédance différente
permet d’améliorer les performances du mode 3 avec notamment une augmentation de
la PAE à faible puissance d’émission. Un circuit avec réseau de sortie reconfigurable per-
mettrait d’obtenir 2 modes de fonctionnement optimaux (3.46). Il serait même possible
de commuter dynamiquement d’un mode à l’autre en fonction de l’enveloppe du signal.

(a) (b)

Figure 3.46 – Effet de la reconfiguration de l’impédance de charge sur a) le gain et b) la
PAE.
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Perspective de circuit : Digital-to-RF Converter (DRFC)

Comparées aux architectures traditionnelles (figure 3.47a), les architectures de PA
numérique reposent sur une cellule DRFC qui permet de générer directement un signal
RF modulé (figure 3.47b).

(a) (b)

Figure 3.47 – Architecture d’émetteur-récepteur a) traditionnel et b) numérique.
Source : [SBV14]

L’utilisation du transistor MASMOS dans ce type d’architecture permettrait d’at-
teindre des puissances de sortie plus importantes. Une cellule DRFC est proposée sur la
figure 3.48. Elle est composée de trois blocs :

— Bloc 1 : Transistor utilisé en interrupteur : dans le cas où plusieurs cellules sont en
parallèle, il est utilisé pour ajuster la puissance de sortie (OOK).

— Bloc 2 : Cellule de Gilbert commutée à n bits : le bit de poids fort commande la
phase (BPSK). Les autres bits commandent l’amplitude (30 dB de dynamique).

— Bloc 3 : Transistor MASMOS : pour augmenter la puissance de sortie.

Figure 3.48 – Schéma d’une cellule DRFC basée sur le transistor MASMOS.

La cellule unitaire est reproduite pour la voie Q. Les voies I et Q sont recombinées par
un transformateur. Avec n=5 bits, il existe donc au total 1024 valeurs de sortie. La figure
3.49 montre la constellation générée et les codes correspondant à un signal 16-QAM.
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Figure 3.49 – Constellation générée par un PA numérique à 5 bits.

Perspective de méthode de conception

Le flot de conception des PA reste sujet à de nombreux débats parmi la communauté
scientifique [Cri15]. Ces travaux laissent entrevoir une méthode de conception automa-
tisée des PA basée sur l’algorithme présenté sur la figure 3.50. En effet, à partir des
paramètres dépendant du nœud technologique, l’étude théorique du transistor proposée
dans la partie 2.1 permet de prévoir les performances du transistor ainsi que les impé-
dances optimales à présenter. De plus, l’algorithme développé en partie 3.4 permet de
dimensionner un transformateur et d’estimer son rendement, sa fréquence de fonction-
nement et les impédances présentées au transistor. En combinant les deux il serait donc
possible d’effectuer un pré-dimensionnement complet du PA avant même de passer aux
simulations.
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Extraction des paramètres 
de la techno

Estimation des 
performances

Dimensionnement 
du transformateur

Transistor et son
transformateur associé

Transistor
Densité de courant
Eléments parasites

Métaux
Niveaux de métaux, épaisseur, résistivité,…

Calcul du courant requis en fonction de la PSAT

Estimation du gain, ZOUT, ZIN à partir du modèle de transistor

Estimation de la taille des enroulements nécessaires
selon la fréquence de fonctionnement

Calcul du rendement et des impédances présentées au transistor 

Figure 3.50 – Algorithme de pré-dimensionnement de PA.
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Annexe A

Calcul des produits d’intermodulation
Un signal bi-ton est formé de deux composantes à des fréquences différentes. Ce

type de signal permet d’évaluer la linéarité du PA en faisant apparaitre des distorsions
harmoniques des IMD. La tension de sortie d’un système non-linéaire peut être exprimée
sous la forme d’un polynôme tel que :

vout(t) = a0 + a1vin(t) + a2v
2
in(t) + a3v

3
in(t) + ... (A.1)

Le signal d’entrée bi-ton vin(t) est défini comme :

vin(t) = A1cos(ω1t) +A2cos(ω2t) (A.2)

avec :

— ω1 et ω2 les pulsations de chaque ton,

— A1 et A1 les amplitudes de chaque ton.

Le spectre de vout(t) est calculé à partir des équations A.2 et A.1 à l’ordre 3 (ai = 0
pour i > 3). L’amplitude des principales composantes fréquentielles est :

DC :
a2

A2
1 +A2

2

(A.3)

ω1 : a1A1 +
3a3A

3
1

4
+

3a3A1A
2
2

2
cos(ω1t) (A.4)

ω2 : a1A2 +
3a3A

3
2

4
+

3a3A2A
2
1

2
cos(ω2t) (A.5)

ω1 ± ω1 : a2A1A2 (cos((ω1 + ω2)t) + cos((ω1 − ω2)t)) (A.6)

2ω1 ± ω2 :
3a3A1A

2
2

4
cos((2ω1 − ω2)t) (A.7)

2ω2 ± ω1 :
3a3A2A

2
1

4
cos((2ω2 − ω1)t) (A.8)

. . . (A.9)
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Annexe B

Kit de calibrage TRL différentiel
L’objectif du calibrage est de caractériser les éléments entre l’appareil de mesure et

le composant à tester (DUT), afin d’obtenir une mesure précise du DUT seul. Un kit
calibrage est conçu pour retirer les effets des câbles, des connecteurs SMA ainsi que des
pistes d’accès sur le PCB, et ainsi effectuer les différentes mesures dans un plan proche
du DUT.

La méthode de calibrage choisie est la méthode Thru-Reflect-Line (TRL). Le cali-
brage TRL nécessite au moins 3 standards, décrits dans la figure :

— un standard passant (THRU),

— un standard réflectif (REFLECT), qui peut-être un circuit ouvert (open) ou un court-
circuit (short),

— une longueur de ligne précise (LINE). La ligne quart-d’onde peut-être conçue à une
fréquence plus haute que celle où est effectuée la mesure pour réduire la taille de
la ligne, la plage de fréquence où le calibrage est valide dépendant de l’appareil de
mesure utilisé.

PORT1

PORT1

THRU

REFLECT (open)

PORT1

REFLECT (short)

PORT1

REFLECT (line)

TL TL

TL TL

TL TL

TL TLλ/4

PORT2

PORT2

PORT2

PORT2

SMA

SMA

SMA

SMA

SMA

SMA

SMA

SMA

Figure B.1 – Description d’un kit de calibrage TRL single.

En différentiel, le nombre d’éléments du kit augmente car il est aussi nécessaire de
caractériser plus de chemins. Les PCB conçus sont représentés dans la figure B.2.
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(a) Standard THRU -
Direct.

(b) Standard THRU -
Réfléchi.

(c) Standard THRU -
Croisé.

(d) Standard LINE
Direct.

(e) Standard LINE
Réfléchi.

(f) Standard LINE -
Croisé.

(g) Standard
REFLECT - Open.

(h) Standard
REFLECT - Short.

Figure B.2 – PCB du kit de calibrage TRL différentiel conçu.
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