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Résumé

Résume

MISE AU POINT DUNE METHODOLOGIE DE CARACTERISATION DE®l PARAMETRES DE BRUITHF
DESTECHNOLOGIESCMOSETHBT AVANCEES DANS LA BANDE60-110GHz :
« DEVELOPPEMENT DE SYSTEME A IMPEDANCE VARIABLEN-SITU »

Les avancées technologiques sur la réduction tm¢aeur de grille en accord avec la
loi de Moore permettent aujourd’hui d’avoir desnsistors sur silicium assez performants
(f/fmax> 150 GHz).

La connaissance des performances dynamiques etigretr gamme millimétrique des
transistors passe par leur caractérisation quiuadijoui est rendue difficile a cause de la
limitation en fréquence des appareils de mesure.

Il a été question dans cette thése d’établir dangremier temps un état de I'art sur les
tuners d’'impédances. Cette étude a débouché suéckssité de concevoir et de caractériser
des variateurs d'impédances intégrés pour s’affriardes pertes d'insertions causées par la
présence des dispositifs passifs entre les tunécamiques et les transistors sous test. Nous
avons décrit les BEOL et les différents composantsstituant le tuner d’impédance intégre,
puis définit une architecture commune aux 2 teagies CMOS 65 nm et BICMOS9MW.
La mesure des tuners présente des performancegsures! (TOS de 7 :1 et 150 :1) que les
tuners mécaniques standards.

Les méthodes de caractérisation en bruit sont pi&se avec une attention particuliére
sur la méthode des impédances multiples que noossautilisée en source froide. Nous
concluons par I'extraction des 4 parametres det loles transistors MOSFET et HBT, en
utilisant les tuners intégrés concus. Les perfogeanen bruit en gamme millimétrique
(NFmin) obtenues sont respectivement de I'ordre de 2MBSFET) et 3.5 dB (HBT) a la
fréquence de 80 GHz et sont en accord avec leslawdtlisés.

Une ouverture vers des applications encore pluge$ades tuners est aussi présentée,
permettant d’envisager des applications au-deltad®mnde W (75-110 GHz), des systemes

load-pull et des amplificateurs a gain variable.

Mots clefs :

Impédances-variables, bruit millimétrique, MOSFEABT, transistors, méthode des

impédances multiples, varactor, lignes de transanis&ET-froid
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Abstract

Abstract

CHARACTERIZATION'S METHODOLOGY OFTHE HIGH FREQUENCY4 NOISE PARAMETERS OF
ADVANCED CMOS AND HBT IN MILLIMETER WAVE BAND 60-110GHz:
« DEVELOPMENT OF AVARIABLE IN- SITU IMPEDANCE SYSTEM »

The advanced technologies following the gate lesg#iing in agreement with Moore’s
law allow today to get high performances of silidcamsistorsf(/fyax> 150 GHz).

The knowledge of the silicon transistors’ dynammid aoise performances in millimeter
wave range is mandatory but they characterizat®ordifficult due to the limitation of

measurement tools.

In this thesis we establish in a first step a stditéhe art of existing impedance tune.
This study is followed by the design and the charézation of integrated impedance tuners
in order to avoid the insertion losses inducedheygassive devices between mechanical tuner
and transistors under test in classical setup. \Aee ldescribed the BEOL, the different
integrated tuner's components, and defined a comrhorer's architecture for both
technologies (CMOS 65 nm and BICMOS9MW). The tuneasures presented performances
(TOS of 7 :1 and 150 :1) better than mechanicatone

The noise characterization methods are presenttd pairticular focus on the multi
impedance method that we have used in cold-nosesoWe conclude by the extraction of
the 4 noise parameters of the MOSFET and HBT tséosi, using designed integrated tuners.
The obtained noise performances in millimeter waarege are respectively around 2 dB for
MOSFET and around 3.5 dB for HBT at 80 GHz andimm@greement with the used models.

The possibility to address a broad band of appioat with these tuners is also

presented, such as load-pull applications, G batedjiated tuner, variable gain amplifier.

Keywords :

Impedances tuner, millimeter wave noise, MOSFETTHiBansistors, multi-impedance

method, varactor, cold-FET, transmission lignes.
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Introduction Générale

Jusque dans les années 2000, les applications reameaanillimétrique étaient
principalement réservées au domaine de la défemseause des colts élevés de
développement. Ces dernieres années, les perfoesiamitinseques des transistors sur
silicium ont fortement été améliorées et aujourddes technologies sont omniprésentes
dans les marchés a fort volume de consommatioeretgitent de concevoir des circuits
aux frequences millimétriques dédiés par exempleagplications telles que :

» Le radar automobile, pour 'amélioration de la paion routiére
» L’imagerie millimétrique dans le domaine médicalipta détection de tumeur

> Les liaisons haute définition sans fil.

La caractérisation hyperfréquence et principalersarruit de ces technologies est
une étape essentielle pour I'optimisation des ptesale fabrication et au début de cette
these les méthodologies existantes dédiées a cesreseentre 60 GHz et 110 GHz

étaient désadaptées.

Afin d’'amener des réponses a ce besoin, ces tradauiése sont focalisés sur une
méthodologie d’extraction originale des 4 paransetde bruit hyperfréquence des

transistors en technologie silicium.
Organisation de la these

Le premier chapitréntitulé «Emergence du besoin des mesures des 4 parametres

de bruit en gamme millimétrique sur silicium exposera les motivations et les
challenges a relever sur l'utilisation d’'un synibétr d’impédances intégré en gamme
millimétrique (en bande W « 75-110 GHz ») pour daactérisation des performances en
bruit des dispositifs (MOSFET et HBT) sur siliciufNous décrirons de maniére plus
générale les deux méthodes de caractérisationuite([iFs, et les impédances multiples)
a notre disposition et plus particulierement lahode des impédances multiples qui est

la méthode utilisée dans tout le reste de la tHéstte méthode dans notre cas, sera basée

Xii
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sur un synthétiseur d’'impédances intégré sur gitici Un bref état de l'art sur les

différents variateurs d'impédances qui existentsdariittérature sera présente.

Le second chapitre<Les tuners intégrés (conception — caractérisation)est

entierement consacré au développement du tungrintde sa conception a sa mesure en
parametres S en passant par son utilisation. Ldmadogies (CMOS 65nm SOI et
BiCMOS9MW) dans lesquelles ce tuner a été con@ns@résentées. Nous décrirons les
performances des composants intégrés (passifgits) &t leur caractérisation. En effet,
pour intégrer les tuners sur silicium, il est impat de connaitre les substrats silicium
disponibles et de quantifier les performances desposants actifs (transistors) et passifs
(inductances, lignes de transmission) aux fréquemailimétriques. Les technologies
abordées au cours de cette étude correspondemioauas technologiques 130 nm SiGe,
65 nm SOI.

Le dernier chapitre « Exploitation des tuners in-situ réalisés pour la
caractérisation en bruit des transistors sur silich » du manuscrit sera consacré dans
un premier temps a la description du banc de mesuigruit (banc de mesure en guide
d'onde) utilisant les tuners in-situ développésvisdie la méthodologie de calibrage
utilisée. Ce calibrage prend en compte le calibrdgerécepteur, le calibrage des
systemes passifs (guide d'onde, etc ...). Etant ddeséertes d’insertion élevées du
tuner intégré (~20dB) dans la bande de fréqueno&dét, la méthode de caractérisation
source froide retenue est appliquée a la multi-oapée.

L’extraction des quatre parametres de bruit engrdagsar les moyens d’épluchage
(de correction) sera dans un deuxiéme temps, péssesuivi par une étude préliminaire
d’'une caractérisation en puissance (Load-Pull) @eeméme tuner intégré. Nous allons
par la suite faire une comparaison des performagicestuner mécanique en bande W a
notre tuner intégré. Des voies d’améliorations dwmet seront données puis des
perspectives d’études sur la montée en fréequence g@es applications encore plus

complexes seront apportées.

Xiii
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Emergence du besoin des mesures des 4
parametres de bruit en gamme
millimétrique sur silicium

I.1. Pourquoi le Si en bande millimétrique ?
Deux questions nous interpellent dans ce titre :

» Tout d’'abord « POURQUOI LES ONDES MILLIMETRIQUES»?

Pour répondre a cette premiere question, nous appsiyons sur le théoreme de
Shannon [I-1] (en 1948) qui dit que la vitesse mmeate de transmission de données dans une
communication qui peut étre transmise dans un daaghcité du canal € ») est relative a
sa bande passanteBW » et a son rapport signal a bruitS&R » (de I'anglaisSignal-to-

Noise Ratio» et s’exprime de la maniére suivant= BW* log,(1+ SNR .

On voit que l'augmentation de donnée€ « nécessite une augmentation de la bande
passante BW » et une augmentation du rapport signal & bri8NR ».

Il faut savoir que la bande passante nécessaire darsysteme est fortement liée a
I'application ciblée. Ainsi, pour des applicatiorigiles ou militaires les bandes de fréquences
sont allouées par des commissions.

Néanmoins, pour une distance donnée, le signal aegone fréquence porteuse élevée
connait plus d’atténuation pour les raisons suesnt

o Premierement, comme la taille de [I'antenne est rgement
proportionnelle a la fréquence porteuse, plus é&gudence porteuse est
importante, plus petite est 'antenne, et il erultésune faible collecte de
puissance.

0 La seconde raison est I'absorption atmosphériquecguse une forte
atténuation du signal en hautes fréquences.

Ces deux caractéristiques ont tendance a augnlerfesteur de bruit, diminuant ainsi

le rapport signal a bruit SNR ».

» Puis, « POURQUOI LE SILICIUM ? »

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010
| - Emergence du besoin des mesures des 4 paramétbegiden gamme millimétrique sur silicium

Les technologies GaAs et InP (PHEMT, HEMT et HBThY durant plusieurs années
dominé le marché des applications millimétriquesp&hdant, la miniaturisation drastique (de
la longueur de grille) des transistors suivanolade Gordon Moore [I-3] - [I-4] énoncée en
1965 (et initiée par la loi de Dennard [I-2]) a tpaulierement comme conséquence
laugmentation des performances dynamiques dessistans sur silicium, les rendant
compétitifs vis-a-vis des technologidf-V . Présentant aujourd’hui des fréquences de

coupures {,/ f,,,,) avoisinant les 280GHz avec de bonnes performagrcdsuit (Cf. Figure

I-1, [I-5] et Figure I-2, [I-7]), ces composantsbase de silicium adressent les applications
millimétriques et les applications grand publi®éd volumes de consommation [I-6].
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Figure I-1: Conséquence de la loi de Moore pour leechnologie CMOSFET (a) et pour la
technologie Bipolaire (b) ; source ITRS 2008 [I-5]
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Figure 1-2: Comparaison des performances du silicion avec la technologie IlI-V et InP. (a)
fréquences de coupures et (b) Facteur de bruit mimum pris a 94 GHz ; source ITRS 2008 [I-7].

Une des particularités des technologies sur sici{CMOS) est sa forte capacité

d’intégration et également le fait de pouvoir ingkge HBT sur une plateforme CMOS. Ce

-3
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qui se traduit par la possibilité d’offrir des puiis intégrant sur la méme puce a la fois des
blocs RF (analogique) et des blocs digitaux. Céesdte volonté d’'intégration qui a renforcé
l'intérét de la technologie silicium CMOS et BICM@8ur les applications RF [I-5] - [I-7]).

I.2. Motivations et challenge « mmw »

Les principales recherches dans les gammes mitioppés sont d’origine militaire,
c’est dans un souci d'amélioration du quotidien hicmque nous sommes passes des
applications militaires aux applications civilesetteé perpétuelle quéte d’évolution a donné
naissance a certains besoins.

En effet, la bande millimétrique (30GHz a 300GH#yeoun large choix en termes
d’applications grand public et on doit étre capatdequantifier précisément les performances
des composants (passifs et actifs) dédiés a cdEatgms par leur caractérisation en petit
signal, en puissance et particulierement en broitr @voir des systemes avec un rapport

signal/bruit le plus faible possible.

[.2.1. Les applications visées

Les applications visées sont multiples et varid&sus trouvons pour n’en citer que
guelques unes, dans le domaine de la communicadmms fil [I-8] (le WHDMI
« communication sans fil & haute définition multih@é», le WPAN « communication sans fil
pour un réseau personnel », la WLAN « communicasiams fil pour un réseau local » et le
Wi-Fi), dans le domaine du radar [I-9] (les longe¢daibles portées) et dans le domaine de

limagerie (médicale ou militaire).
I.2.1.a La communication (Télécommunication) a 60 GHz

La communication s'impose a nous comme une nééessipuis longtemps les moyens
de communication sont différents d’'une civilisatiarune autre. Elle est ainsi connue sous
plusieurs formes, on voit apparaitre le tam-tamsdansavane, la fumée chez les Indiens,
etc....

L’évolution dans le temps des moyens de commuwicatquiert de nouveaux critéres
de transmission, ce n’est plus seulement la voibs iplatét tout contenu multimédia (le son,
'image, la vidéo et des données informatiques)sgua transmis. L'une des applications qui

résume bien I'évolution de la communication estdenmunication domestique courte portée

-4
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gue nous pouvons observer dans nos bureaux (aire-ig3) ou dans nos maisons. Nous
sommes aujourd’hui capables avec I'avancée dectmtdogie d’échanger des données d’un
support a un autre sans perte d’information (g&alit signal).

Pour des raisons d’uniformité, de controle et dematibilité, il a fallu réglementer et

standardiser tout systéme de communication.

Maobile !
LAN Printer L R K gg
&)

f0 GHz Maotehook Obstructing

5/60 GHz access wiall
int
ik 60 GHz

Motebook

e

Notebook

Figure 1-3: Scenario d'une communication sans fil #0GHz dans un bureau [I-10]

La quantité d’informations que I'on devra transmeettera de plus en plus importante,
et comme le démontre Shannon [I-1], la bande p&ssest un critére important dans les
systemes de communication. C’est ainsi qu’'en 2Q08A-FCC), I'allocation d’'une bande
passante de 7 GHz autour de 60 GHz (entre 57 &H82) est annoncée. Cette bande autour
de 60 GHz devient alors une attention particuligoer beaucoup d’applications a grande

vitesse.

I.2.1.b Le Radar (Civil et Militaire) a 77 GHz

Le RADAR, basé sur la propagation des ondes élmetgnétiques offre la capacité de
détecter une cible et d’estimer sa distance va@irgitesse par ondes radio. Son principe est de
détecter cette cible, d’en déduire sa positionaetiesse par simple réflexion de I'onde sur
cette derniere. C'est en effet, en 1886, qu’Hemditertz démontre la capacité pour une
surface métallique de réfléchir les ondes radimsAsuivant les travaux de Hulsmeyer [I-11]

en 1904, la premiére localisation RADAR est mis@lace.

I-5
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Datant d’avant la seconde guerre mondiale, cettdinigue de localisation est
maintenant couramment utilisée dans un grand nordiaygplications civiles. Les récents
progres des composants électroniques (rapiditée fatégration, colt, etc. ...) permettent
d'envisager des applications RADAR sur des produaitgsls grand public tels que la
navigation aérienne, la météorologie, la téléditacet particulierement la circulation
routiére.

Le nombre croissant de personnes tuées par aresuplites a rendu la technologie
RADAR tres attractive pour I'équipement des véhesulLaFigure I-4présente les différents
positionnements des capteurs poudddection courte portée (de piétons et d’aide akimpg

etc. ...) et longue portée (des véhicules, motodgdjsetc. ...) d’obstacles.

LRR ~ 77 GHz(1 ~ 200m)
Régulation d’allure

N SRR ~ 24 GHZ7(0.1 ~ 10m)
‘ Détection d’angles morts

Stop-and-Go Aide au parking
Anticollision Pré-crash
Etc. ... Etc. ...

Figure I-4: Les applications RADAR automobile coures et longues portées

Pour la détection courte portée « SRR » entre O1Dm la fréquence allouée se situe
autour de 24 GHz (22-29 GHz) et les applicationssjides sont l'aide au parking, la
détection d’angles morts, le changement de fibmtitollision vis-a-vis d'obstacles fixes ou
mobiles et le pré-crash. En ce qui concerne lactételongue portée « LRR » entre 1 et
200m la fréquence allouée se situe autour de 77 @FHZ/9 GHz) et les applications
possibles sont la régulation d'allure intelligeste route (Adaptive Cruise Control), son

complément urbain et I'alerte de collision.

I.2.1.c L’imagerie (Civile et Militaire)

Une des applications potentielles dans le domae® @hdes radio est l'imagerie.
L’intérét pour I'imagerie millimétrique est bien iéent par rapport a I'imagerie par IR. En
effet, dans toutes conditions météorologiques r¢aiibard, les nuages, la neige, les tempétes
de poussiere et la pluie), les ondes radio sonidmeg plus efficaces (atténuation plus faible)
gue les ondes infrarouges. La Figure I-5 montrédeétres de propagation (35 GHz, 94 GHz,
140 GHz et 220 GHz, etc. ...) autour desquelleséiatation atmosphérique est relativement

faible.
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Figure I-5: Atténuation atmosphérique autour des feétres de propagations

La Figure I-6 nous montre qu'avec une imagerie imétrique on est capable de

détecter des armes cachées par un individu.

(b)

Figure I-6: 'ensemble des images (a) et (b) montria dissimulation d’'une arme de poing. Chaque
image montre le visible (plus a gauche), la révélan par I'imagerie (au centre) puis une image
visible de I'arme exposée. L'image la plus a gaucten (b) est prise dans des conditions simulant
environnement froid [I-12]

Il existe deux types d’'imagerie, la passive siméa la radiométrie et I'active similaire
aux applications RADAR. L'imagerie médicale a 94 £5¢$t également un domaine potentiel
d’applications courte distance, pour la détectieriudneurs, de flux sanguins, par exemple.

En résumé, le choix de la fréquence est forteménrd I'application spécifique. Trois

applications potentielles font I'intérét des teclmgaes millimétriques (Cf. Figure 1-7)

Les applications millimétriques visées par les tectologies silicium

CTELECOMMUNICATION >

0.1 24 35 60 77 94 140 220 350

Figure I-7: Récapitulatif des applications visées

I-7
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[.2.2. Difficulté de la caractérisation millimétrique

La conception de circuits performants (a la pomela technologie) dans le domaine
des applications définies plus haut (Cf. 1.2.1)uied en amont la connaissance et
I'optimisation des performances des composant$sa@iOSFET et HBT) et passifs (Ligne
de transmission, varactor, etc ...) utilisés. L’'opsiation des performances et la modélisation
de ces composants passe essentiellement par lawtérssation dans la bande de fréquence
utile (30 — 110 GHz).

I.2.2.a La caractérisation petit signal (les paraméetres S)

La caractérisation petit signal consiste a mesererfonction de la fréquence les
parameétres de dispersion ou paramétres [S] (degléien Scattering) d'un dipéle, d’'un
guadripble ou d’'un multi pdle par I'utilisation ditsystéme de mesure « VNA ». Ce systeme
de mesure présente des imperfections qui sontnsgtitpies(récepteur « transposition de
fréequence », cablage, sondes hyperfréquencesjpiadsabruit des instruments de mesure,
les commutateurs et la reproductibilité des coroes)i et _de dérive(changement
d’environnement aprés calibrage, variation de hapiérature).

Il existe différentes méthodes de calibrage (SOLRL, LRM...) [I-13] [I-14] qui
permettent de corriger ces erreurs (Cf. Figure $§&tématiques au moyen de standards de

calibrage encore appelés étalons (court-circuitudiouvert, ligne de transmission ...).

> Mode de Réflexion

Pojtl Ex Pqrt2 Err | | Enr’
T S 1T P . T s T i
A ! YSu  Sxop ! E Y ‘E*I EEY ! Y5 i
«— [, e 1 1B ] «— «— [E s, B ! Ey]
1 sg | < 1 ‘ I -
Err : : Err’ polt1 Ex* Port2
Mode de Transmission h
Ep Ep*: Directivité Ey, Ex*: Isolation
Eg ES Adaptation de Source| | E , E * Adaptation de Charge
Err Err™ Réflexion Err Ere™ Transmission
Figure I-8: Les 12 termes d'erreurs d'un réseau dexiports a corriger par une méthode de calibrag
type SOLT
-8
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Dans le cas des VNA de derniéres générations,riteare aléatoires et de dérives sont
aujourd’hui limitées par les grandes sensibilitéla estabilité des systemes de mesures (VNA,
stations sous pointes, etc ...).

Ces étapes de corrections nous permettront dangremier temps d’écarter de la
mesure la contribution des céables et des sondpestionnant les plans de références au bout
des pointes des sondes RF.

Il est aussi nécessaire de connaitre avec précikos un second temps la mesure du
composant intrinseque en écartant les contributdsss acces du transistor (pads et lignes
d’acces) au moyen de structures particulieres@tifigues sur silicium (Court-circuit, circuit
ouvert, ligne de transmission) pour corriger la amessur tranche de silicium, cette étape est

le plus souvent appelée « de-embedding » ou éajecha

De récents travaux [I-15] ont montré qu’au-deléb8eGHz le calibrage devient critique
et la mesure de parametres S jusque 110 GHz muumsilprésente des spécificités propres. I
s’agit du couplage entre les sondes, entre lesesoeatles structures de test mais aussi entre

les sondes et les structures adjacentes [I-15jequaient le calibrage spécifique.

La validation du modeéle d’'un transistor passe patdmparaison de la mesure précise
avec sa simulation. Il se trouve cependant qu’'dibrege conventionnel (SOLT) ne prend
pas en compte tous les différents couplages eénsnpééeeédemment et ne donne de bonnes
précisions que jusque 60 GHz. Au-dela de la frégaate 60 GHz, la validation du modele
devient critique et nécessite un calibrage plusuigux et un épluchage plus complexe [I-16].

» En ce qui concerne le calibrage SOLT, des travaomngers [I-17] montrent que
par la détermination et I'ajustement de la capaCig, des sondes coplanaires, il
est possible de compenser plus précisément lesurgrreystématiques de
I'analyseur de réseau au-dela de 60 GHz. Waldhest Sondamentalement basé
sur ces travaux pionniers pour développer uneégfiatd’ optimisation de calibrage
(la SOLT améliorée [I-18]) qui permet d’avoir degsures petit signal précises
jusque 110 GHz (Cf. Figure 1-9).

» De maniere a prendre en compte le couplage ergrsoledes et le silicium, il est
nécessaire d’optimiser le placement des structesdses de fagcon a diminuer ces
couplages en les rendant reproductibles d’'unetstreid’épluchage a une autre.
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Figure 1-9: (a) [I-16] Couplage entre les structure adjacentes. (b) [I-18] comparaison de la mesure
d'un circuit ouvert aprées les méthodes de calibragd. RRM, SOLT1 (C = 6.4fF), SOLT2 (C = 5.4fF)

En complément de ce calibrage, un espacement esuses de test d’au moins 50um

sur silicium est nécessaire.

I1.2.2.b La caractérisation grand signal (Puissance)

La mesure en régime de grand signal est une n#&tepsur la conception
d’amplificateur de puissance, pour I'optimisatioresd dispositifs (transistors) et pour
I'extraction des modéles non linéaires.

Il est bien évident que faire une mesure grandasi¢puissance) requiert tout d’abord
des étapes de calibrage petit signal afin de plasgplans de références aux bons endroits et
s’affranchir des contributions parasites des apo@s avoir une mesure précise.

Cependant, plusieurs gains en puissance sont peEsssiéins le formalisme de la mesure

en puissance (Cf. Figure 1-10).

a a
L — @ [S] @ p— @
Zg by b,
Dispositif Sous Test Z
c e ¥ 1G6—2
[g=2
> bl —E =S + S5l _b _ + S5 s r = %
rin - 31 - Sl 1- SZZFL I_out - g - SZZ 1- Slrs b2

Figure 1-10: Formalisme d'un quadripdle avec ces diérents facteurs de réflexions
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» Le gain en puissance transduciq@) : qui traduit le transfert de puissance au

travers d’un quadripdle.

1—|I‘S|2
|1_ S.‘Llrs|

1—|I‘L|2
I Eq -1

G =f (rs’[s]’ I_l_) = 2 '|521|2'

out

» Le gain en puissance disponih(€,) : est tres utilisé pour I'optimisation des

amplificateurs de réception « LNA (de I'anglais Alfipateur Faible Bruit) ».

B 1- |r| 1
= f(rs.[s])= s IS4 Truf Eq I-2

out|

» Le gain en puissand@y) : est trés utilisé pour I'optimisation des amiphteurs

d’émission ou de puissance « PA (de I'anglais Afigalieur de Puissance) ».

R

G, = flshr)= 1-s,r [ Eq I-3

S

On voit que les différents gains sont fonction megédances de source et de charge du
DST. Sur le plan expérimental il va donc falloiilisér un banc de test disposant d’un tuner
(variateur d’'impédance) en entrée et en sortie @pogitif de maniére a présenter les

impédances souhaitées et synthétiser le gain dwh¢Cf. Figure I-11).

Signal de Mesureur de Puissance
Source (dual)

' PS1| Tuner de Source Tuner de Charge
/< : PS2
Coupleuri{—){ BT M - BT FATTHE-

S .
- Pin__, Pout . M
{Slj.ln} Mo > r {Slj.out}

Figure 1-11 : Synoptique d’'un banc de mesure LoadteSource -Pull
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La difficulté de ce type de mesure en gamme millilgée réside dans le fait que les
coefficients de réflexion (proches de 0.75) somtefbent dépendants de la fréquence et en
particulier de la géométrie du transistor a care=e

Pour remédier a cette difficulté, il faut dans &b de mesure en régime grand signal
disposer de tuner millimétrique pouvant adresssrftets coefficients de réflexion et un
systeme tres faibles pertes entre le tuner et les ple test RF afin de conserver une
constellation utile dans les plans du transistor.

Enfin, tous les éléments de la chaine de mesureedbiétre plus linéaires que le
composant a tester pour ne pas introduire de m@adfités en supplément de celles générées

par le composant lui-méme.

I.2.2.c La caractérisation de bruit HF

Un transistor est entierement caractérisé en Biuibn connait ses 4 parameétres de

bruit (NF,,, R, G, et B,,). En effet le facteur de bruit, pour une admitea(s) de source

donnée, d’un transistor s’exprime de la maniereasue (Cf. Eq I-4) :

2

NF(YS) = NI:min +&‘YS _Yopt
Gs Eq -4
avecG, = RdY)

Ou NF,,, traduit le facteur de bruit minimum qui est attgpour une admittance de
source optimale s =Y,,) et R, la résistance équivalente de bruit qui traduitsals
sensibilité a la désadaptation (pl&s sera €levee et plus on aura une forte sensilailit
désadaptation vis-a-vis ¥g,). La mise en place d’'un banc de mesure de bruygose

I'utilisation d’'un tuner d'impédances en entrée.

L'une des parties les plus importantes dans la reeda paramétres de bruit reste la
phase de calibrage du systéme de mesure. Il famt &out faire un calibrage petit signal (Cf.
l.2.2.a ) en paramétre [S] (connaissance des pamesni&s] du tuner), puis un calibrage en

bruit qui consiste a déplacer les plans de réf@emmn bruit de la sortie des appareils de

[-12
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mesure vers le plan des pointes et ceci pour tdesesnpédances et pour chaque fréquence
(Cf. Figure 1-12).

VNA Tuner_ """ i Plan de référence sous ‘ VNA

Portl S0 ] Port2
(Coaxial) —= 3 3 (Coaxial)
Entrée‘ T s > DST < Sortie
Source ’ ’ Récepteur
de Bruit ' de Bruit

Figure 1-12: Visualisation des plans de référencgsour un calibrage coaxial et sous pointe

Comme le montre la Figure 1-13 les plans de réf&eaprés la mesure de bruit se
situent au bout des pointes des sondes RF. Noumsleamener ces plans de référence au
niveau du transistor intrinseque en prenant en temeg contributions des acces sur tranche.

La Figure 1-13 décrit ce formalisme de correctiorparametres petit signaux [S].

Correction

Zccl [Mumnseque
ST

Transistor Intrinséque
“TST_intrinséque”

Transistor
Sous Test “TST”

Circuit Ouvert
«CO»

| S(TST_intrinseque)=ztos{ ytof stoy(TST) — stoy(CO)]- ytoz[ stoy(CC) — stoy(CO)]} |

/

Figure 1-13: lllustration du principe de la correction des accés pour I'obtention des paramétres
intrinséques petits signaux

En ce qui concerne le formalisme de correction reiit,de schéma reste le méme mais
en revanche on utilise les équations de Nyquisttivels aux structures de test passives et la
phase d’épluchage s’effectue en utilisant les wedrde corrélations (Cf. Figure 1-14).
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Circuit Equivalent de Bruit Matrices de Correlation Matrices Electriques

Chaine

(]
(8}
C
]
©
)
[oN
E
(O]
o
C
©
£
£
©
<

Les equations de Nyquist relatives aux structures de test passives

Circuit- Ouvert « CO »: Court-Circuit « CC »:
[Cv_co =2KT, Af ([Y] +[Y]*) [szcc =2kT, Af -([Z]"'[Z]*)

Cp 157 m=CAOCA{ Ct0C,[C, 151 0= C, col - C,t0C,

Figure 1-14 : Les matrices de corrélations de bruides quadripdles actifs et passifs

[.2.3. Les méthodes d’extraction des 4 parametres de bruit

La caractérisation plus particulierement des 4 mpatees de bruit en gamme
millimétrique des transistors (MOSFET ou HBT) estwnécessité pour la modélisation du
bruit et la conception de systéme type « LNA » dameschaine d’émission — réception.

Le but de ce paragraphe n’est pas de refaire tauteéorie du bruit déja bien expliquée
dans certains ouvrages et publications. Ce parhgrapra le lieu d’'un bref rappel sur la
théorie du bruit qui nous permettra dans un setemgps de décrire de maniere succincte les
deux méthodes expérimentales mises a notre digpogibur déterminer les parametres de
bruit millimétrique des DST.

La théorie du bruit dans un quadripdle est déckte 1956 [I-19], mettant en évidence
les différentes représentations possibles (chaimgédance et admittance) d’'un quadripble

bruyant par I'association d’'un quadripdle non bntyet de ses sources de bruit.

L’équation (Eq I-4) bien connue du bruit d’un quadie montre que le facteur de bruit
dépend principalement de I'admittance de sour@©O[l-On définit dans le cas d’'une mesure
de bruit sous une impédance particuliere d® BOsous différentes hypothéses la méthode de

caractérisation de bruit didéFso.
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I.2.3.a La méthode NFsg

La méthode N est une méthode analytique basée sur un modékqoieyde bruit
[I-21], proposée par G. Dambrine, elle est valabl@uement pour des dispositifs a effet de

champ MOSFET dans notre cas.

C’est en poursuivant les travaux de A. Van der Ai@PR], [I-23], que les propriétés de
bruit des composants unipolaires (MOSFET et HEM) @€ décrites par certains groupes
de recherche ([I-24], [I-25], [I-26]). Le but dettee méthode est d’extraire, au travers de la

mesure de facteurs de bruit ou de puissance dg lemisources de bruif coté drain et}

coté grille et leur coefficient de corrélatiGn Cependant les composants (FET) présentent

deux propriétés tres importantes a retenir :
» la source de bruit en admittange coté drain est indépendante de la fréquence.
» La partie réelle du coefficient de corrélatiGnentre les sources de brlﬁt et E

est trés petite vis-a-vis de sa partie imagind®a&. conséquent est purement

imaginaire et de plus varie linéairement en fontte la fréquence.

id? = 4kTasf (G,,.PV,. V)

_ w?C,,.
ig® = 4k TaAf [G—QS'R(VW d)j

mi

%dd; = j.(C(\/gsans))
ig2i

Extrinsévq\ue Sans Bruit  |=ig.id* = j.4kTaAf.wC (C.\/ P.R)

Source

(@) (b)

Figure 1-15: (a) Modéle de bruit d'un MOSFET en regésentation courant-courant; (b) Equation
régissant le formalisme du modele a trois parametse(P,R et C) [I-22]

La premiere propriété vient du fait que la puissasgectrale du bruit de diffusion dans
la bande millimétrique est blanche [I-23]. La saed®mpropriété résulte du couplage capacitif

entre le canal conducteur et I'électrode de gfit22].
Dans la Figure 1-15.kk=1.38*10%% J/K est la constante de Boltzmafia=290 K est la
température ambiantedf est la bande de fréquence sur laquelle le bruit@ssidéré G, et
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Cgsi sont respectivement la transconductance et lacitépagrille-source intrinséque du
transistor ; les coefficient®, R et C sont sans dimensions et dépendent des propriétés
physiques du composant et de sa polarisation.][FR427] ; prennent en compte I'influence

d’autres éléments du schéma équivalent petit signal

Pospieszalski [I-29] propose aprés les travaux rp@a un modéle de bruit HF qui
décrit parfaitement les caractéristiques en breg ttansistors FET, ce modéle est basé sur

deux sources de bruit non corrélées (Cf. Figure)l-1

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

S N _
T : e @Eei :@ - 2 = 4AKTgR, Af
| e T [ & i,” = 4kTdG, Af

T — e iy*=0

N . 9
0O Extrmse‘q\ue Sans Bruit
Source

(@) (b)

Figure 1-16: (a) Modéle de bruit d'un MOSFET en repésentation Tension-Courant; (b) Equation
régissant le formalisme du modéle & deux températar[l-29]

On retrouve d’'une part en entrée une source ded bruitensione; (associée a la
resistanceR,) qui est liée a la température equivalente catée gry et d’autre part en sortie
une source de bruit en couragt(associée a la conductar®g). Ces sources de brey eti g

sont respectivement liées par le formalisme de Myqux températures équivaleifiget Ty.

Le modele a deux températures est cependant am¢le30] - [I-31]) en remplacant
respectivement les deux températufgset Ty par Ti, et Towe €8 en prenant en compte les

éléments extrinseques du schéma équivalent (Qiré-igl7).
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2

- BgTg- ; _ €
—_————————— Tin -—("—” allv e AT
! i i | Rd | Drain B S

2
|

T = out
T gkreal(zE)Af

Avec(qn =8, i =1y €T, =Ta)

\Intrinséque

T ) = Rq ( 2)
NF,=1+2R G, )+ 12G,G_ . +|Y.
Extrinsévq\ue Sans Bruit =0+2R G;) G, © e o
Source
(a) (b)

Figure I-17: (a) Schéma équivalent du MOSFET aveces sources de brujt(b) Equation régissant le
formalisme du modéle a deux température amélioré aete la méthode Nk [I-21]

La températurd;, est en effet proche de la température ambian(f-32] - [I-33]). Le
principe de la méthode N§[l-21] est de faire la mesure directe des paragséle bruit sous
une unique impédance de (30 Expérimentalement, seuls trois parameétres det lsant

suffisants pour entierement caractériser ces digiggf. Figure 1-18).

2 A
NF,, =1+ 2R, G, +% .(Z.GO.GCO, + N0 ) INF5,
0
o & -
{Yopt oo
Gcor = Gll = re(Yll)oo(_Uz ____________ |Y0pt|
2 paramétreR etY
p San opt \ 1+ Rn ) G W2
= N I:min = 1+ 2Rn '(Gopt + Gcor) 0 >

Figure 1-18: Formalisme de la méthode NE initier par G. Dambrine [I-21]

La mesure de bruit par le formalisme des impédamefiiples est une grande
alternative pour la mesure de bruit des disposifprésentant pas les hypotheses décrites ci-

dessus, en particulier les HBT.

I1.2.3.b La méthode des impédances multiples

La mesure du facteur de bruit de dispositifs sé da maniere générale par deux
techniques, une technique dite standard « factenr[I¥34] et une technique source froide
(mesure de puissances de bruit) [I-35] - [I-36]. frécipe de ces méthodes est basé sur le

banc de mesure présenté en Figure 1-19.
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Banc de Mesure Conventionnel P =)
1 )

DST |Pointes RF
|SOURCE RECEPTEUR
DE BRUIT 00— TUNER h. '_'_ DE BRUIT

|
= HORS-SILICIUM ~ <_| I~ HORS-SILICIUM

NF(s)
Is

Figure 1-19: Synoptique d'un banc de mesure de brticonventionnel (méthode Y et source froide)

En effet, cela consiste en I'extraction des quptrametres de bruit par la mesure des
facteurs de bruit [I-34] ou par la mesure de puissale bruit [I-35] - [I-36] pour différentes
admittances de source, en utilisant une méthodengue.

En ce qui concerne la technique standard « factewyr I'utilisation du synthétiseur
d'impédances permet de mesurer le facteur de BuuDST pour des impédances de source
(Zs # 50Q2), qui sont nécessaires pour extraire les 4 parasmée bruit. Le calcul du facteur
de bruit se fait par la mesure des puissancesuiiedar la source de bruit mise successivement
dans son état froid (températurg) Bt chaud (températurgy)l La connaissance précise des
pertes (ou gains) du synthétiseur d'impédanceregsise car elle est prise en compte dans le
calcul du facteur de bruit mesuré. De plus, plesdeefficients de réflexions générés sont
élevés ([s|~1) et plus la puissance transmise est faible.

Pour ce qui est de la méthode source froide, @épdur la premiere fois par Adamian
et Uhlir [I-35] - [I-36], la source de bruit estiligée dans ses deux états (froid et chaud) pour
déterminer la constante Gain-Bande [I-37] « kBQurétepteur lors de I'étalonnage du banc
de mesure (dans ce cas le DST est remplacé parHiRe). Cependant, la source de bruit est
a température ambiante pendant la phase de mesW&T. Le facteur de bruit du DST est
alors calculé en connaissant a la fois les coefiitsi de réflexion de sourc€ ¢]) générés, les
parameétres S du DST et les puissances de bruit geurce froide dans le plan du récepteur
de bruit.

Les deux méthodes d’extraction des parametres wie sées sur l'utilisation d’un
synthétiseur d'impédances étant présentées, ntmus alans le détail regarder comment sont
déterminés les quatre parametres de bruit d'un osear actif (MOSFET et HBT).

De tout ce qui précede, il ressort que le facteubmlit est fonction des admittances de
sources. La méthode d’extraction des 4 parametdsudt décrite sur la Figure 1-20 est celle

proposée par Lane en 1969 [I-38].
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2
F (Ysi): I:m i‘Y Yopt 2 =A+B si BSi + £+ D E aVeCYsi = Gsi + j'Bsi
Gsn Gsi Gsi si
. - V4.B.C-D? -D
Onidentifie : F,, = A+V4BC-D?, G, = g Bopt = °B’ R,=B
On pose:
B2 1Y
R=| A+B|G, +—= + etP= 7—) avec" P : facteur de pondération”
Gsi F Ysi
1 nz
puis on réduit |'erreur "&": = Z(l
"2 =
par la construction d'un systémede 4 équations a 4 inconnues.
n=4
%, = .Z(P.R): 0
=1
n=4( [ 2
d,= 3 |P Gsi+25‘}.R}=O &
i = i i B
= =1 - ° g Enﬁ)ﬂatﬂj =
n=4 1 C
Je‘c = Y |P|—|R|=0
. ) D
i=1 L Msi
n=4( [ B,
Jg‘D: .21 P|=-|R|=0
| = L ~si

Figure 1-20: Détermination des 4 parametres de brdipar la méthode des impédances multiples

La linéarisation de I'équation bien connue du factde bruit par rapport a quatre

nouvelles inconnues (A, B, C et D), nous donne w@wuation a 4

inconnues.

Mathématiquement, il nous faut un minimum de quabtesures non singulieres Q) de

facteur de bruit pour quatre admittances) (e sources difféerentes pour déterminer les quatre

nouveaux parametres (A, B, C et D) [I-39] et déellixs quatre parametres de bruit du DST.

Afin de réduire les erreurs expérimentales suréaure du facteur de bruit et des admittances

de sources (¥, il est plus prudent de faire des mesures aduigtles et un calcul de

minimisation d’erreur € » (les moindres carrés).

[I-40] présente la comparaison de différents atbares permettant d’extraire les 4

parametres de bruit, ce papier montre que cerédgusithmes sont plus précis que R. Q. Lane

[1-38]. En effet, I'algorithme utilisé dans cetteése et présentée ci-dessus (Cf. Figure 1-20)

est la version améliorée de R. Q. Lane [I-38] pe#ppar A. Boudiaf [I-41]. Il faut toutefois

s’affranchir de certaines solutions non physiqtetes-que : £

min

<1, R, < 0etG,, <0).

Cependant, quelgues comparaisons en termes d’iéo@nts et d’avantages de ces

deux techniqued\[Fso et impédances multiples) de mesure de bruit soeleser :
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» La méthode ditdNFso est plus simple a mettre en ceuvre, elle présargebanne
précision sur I'extraction des parametres de bradis en revanche elle est basée
sur un modeéle physique de bruit et est uniquemalable pour des transistors
unipolaires (MOSFET, HEMT, MESFET ...).

» La méthode des impédances multiples est, contramern la méthoddlFso, plus
lourde a mettre en place. Elle nécessite de nombétalonnages (montages et
démontages) et les résultats sont fortement liépgadants) aux impédances de
sources présentées au transistor a caractérisgroibe fort de cette méthode de
caractérisation réside dans le fait qu’il est dassde caractériser tout type de

dispositifs dans ce cas considérés comme une thaite.

[.2.4. L’avant these :

Nous avons vu dans les paragraphes 1.2.2 et le&.3lifficultés de la caractérisation
millimétriqgue et particulierement les méthodes giaffrent & nous pour caractériser les
transistors. Il ressort que le transistor MOSFEThdfiéie des deux méthodes de
caractérisation, en revanche le transistor HBT fiéeéuniquement de la méthode des
impédances multiples qui est actuellement limitédréquence. La question qui subsiste est
le choix de I'élément de synthése d’'impédance (timégré ou mécanique) pour la méthode

des impédances multiples.

I.2.4.a Limitation des appareils de mesure au-dela de 50GHz.

Les appareils de mesures qui ont été mis a dispogbur la thése sont listés sur les

figures suivantes (Figure I-21, Figure 1-22, Figli3).

U#

STMicroelectronics

RSIHFO3 (200 mm SA)

‘FA= Full-Auto’
‘SA= Semi-Auto’

RS HFOL (200 mm 4] . . GHz

0.01 0.045 26.5 50 110 140 220

Pas de couve

Figure 1-21: Statut des bancs de mesure chez STMizelectronics en parametres [S].
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La Figure I-21 montre I'état de I'art des bancsndesure en parameétres [S] qui sont
disponibles dans I'équipe « caractérisation HF msdiaquelle la thése s’est effectuée. Les
bancs de mesure sont au nombre de 4 et portenbmngénérique « RSIHFxx » suivant la
nomenclature du laboratoire a STMicroelectronicell€s. Nous pouvons couvrir une large
gamme de fréquence de 0.01-110 GHz et de 140-220 GH

‘FA= Full-Auto’
‘SA= Semi-Auto’

uner
<R,
Bruit,
.Tuner STMicroelectronics

RSIHFO3 (200 mm SA) Source et Load Pull

'] '] GH%

05 08 18 20 50

Figure 1-22: Statut des bancs de mesure chez STMimelectronics en bruit (Tuner + NF50) et en
puissance (LP).

Certains de nos bancs de mesures sont équipésapranactérisation des parameétres de
bruit. Comme le montre la Figure 1-22, le banc desuare « RSIHFO1 » est un banc industriel
pour les plaquettes de silicium de 200 mm de dieenétdispose d’un tuner (0.8 — 18 GHz)
mécanique et permet aussi d’effectuer des meserbesuit avec la méthode Mj-Le banc de
mesure « RSIHF04 V2 » disponible pour des plagaate 300mm de diamétre couvre la
bande 0.8 — 50 GHz et est équipé d’un tuner méaardqns cette méme bande de fréquence.
Le banc de mesure « RSIHF03 » est disponible lgooresure de puissance jusqu'a 18 GHz
utilisant un tuner en entrée et en sortie.

La Figure 1-23 fait I'état de I'art des bancs desome en bruit disponibles a I'lIEMN. On
peut voir une couverture fréquentielle allant d&2-040 GHz et de 75 a 110 GHz. La méthode
de caractérisation utilisée est lagyFc’est seulement a la fin de 'année 2009 queMMNe
s’est équipé d’'un tuner en bande W. Nous devonarmmpte pour les mesures de parametres
[S], 'IEMN dispose de bancs sous pointes manuggqye 325 GHz.
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Bancl [S] Banc2 [S]
0.010.8 40 75 110140 325

Figure 1-23: Statut des bancs de mesure a 'lEMN ebruit (Tuner + NF50).

Comme présenté ci-dessus, le début de ma théseafgiué par une forte présence de
moyen de caractérisation en parametres S. Au-@éef GHz, seuls les transistors MOSFETSs
pouvaient étre caractérisés en bruit par la métiNfgde De plus comme nous l'avons vu au
paragraphe 1.2.1, les applications au-dela de 5@ &t aujourd’hui nombreuses pour les
composants silicium et il est donc nécessaire diuoper et de modéliser en bruit les
transistors. De plus, sur le marché, des tuneréinmifiques performants n’étaient pas
disponibles en 2006 avec des caractéristiques dilfgsaavec des mesures sous pointes en
laboratoire industriel c'est-a-dire des tuners matiises large bande (60-110GHz) permettant
de présenter deB|$0.7 dans les plans du transistor.

L’approche a donc été de concevoir des systemagpdtdances variables intégrés sur
silicium pour caractériser ces transistors en gpplit la méthode des impédances multiples

décrites au paragraphe 1.2.3.b .

I1.2.4.b Etat de l'art des tuners d’impédances avant 2007

On trouve dans la littérature de nombreux ouvrages traitent des adaptateurs
d'impédances (tuners) qu’ils soient mécaniquesgiammables) ou intégrés. Ces tuners sont
réalisés suivant différentes topologies et techgiek On trouvera des tuners large bande
avec une faible couverture d’impédances, des tubargle étroite avec une couverture
d’'impédances restreinte et des tuners large bareteume large couverture d'impédances. En
effet la couverture nécessaire de I'abaque de Sesitfionction de I'application visée et de la

topologie du transistor.

Les tuners mécaniquesont les plus utilisés dans des systéemes de measitrede

puissance, soit pour la mesure de parametre dedmws pointes [I-42]. La fonctionnalité de
ces tuners (Cf. Figure 1-24) [I-43] consiste pagraple a ajuster un court-circuit mobile et un

atténuateur, offrant ainsi un fort coefficient édexion.
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TUNABLE ATTENUATCR

TUNABLE BACKSHORT

(a) (b)

Figure 1-24: (a) Tuner d'impédance mécanique manudltilisé en bande W (75-110 GHz) [I-43], (b)
Tuner d'impédance mécanique programmable [I-44].

Cependant, le coefficient de réflexion maximum paut étre obtenu a la sortie des
pointes RF est limité par les pertes du réseauifpsisse entre le DST et le tuner. Pour
illustrer nos propos, la Figure 1-25 montre commientcoefficient de réflexion obtenu en
sortie du tuner est réduit. Il faut noter que césultats sont issus de la mesure du tuner
MAURY ® en bande W (75-110 GHz) faite a 'lEMN.

MT979A de MAURY
en bande W (75-110 GHz)

e || - Cable GORE (18 Cm)
il $21<3.06dB @110GHz

4 @ﬂ‘zm I
J 2 Sonde S/N: 9P29L
2 | f Infinity 1110-GSG-100
“ | Cascades Microtech, Inc
I
| | . I |
I-T i rS
Pertes typiques d’'une sonde RFS21, dB)
0.8
0 g—f &&SSR 4
] “&s‘% ‘,
1.0-] S‘&&S\S\&
1.1 &Q&S‘&s&
e
1 ‘ ‘ = — o \ 1 1 \ T
75 80 85 90 95 100 105 110 75 80 85 20 95 100 105 110
freq, GHz freq, GHz

Figure 1-25 : Influence des pertes de sondes RF @¢s cables sur le coefficient de réflexion du tuner

Malgré la réduction des éléments de connexion dattener et les pointes RF, on ne
peut pas accroitre de maniére significative le ficeht de réflexion maximum a cause de la
sonde RF qui reste entre le tuner et le DST. Cettdance sera d’autant marquée avec

laugmentation de la fréequence. De plus, au-delad 2 GHz le silicium conserve un fort
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potentiel et & ces fréquences les tuners n’exigt@st sur le marché pour de la mesure
industrielle. C’est sur ces motivations et ces @pes de base que plusieurs groupes de
recherche se sont penchés sur le sujet (Cf. Flgeig [1-45].

RF PROBE

~
.'“(' \ WA (50 1)

7
IMPEDANCE
TUNER

(a) (b)

Figure 1-26: (a) Sonde RF avec une pré-adaptatiomiégrée pour la mesure sous pointe en bande
W, (b) représentation du schéma équivalent internde la sonde RF [I-45]

Des 1998 pour réduire les pertes d'insertion el@setuners et les pointes des sondes
RF, des solutions ont été envisag€é€s Figure I-27) [I-46]. Cascade Microtech et ATN
Microwave ont imaginé un synthétiseur d'impédanugdré dans les sondes RF pour des
applications de puissance fonctionnant jusqu'a # @our la structure en membrane et
jusqu'a 110 GHz pour la structure air-coplanair€PAde leurs sondes RF.

Ces tuners intégrés dans les sondes RF servemtadapter le tuner externe dans un
systeme de mesure de puissance par exemple. LeeRigU présente une bonne couverture
de I'abaque de Smith a 1.9GHz.

Output Impedance Spread
1.3 GHz OUTPUT

14:23:53 6 Oct 19385
Max Mag .85(-1.39dB)

1.9 GHz OUTPUT
12:09:12 6 Oct 1995
Max Mag .9(-.88dB)

)
=

A

FREQ 1.9 GHz FREQ 1.9 GHz

Figure 1-27: (a) Impédance a la sortie d’'une sondACP, (b) sonde pré-adaptée de 50-1Q. [I-46]

Il faut savoir que les spécifications d’un tunentstortement liées a son application.
Dans le cas d’'une application de mesure de brugioaince froide, les pertes de transmission
ne sont pas un facteur critique en soit mais ipkst intéressant d’avoir une bonne couverture
d’'impédances si possible sur une grande plageédeénce.

[-24

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010
| - Emergence du besoin des mesures des 4 paramétbegiden gamme millimétrique sur silicium

Les tuners planairesont tous basés sur le méme principe qui conaistiearger une

ligne de transmission ou stub par des capacités fou variables. On peut par contre les
classer en deux grandes familles [I-47], la preeniimille est celle qui regroupe toutes
variations digitales (variation discréte) et lac®te est celle dont la variation est analogique

(variation continue).

Il existe différentes topologies de stub (les stadd simple stub, les double stubs et les
triple stubs ; Cf. Figure 1-28). La configuration stub des tuners se retrouve également dans
les filieres coaxiales [I-48], [I-49], [I-50] et-B1].

(@) (b)

Figure 1-28: Base des tuners a topologie stub. (almple stub, (b) double stubs et (c) triples stubs

La variation digitale nécessite I'utilisation denwmutateurs entre plusieurs jeux de
capacités fixes ou de trongons de lignes. La varnianalogique est une variation continue en
utilisant par exemple des varactors. La Figure Ip28sente des possibilités de variation

digitale sur des structures simple stub.

'
L
L
L

(@) (b) (€) (a) (e) (f)

Figure 1-29: Des exemples de réalisation de tunewvac une variation digitale.

o
.

i
o

oAb

e

i
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Cette variation digitale peut s’appliquer aussinbseir une structure double que triple
stubs. En (a) un simple stub avec un jeu de casafiites, en (b) une commutation sur des
stubs de longueurs différentes, en (c) une comioatasur des lignes d'impédances
caractéristiques différentes, en (d) un changemena longueur du stub par l'intégration de
commutateurs sur le stub, en (e) des commutateupamlleles sur le stub pour synthétiser

différentes lignes de stubs et en (f) des capac#éables sur le stub.

Le contrdle digital sur des structures plana@ssle plus répandu dans la littérature. Dés

1994, W. Bishof développe I'un des tout premiersets dimpédances en technologie
MMIC. Ce tuner qui a pour objectif d’adapter unngestor a son principe de fonctionnement
basé sur la ligne de transmission chargée périedigat par quatre capacités MIM paralléles
et commutables par des transistors HEMT (Cf. Fige88) [I-52]. Ce tuner n’offre que 16
(2%) états différents et est réalisé en technologiel®Kbnctionnant entre 0.5-27 GHz avec
un Taux d’'Ondes Stationnaire (TOS) d’environ 6 | de 0.71) autour de 27 GHz

traduisant une faible couverture de I'abaque delsmi

Tin__ Cp Cp Cp Cp z’l?
(@) Vgl Vg2 Vg3 Vad (b)

Frequency 50MHz...26.55GHz

Figure 1-30: Adaptateur présenté par Bishof (a) pus la mesure en réflexion et en transmission (b)
entre 0.5 GHz et 26.55 GHz

Collins [I-53] reprend deux ans apres Bishof, e®6.% méme procédé de ligne
chargée, en insérant des interrupteurs sur la ligngansmission et en série avec la masse
(Cf. Figure 1-31). En positionnant les interrupeMMIC (swl, sw2, sw3 et sw4) a I'état
« ON » et les interrupteurs (swb, sw6, sw7 et saw8gtat « OFF » on crée par défaut une

ligne de transmission entre les deux ports.
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Swl Sw2 Sw3 Sw4

Figure 1-31: Tuner de Collins en technologie MMIC pour des apfications de bruit entre 16 GHz e
20 GHz. En (a) le schéma équivalent, en (b) la sifation et en (c) la mesure

Toujours en technologie MMIC [I-54], Mcintosh prése en 1999 ses études sur les
tuners pour la mesure de bruit de 10 a 26 GHzgeanche ces tuners couvrent une faible
gamme d’impédances autour de 18 GHz.

Des études complémentaires proposant des structoasges sur des cellules
résonnantes et inverseuses ont été montrées en(2@7], [I-55]) et en 2004 ([I-56]) mais
ne seront pas détaillées ici.

En ce qui concerne la variation analogiqlee Figure 1-29 reste valable, mais les

capacités fixes sont remplacées par des varadtt@sentrdle de la tension d’alimentation est
dans ce cas continu. La Figure I-32 présente desiljlités de variations analogiques sur des

structures simple stub.

3 5
l = ' I PORT1 PORTZ2 PORT1

(b) (©)

Figure 1-32: Tuner a variation analogique. En (a) ue structure simple stub sans commutateur, en
(b) le varactor est connecté en sortie du stub, €n) des varactors mis en paralléle sur le stub

PORTZ2

On passe de la structure initiale en (a) versriectire en (b) en utilisant un varactor en

bout de stub, la structure en (c) utilise plusiedasctors sur le stub.

La technologie MEMSest la plus utilisée dans les systémes recontijesaa variation

digitale, que ce soit pour des applications d’aalémt d’antenne ou de transistor (Cf. Figure
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I-35). T. Vaha-Heikkila a le plus travaillé avectéchnologie MEMS, il s’est principalement
intéressé aux structures a stubs recouvrant de reoisgs bandes de fréquence, ainsi on peut
voir des couvertures allant de 6 a 110 GHz (6-24& @b7] - [I-58], 20-50 GHz [I-59], en
bande V [I-60] et W [I-61]). La Figure 1-33 illugtun exemple de réalisation en bande W.

(@)

Figure 1-33: Tuner d'impédances double et triple sib en bande W [I-61]

M. UnLu [I-62] en 2006 propose une structure a stedgntrée a 10GHz et basée sur des
Lignes de Transmission a MEMS Distribués (LTMD).agQbe stub est constitué de 12
commutateurs et sont espacés d’'une longueulN/8epour une répartition uniforme sur
'abaque de Smith. La Figure I-34 illustre cetteisture.

Adjustable Jerlgl'h_ Stub 2 Stub 3
MEMS stubs

Tjunction ASlong CFW  Tjunction //&long CPW  T-junction

interconnection interconnection 4
line line
Z-n
(a)
Commutateurs « Etat ON » Simulation Mesure

z r TOS z r TOS

Tous 69 +j17 0.21 15 43 +j16 0.185 1.45

5 GHz 395 6 +j60 0.90 20.4 28 + 86 0.765 7.49
777 18 +j48 0.69 5.51 43 +jo1 0.701 5.69

Tous 56 +j5 0.07 1.15 63 +j12 0.156 1.36

10 GHz 395 35-5 0.18 1.45 52 +j1 0.022 1.04
777 111 -j33 0.42 2.46 161 - j12 0.528 3.24

Figure 1-34: (a) Synoptique du tuner d'impédances &rois stubs (b) réalisation du stub et tableau
récapitulatif de la comparaison entre la mesure da simulation du tuner [I-62]
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Sur le tableau de la Figure 1-34 nous représentmsoefficients de réflexion du tuner
a 5 et 10 GHz pour une configuration ou tous lesroatateurs des 3 stubs sont actifs dans un
premier temps, dans un second temps respectivdm8fit® le 9 et le 5™ commutateur
du stub 1, 2 et 3 sont actifs puis la derniére igondtion présente le cas ou 1™
commutateur de chaque stub est actif.

Q. Shen et S. Baker s’appuient sur une struct@teiloliée sur une section de 90° [I-63],
[I-64] et [I-65]. Ce tuner fonctionne entre 10 €& GHz et présente une bonne couverture
d’'impédances (avec un TOS d’environ 12 :T'[€le 0.84) a 27.76 GHz).

L’état de I'art des tuners (mécaniques et intégagant le début de ma thése est résumé
sur la Figure I-35. Nous pouvons voir dans le cas tuners mécaniques une forte
contribution de FOCUS® et de MAURY® sur une lardgge de fréquence (0-110 GHz).

Freq, GHz © uv. seouL MEMS
4 Uv. MICHIGAN & VTT MMIC
oL " "
! R+ Uv. Michigan & VTT Surface ~ mm?
P [1-61](05) I yapl= 0.92 @75GHz Tension ~ Volt
- P (4 mm?),Vbias > 22V /:max ~ 0.7 a 0.8

[1-60](04") [T 1ond= 0.90 @60GHz !
50) (3.3 mm?), Vhias > 22V '

D T |
[1-59](05") I yaxl = 0.90 @24GHz |} ©  Uv. Seoul (01’ - Ka)
(20 mm?), Vbias > 22V ' [I-47] TOS=21:1 @25 GHz
(M) Uv. Seoul (01’ - Ka) (6 mm2), Vbias > 10V
L 5 [1-47] TOS= 32:1 @30 GHz| [1-47] TOS=15:1 @29 GHz
30 E i : (6 mm?), Vbias > 10V ! (7 mm2), Vbias > 10V
i e e et R e
i ! ' [1-55, I-56] J-inverter [I-63, I-64, I-65] <30GHz ‘
1 0 . ¥
ot [1-54] 10-26 GHz Vbias/TOS 15V/ 12:1 @27.76GHz
P Ut [1-57, 1-58] 6- 24GHz -
[I-53] 16-20 GHz Vbias/ [ ,d 22 V /0.90
[-52] 0.5-27GHz [1-62] 16 — 50Q < 10GHz
0 i TOS6.L:1@ 26.55GHz ; Tuner

Mécanique':| MMIC/ MEMS [Commande Digitale] ' [Commande Analogique]

Intégré

Figure 1-35: Etat de I'art des tuners d'impédancesnécaniques et intégrés en 2006

Dans le cas des tuners intégrés, nous distingueuns @avec une commande en tension
digitale et une commande analogique. La technoladiase de MEMS est la plus représentée
avec des performances intéressantes. Cependasmt, pefisente aussi de nombreux
inconvénients ; il faut tout d’abord développer deshnologies dédiées pour réaliser des
tuners a base de MEMS ce qui entraine un colgdevproduction, nous observons aussi

une occupation importante en surface (encombrementi?) et il faut de plus pour réaliser
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cette commande électrique utiliser de fortes terssialimentation (~20V) trop importante

pour des dispositifs sur silicium (bruit substrat).

I.2.4.c Problématique du sujet

La compétitivité des transistors sur silicium (Bgiees HBT SiGe et MOSFET sub 65
nm) vis-a-vis des transistors GaAs et InP n’esbang’hui plus a démontrer. lls se retrouvent
en effet présents dans les applications publiquiest &olume de consommation a cause de
leurs performances dynamiques.

L’Objectif principal est de pouvoir connaitre en gamme mélingue (60-110 GHz) et
au-dela, les performances technologiques en basitadmposants HBT avancés, MOSFET
sub 65 nm et ceux qui vont étre développés daranledes a venir, s’inscrivant ainsi dans un
contexte global pour les applications radar anigiohs mais aussi de type WPAN, WLAN et
d’'imagerie.

Probleme Une des difficultés de la caractérisation en besttle faible facteur de bruit
(~ 3 dB @ 80 GHz) et le gain faible de ces disjfssdux fréquences millimétriques. La

présence de pertes entre le tuner et les sondespgREr conséquence directe la réduction du

TOS 4rs|s 0.72) rendant ainsi particulierement difficile d’attdne les coefficients de

réflexion optimums des dispositifs MOSFETs. Un aytoint critique de la caractérisation en
bruit est le calibrage et les étapes de corretappelées « de-embedding ») de ces structures
sous test.

Motivation et Solution Pour remédier a la problématique du sujet, I'actienée est

de réaliser des systémes de mesure directemeneaésnaux transistors sur tranche de
silicium (In-Situ) & partir de « tuner » intégrésncus dans les technologies testées. Cette
alternative nous affranchit de l'utilisation de ¢éus mécaniques (externes a la structure de
test), des pertes d’insertion des cables RF, dekegul’'ondes et des sondes RF, permettant
ainsi d’adresser de forts coefficients de réflexippnes des impédances optimales de source
des transistors) tout en évitant les zones d'inigitsddes transistors. Ce tuner doit utiliser une

architecture assez simple.

I1.2.4.d Positionnement du sujet de thése dans un contexte
international

De nombreuses entreprises ménent des recherchés messure de bruit automatique.

La question qui se pose est: «comment rendre dauma la plus précise possible en
1-30
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diminuant au mieux toutes sources d’erreurs aduigties apportées par les appareils de
mesure ? ».

Dans [I-66] il est montré que de nos jours les mesde facteurs de bruit sont devenues
incontournables dans le milieu industriel et leangis équipementiers tels qu’Agilent et

Maury travaillent ensemble pour une compacité istfumentation (Cf. Figure 1-36).

Combined
Network Analyer and
Noise Figure Analyzer

Noise

Tuner — DUT
Source

Figure 1-36: Synoptique et photo du banc de mesuréde bruit utilisant une nouvelle méthodefondée
sur le PNAX d’Agilent [I-66]

L'université de Toronto a publié en 2009 lors dé&vViB a Boston, un variateur

d’'impédance intégré (tuner) en bande W (75-110Gidzy I'extraction des quatre parametres
de bruit d’un transistor MOSFET (Cf. [I-67]).

IN A4 (400pm) A/4 (400pm) ouUT
—

L8
(2000m)

Figure 1-37: De gauche a droite : tuner d'impédancegintégré et les impédances synthétisées dans
plage de fréquence 57 - 94 GHz

Ce tuner peut générer quatre impédances a I'edtr&ST en commutant les transistors
MOSFET (\k1 et Vg2) dans un état (0 : blogué ou 1 : passant).

Lors de ces 3 dernieres années, 3 théses de doombrarienté leurs axes de recherche
sur les structures accordables. A.-L. Prerrier@]l-6n 2006 a 'université de Savoie et au sein

du laboratoire d’Hyperfréquences et de Caracténisgt AHC), utilise le méme principe de
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ligne chargée par des commutateurs. Elle remplase commutateurs par des varactors
contrélés en tension de maniere digitale, son atiyat d'impédance fonctionne autour de 2
GHz.

En 2008, Bordas [I-69] de l'université de Touloude- Paul Sabatier mene ses travaux
de thése sur la conception d'un tuner d'impédamresechnologie MEMS fonctionnant en
bande K [15-26 GHz]. Le principe de sa conceptisinbasé sur |'utilisation d’une structure
simple stub inter-digitée par des MEMS (Cf. FigliB8).

‘.‘, . & / \ la
i o8 18 ! o
4 e N ET \ la
a 3 iz >
oy : &
\ l\ |
s

! 1 > Y46 o6 04 492 0 01 04 06 08

SGH; (;ne;sufe) o - ISGHZ l[mesulre) 20GHz (mesure)

(b)

Figure 1-38: (a) Tuner d'impédances de C. Bordash) Mesure du tuner a 5, 16 et 20 GHz [I-69]

e B &

&

Bordas obtient respectivement les coefficientsadkexions maximum de 0.75, 0.81 et
0.73 aux fréquences de 5, 16 et 20 GHz.

Toujours en 2008, Hoarau [I-70] de [l'université s Fourrier travaille sur
I'élaboration d’'un tuner d'impédances en technadgybride fonctionnant autour de 1 GHz.
La Figure 1-39 illustre sa conception et les redslissus de la mesure autour de 1 GHz.

[| —=— 682 Q
—e—75-72 0

0 T H H
0.9 0.95 1 1.05 1.1
Fréquence [GHz]

(©)

Figure 1-39: (a) Réalisation du tuner en technolo@ hybride, (b) coefficient de réflexion sur
I'abaque de Smith a 1 GHz et (c) les coefficientedransmission autour de 1 GHz.

(@

Ces axes de recherche de MAURY®, de l'universitéSadwoie, de l'université de

Toulouse Il (Paul Sabatier) et de 'MEP (Grenghteontrent qu’il y a un intérét majeur a
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effectuer des recherches dans ce domaine. L'inééa@t dans un premier de temps d’obtenir
une capabilité de test adaptée aux spécificitéscdagposants sur silicium dans un contexte
industriel tout en augmentant la précision et laligi des mesures en passant par la
miniaturisation des dispositifs.

En ce qui nous (STMicroelectronics et IEMN) conegriiensemble des résultats
obtenus au cours de ces trois dernieres annéebéde bnt donné lieu a 4 publications
internationales kEEE) (Cf. [I-71], [I-72], [I-73] et [I-74]) et 1 natioale [I-75], démontrant

ainsi l'intérét international pour ce genre de exche.

I.3. Conclusion

Ce premier chapitre nous a permis d’exposer lesvatains et les challenges a relever
au cours de ces trois années de these. Il a éstiqueal’établir un bref état de l'art sur
I'existence des variateurs d'impédances qui esodeir de nos travaux de recherche. De cet
état de l'art différents points important sont tendr. L'utilisation des technologies a base de
MEMS dans la conception de synthétiseur d'impédamaeessite des colts de production
élevés, un encombrement surfacique (~7mm2) etrdesféension d’alimentation.

Toutes ces observations nous ont poussés a origotier étude de conception vers les
tuners intégrés avec une commande en tension dmadogle maniére a avoir une surface
d’occupation de I'ordre du millimétre carré (mndgs tensions d’alimentations de I'ordre du
volt (V) et I'obtention de fort coefficients de t&kions dans la bande W (75-110 GHz).

Ceci va naturellement nous conduire au second tthagpii sera entierement consacré
au développement et a la mesure petit signal desguntégrés. Nous allons également nous
familiariser avec les technologies (CMOS 65nm S®I-et BICMOS9MW 130nm SiGe)
dans lesquelles les tuners seront congut.

Le dernier chapitre de ce manuscrit nous permditrdiser les tuners réalisés pour la
caractérisation en bruit hyper fréquences (75-1H¥)CGdes transistors sous test issus des
technologies étudiées. Nous décrirons le banc deumaeet les différentes techniques de

corrections utilisées pour I'extraction des quatneametres de bruit.
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Dans ce chapitre, nous allons entierement consaoteg attention sur le tuner intégré
en technologie CMOS 65nm SOI-HR et en technolog@eMBSIMW. Les performances
petits signaux seront montrées en passant pablietament du cahier des charges des tuners
et la présentation des performances des dispogéssifs et actifs disponibles dans les deux

technologies utilisées et en partie utilisées damsnception de ces tuners.

II.1. Présentation des technologies CMOS
65nm SOI et BiCMOS9MW : process (BEOL),
performances et composants offerts

La conception de circuits intégrés requiert la @ssance des technologies. Nous
allons dans ce paragraphe nous familiariser av&telehnologies CMOS 65nm SOI-HR et
BiCMOS9MW.

[1.1.1. La technologie CMOS 65nm SOb\jbstrat SOI-HR Xk.cm)

On ne peut pas parler de la technologie CMOS SOIsHRS parler de la technologie
CMOS. La technologie CMOS integre a la fois desdistors de type N, de type P et permet
de concevoir des circuits de faibles colts et &dmsonsommations. Aujourd’hui reconnue
comme une technologie avancée et a la pointe @adsrhaine de la microélectronique, elle
est depuis longtemps destinée au développemelystiarses a tres forte échelle d’intégration
(VLSI).

La technologie SObrésente plusieurs avantages sur la technologi©® £Mubstrat

massif (dit ‘Bulk’) du fait qu’elle soit compatiblavec un substrat de haute résistivité (HR).
L’'oxyde enterré dans la structure SOI a la propride réduire la capacité de jonction
Drain/Substrat et Source/Substrat (C2>>C1) (Cfufagll-1) permettant ainsi de diminuer
significativement la consommation et les fuitegatetion. Cet oxyde enterré permet de plus

d’obtenir une meilleure isolation des transistarage réduction des pertes substrat et la
11-39
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réduction du couplage substrat. La Figure II-1 @nés I'influence de la couche d’oxyde

enterrée sur la réduction des capacités de jonction

SOl

Figure 1I-1: Influence de la couche d'oxyde enterré sur les capacités de jonction C2. (a) coupe
transversale d'un transistor MOSFET en technologieSOl sur un substrat HR, (b) coupe
transversale d'un transistor MOSFET en technologieBulk sur un substrat standard

Cette technologie présente aussi des inconveértgstgue : un effet de substrat flottant,
lauto échauffement et un co(t supérieur au ‘bukfin de contrbler ce phénomeéne de
substrat flottant une prise externe est réalidéexiste 2 types de transistors MOSFETs sur
substrats SOI qui dépendent de I'épaisseur dud@rsilicium constituant le canal a savoir des

transistors partiellement déplétés (PD) et lessistors complétement déplétés (FD).

STI

02um Si massif (p ~ 10 Q.cm)

(b)

Figure 11-2 : Coupe transversale d’'un transistor MOSFET en technologie CMOS 65 nm (&) sur un
substrat SOI-HR et (b) sur un substrat massif bulk[l-1]

Plusieurs parameétres permettent de définir le isboxs MOSFET, il s'agit de ses
parameétres géomeétriques intrinseques (largueuorggubur du canal) et extrinseques. En
effet, le développement tot&l; d’'un transistor MOSFET est proportionnel au nomtbee

cellule élémentair&l. mis en jeu, au nombre de doigt de grille et a la largueur d’'un doigt

[1-40
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de grille W:.. Les doigts de grille peuvent cependant étre ott@sede deux manieres, une
connexion simpl&ga=1 ou une connexion doubMs;A=2. Le double contact de grille permet
de diminuer la résistance de grille, améliorantdegormances en gain et en facteur de bruit
du transistor. La Figure II-3 présente un exemgdrdnsistor MOSFET dont la largueur de

grille totale est répartie de différentes maniéasplusieurs cellules élémentaires.

» Source
R 2) (b) -
AGrille ADrain
Ni  Wium) Nga  Wiga (BM)=N XNXW;
(a 1 1 64 1 64
. O L | 2 32 1 64
CH 2 | 2 16 1 64
O 1 | 2 32 2 64
= @

[\,]f TNt

Figure 11-3: Différents dessins possibles pour ré@er un W, visé: répartition de la largeur de grille
totale d'un transistor MOSFET sur plusieurs cellules élémentaires

Nous avons vu au chapitre | que les performancesmrdiques des transistors sur
silicium sont aujourd’hui trés appréciées pour lanaeption de circuits en gamme
millimétrique. Ces performances sont définies parftéquences de coupurel [f,,., ) et le
facteur de bruiNF,, . L'acquisition de ces données passe avant toubpaesure petit signal
(les parametres S) des transistors.

Associée au gain en courant, la fréquence de tiamsi, est la fréequence pour laquelle

le module du gain en courant est unitaire.{fH1). L'équation Eq Il-1 nous donne

I'expression du gain en courant.

25,
_51)-(1"' SZZ)+§2'SZI‘ Eq -1

|2

f, = fre%sﬂw}o avec|H21|2 :% 0

La fréquence d’'oscillation maximalg,,, est la fréquence théorique que nous devrions

étre capable d’atteindre dans la réalisation d’scillateur; autrement dit, c’est la fréquence
jusqu’a laquelle le composant actif est capabléodenir de la puissance. Cette fréquence est
définie lorsque le gain de Mason « U » (Cf. Eq lle8) unitaire.
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frm = fre avedu| = Yoy =Yl
o= 1t Ve TRl ) RAVIRAG] a2

Technologie f, [GHZz] fuax [GHZ] NF.i, [dB] vdd [V]

CMOS 65 nm SOI-HR 150 (LP)
220 (GP)

320 (LP)

1.9 @ 60 GHz

Figure II-4: Performances dynamiques et en bruit de transistor issus de la technologie CMOS
65nm SOI-HR (LP : Low Power ; GP : General Purposg

Apres avoir défini les criteres de performances aeaposants actifs disponibles dans
la technologie CMOS 65nm SOI-HR, nous allons palitcement décrire les nivaux
d’empilement métallique (de I'anglais Back End Ohédi« BEOL ») puis nous listerons les

composants passifs que nous offre cette technologie

Le BEOL de la technologie CMOS 65nm SOI-HR utilis@iBeaux de métallisation
successivement espacés par un diélectrigudl{®t SiQ). L'empilement total des niveaux
de métallisation est de 4.4um. Ces niveaux de hsétiédn sont le lieu d’intégration des
composants passifs tels que les lignes de transmjdss inductances et les capacités MOM,
en revanche, les varactors sont intégrés dansueheoactive. Tous ces composants seront
décrits au paragraphe I1.3. La Figure II-5 illustee coupe transversale du BEOL de la
technologie CMOS 65 nm SOI-HR.

DIELECTRIQUE CONDUCTEUR
——

AIR

Siz;Nyg——>

<+«——— |Alucap “AP: Aluminium”

Sio, —* D> h=12pum

«—— |M, (z=6) “Cuivre"
= h=09um

Via l:‘h( Toa “E W-
: [ |

I
Sio—> P e
-4—<—— M, (X=2 ~5) “Cuivre” Di_élec!riqu_e Equivalent
SigNg——> el ——I9h=022um (SiN,etSi0)ou
W W Curer e - Interconnexion en Cuivre
M‘/kh:o'wum ,.
Contact “CO” : ! 7
Poly silicium | Partie Active
Couche d'Active :
Oxyde enterré e — '
Substrat : Substrat Silicium HR
Silicum “Si” HR :
@) (b)

Figure II-5: lllustration de la vue en coupe du BEQ. de la technologie CMOS 65nm SOI-HR (a) et
de sa représentation simplifiée (b) [lI-3]
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Plusieurs familles d’'inductances peuvent étre irdtég en technologie SOI. Les grandes
familles d’inductances sont les inductances diwgnétriques’, de ‘fortes valeurs’ et de
‘faibles surfaces’. Elles se présentent parfois dousie de spirales ou de rectangles. Les
inductances sont des composants qui occupent énmntale surface dans la conception de
circuits et aux fréguences millimétriques, ellesntsaemplacées par des lignes de
transmissions. De ce fait, nous avons fait le chaexne pas les utiliser, donc nous ne

décrirons pas ce composant dans la suite de cérehap

[1.1.2. La technologie BICMOS9MWSubstrat Standard I2cm)

La technologie bipolairest une technologie planaire qui permet une hatggration a

partir de transistors bipolaires. Les propriétés tansistors bipolaires conferent aux circuits
congus dans cette technologie plus de rapiditéoemparaison de la technologie CMOS 65

nm et des tensions plus élevées mais une consoomiutis forte.

La technologie BiCMOSutilise a la fois le procédé de fabrication d’usteucture

bipolaire et d’'une structure CMOS, permettant adesifabriquer sur un méme substrat des
transistors CMOS et des transistors bipolaires. labsemble ainsi les avantages de ces deux
technologies, en particulier elle permet de faleiques circuits rapides et de faibles
consommations.

Chez STMicroelectronics, la premiére technologie abég d'adresser le domaine
millimétrique est la technologie BICMOS9 avec demsistors bipolaires de type HBT SiGe
atteignant des fréquences de coupufigd,,,, de 150/150 GHz [lI-4].

Les composants actifs qu’offre |la technologie BICBBMW sont aux hombres de 3, il
s’agit des MOSFETs (de type N et P) 130 nm et degposants bipolaires (HBT SiGe de

type NPN et PNP). La Figure II-6 nous donne lep&tade fabrication des composants actifs
et une vue en coupe de la technologie BICMOS9MW traohles 3 composants actifs, une

capacité MIM et les différents niveaux d’intercootiens.
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CMOS only process flow Optional mm-wave steps
- N+ buried layer
- Epi layer deposition
- Shallow trench isolation - Deep trench isolation
‘ - N+ sinker implantation
- Well implantation . .
- Gate oxide formation : Blpolsalr;_rea Iopenlng
- Gate polysilicon deposition - SIC implant
poy T pos - Extrinsic base stack deposition
‘ . - Emitter window opening
- Gate patteming - SiGeC base epitaxy
- Extensions and source/drain implantation - Poly-emitter deposition
- Spike activation anneal - Emitter and base poly patteming
- Coballt salicidation
- PMD deposition & W contacts formation
- Damascene formation of 4-level Cu back-end
} 1 e b 2 WD= Brm  EHT= 500Ky SindlA=inlers OtagestT = 64D°
2 ste-thick eper-tin } - 2 x 3pm-thick copper lines
(a) (b)

Figure 11-6 : (a) Description de l'intégration descomposants HBT dans la technologie
BiCMOS9MW, (b) coupe en vue de la technologie intégnt les lignes d'interconnections, la
capacité MIM et les composants actifs (HBT et MOSFES) [lI-5]

Il faut noter de plus qu’un diélectrique est ragpentre le métal 6 (M6) et I'aluminium
(Alucap AP) pour permettre la réalisation de laazate MIM de densité 2 fF/um2.

La Figure 1I-7 présente une coupe transversale rdasistor Bipolaire HBT en
technologie BICMOS9MW.

(b)

Figure 1I-7 : Coupe transversale du transistor HBTen technologie BICMOS9MW][1I-6], (a) sans
les contacts et en (b) avec les contacts sur I'érreatr

Les performances en terme de fréquences de cou(fufdgax) et de facteur de bruit
minimum (Fqmin) des transistors bipolaires issus de la technel®CMOSOMW sont
représentées sur la Figure 1I-8. Des fréquencesodpure de l'ordre de 250 GHz sont

atteintes pour des facteurs de bruit minimum deli®de 3 dB en gamme millimétrique.
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250 0.12x0. ssum2

0.12x1.35um? CBEBC, Ag=0.12x4.85um?

<opr o0

0.12x2.85um? 35 L Vea=0V
0.12x4.85um? ’
200 0.12x9.85um? 1
5 sl
150 . g
o £ 25
gy ot
- 4

21 Vge=0.78V O

Vpe=0.82V O
Vge=0.86V A
E 15 L Vge=0.90V O

g V¢g=0V,CBEBC
0.01 0.1 1 10 100 0.1 1 10 100

Ic [mA] Frequency [GHz]
(a) (b)

Figure 11-8: (a) Fréquences de tansition de différentes structures bipolaires en faction du courant
collecteur, (b) facteur de bruit minimum en fonctian de la fréquence d'une structure a 1 doigt
d'emetteur sous différentes conditions de polarisain [II-5]

La technologie BICMOS9MW est dédiée aux applicaianillimétriques et est la
version améliorée de la technologie BICMOS9. Lespge de la technologie BICMOS9 a la
technologie BICMOS9MW a également permis d’épaidsis niveaux supérieurs de

métallisation rendant ainsi possible I'intégrata@composants passifs performants.

La Figure 1-9 nous montre I'évolution du BEOL enties deux technologies
(BICMOS9 et BICMOS9MW).

DIELECTRIQUE BEOL « BICMOS9MW » CONDUCTEUR
——

SiN,——> AR

<«— |Alucap “AP: Aluminium”

sio, ——* Sh=12um

«6SOWO!d » 1039

3 \ M,T (X=5-6) “Cuivre”
/ = h=3um
| i
_______ Vs .
i S E— t Diélectrique Equivalent
Sio; /ﬁ?’ M B 231 (SN, et Si0) ou
£ .':/ = h =0.96 pm Interconnexion en Cuivre
SipNg—/ >
e /@ﬂ ‘\ M, (X=2~3) “Cuivre”
W e 9 h=0.35um
M, “Cuivre”
1
+«——|9h=026pm | OO
ontact “CO” . q
— Partie Active
Poly silicium
— Couche d'Active
Substrat Massif TFf
Silicum *Si" Substrat Silicium
@ (b) (©

Figure 11-9: (a) Description de toutes les couchede métallisation et de diélectrique constituant le
BEOL de la technologie BICMOS9MW, (b & c) comparaisn de BEOL simplifié de la technologie
BiICMOS9 en (b) et de la technologie BICMOS9MW en {dlI-7]

Les niveaux de métallisations inférieurs (de M1 3)Mnt été conservés, en revanche
I'épaississement se fait a partir du métal (M4)pkts particulierement sur les 2 niveaux
supérieurs (M5T et M6T) épaissit a 3um.
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Tout comme la technologie CMOS 65 nm SOI-HR, la nedtbgie BICMOS9MW
dispose de composants passifs intégrés dans le BE©Otue les lignes de transmissions, les
inductances, les capacites MOM, les varactors @wdédgrés dans la partie active. A noter la
disponibilité d’'une capacité MIM en complément déeMOM. Les passifs utilisés dans la

conception des tuners seront détaillés dans legyphe I1.3.

Pour conclure sur la présentation des technologigisées pour la conception des
tuners d'impédances, nous faisons une breve comsparda I'échelle) des 2 BEOL, en
donnant les résistances carrées &€ des différents niveaux de métallisation et |a dairg
minimale et maximale des pistes métalliques. Catithése est montrée sur la Figure 11-10 et
récapitulée dans le Tableau II-1.

Les 6 Niveaux de Métallisation

7~ N

7 MiI M2 M3 M4 M5 M6
é/&é CMOS 65nm SOI-HR  OxES]
=

/@" BICMOS9MW
%/% CMOS9
im |-

h,=12.37 pm >
BIiCMOS9MW

Figure 11-10: Comparaison du BEOL des technologie€MOS 65nm SOI-HR (avec un empilement
total de 3.2 um) et du BICMOS9MW(avec un empilement total de 12.37 um) [lI-3] etlf7]

“Qx\\\\‘*i}

W | EE

A

Comparaison M1 M2 M3 M4 M5 M6 AP

R Mmin 0.16 0.20 0.20 0.44 0.60 0.60 1.00

qu WMAX 12.0 12.0 12.0 12.0 30.0 30.0 60.0
Q}CJ@ Rs (mQ/o) 75.0 60.0 60.0 22.0 6.00 6.00 33.0
Q& Mmin 0.09 0.10 0.10 0.10 0.10 0.20 3.00
O@é\);Q' WMAX 12.0 12.0 12.0 12.0 12.0 12.0 35.0
Cﬁ @O Rs (mQ/o) 175 134 135 110 41.0 24.0 24.0

Tableau II-1 : Récapitulatif des contraintes de dessins des 2 taadlogies sur les largeurs minimale
maximales et les résistances par carrés [II-3] etl{7]
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Trois grands points de comparaison entre la tecigI@BICMOSIMW et la
technologie CMOS 65 nm SOI-HR peuvent étre releués.premier point concerne la
résistivité du substrat qui est a I'avantage du-BRlavec une valeur de Xdkem contre 12
Q.cm, cet avantage permet une réduction signifieatigs pertes substrats et des couplages
substrats. Deuxiemement, le BEOL plus épais declantdogie BICMOS9MW (12.37 um)
avec un épaississement des niveaux supérieurs penméntégration de passifs performants.
Enfin les contraintes de dessins combinées au BEGL2déchnologies vont fortement
influer sur la maniére de dessiner nos structuregmnt particulierement importantes pour
I'électro-migration (largeur des pistes nécessapesr le passage d’'un courant minimum).
Toutes ces differences ainsi énumeérées nous peomettle concevoir nos tuners
d'impédances de maniere optimum dans chaque temfieoplen passant d’abord par la

définition d’un cahier de charge.
II.2. Cahier des charges du tuner

Dans le but de rendre possible notre étude, nous sommes fixés des criteres de
conception sur lesquels nous avons appuyé notigsanavant de commencer la conception
du tuner d'impédances intégrés dans les 2 techieslagilisées « BICMOS9MW et CMOS
65nm SOI-HR ». L'une des premiéeres questions, audie il fallait répondre, était de
connaitre le comportement bruyant des transistoidiés dans la gamme millimétrique (60 -
110 GHz) en termes d’'impédances optimales pourrlét et de cercles de stabilité. La
couverture d'impédances a synthétiser est relative cercles de stabilité et aux cercles de
facteur de bruit des transistors, c’est en effe§ deux types de cercles qui vont fixer les
régles dans la synthése des impédances. Afin deaserajouter du bruit additionnel au
transistor sous test dans l'application de la nu¢hdes impédances multiples, nous nous
devons de concevoir un tuner d'impédances quirgster passif dans la bande de fréquence
désirée. Nous souhaitons de plus que [larchitecduwe tuner soit compatible aux 2

technologies utilisées.

[1.2.1. Lieux des impédances optimales

L'objectif de cette analyse est de pouvoir ideatifies zones optimales de I'abaque de
Smith pour les transistors (MOSFETs et HBT) dans telbudévelopper sous ADS ® un outil
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permettant d’appliquer le principe de la méthods dapédances multiples en gamme
millimétrique (60-110 GHz) avec des impédances BerI Pour cela, nous avons regardé en
gamme millimétrique le compromis gain-bruit desnsiators, puis leurs comportements

bruyants sous différentes conditions de polarisatio

Ces études sont permises par I'utilisation de mesdde transistors compacts (BSIM4
pour les MOSFETs et HICUM pour le HBT) développés péguipe de modélisation et
utilisables sous ADS ®. Les résultats obtenus noersnettent d’identifier les parties de
'abaque de Smith considérées comme étant des astalgles pour I'extraction du facteur de
bruit minimum, puis de voir si dans les 2 cas (BIG&OBMW ou CMOS 65nm SOI-HR) les

zones de I'abaque de Smith requises sont les mémes.

I.2.1.a Le MOSFET (CMOS 65nm SOI)

Le compromis gain-bruit d’'un transistor dépend degdométrie et de sa polarisation.
Ce paragraphe nous permettra de comprendre comimenbne d’impédances utile est
déterminée dans le cas d’une structure MOSFET. Latibjétant dans un premier temps de
choisir la polarisation du transistor qui offre lbon compromis entre le gain du transistor et

son facteur de bruit.

Afin d’avoir une large vision sur le compromis gdiruit des transistors MOSFETS,
nous avons dans un premier temps regardé la caurlgain (MAG) et du facteur minimum
de bruit (NF,) simulé pour plusieurs géométries de transistorSABTs. La Figure II-11
nous permet a titre d’exemple d’avoir une idée aggécise du choix de la polarisation qui

offre le meilleur compromis pour deux géométriegrdasistors distinctes.

Ces 2 transistors MOSFETs ont une longueur de giéigOnm un développement total
«W; » de 40um et ont un double contact de grileaE2) (dimensions typiquement utilisées
en conception millimétrique) en revanche, ils @aspectivement un nombre de doigts de 15 et
de 60.
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Figure 11-11: MAG et NFmin en fonction de la polarisation \4s avec \bs @ 1.2V; (a) transistor
NMOSFETS W, / N; (40 / 15), (b) transistor NMOSFETS W/ N; (40 / 60) avec une longueur de

grille de 60 nm

Les 2 configurations de transistors présententaatefir de bruit minimum autour de la

~

polarisation de grille ¥s=0.6V, a cette polarisation les transistors MOSFEDsit s

pratiguement au maximum de leurs transconductaBges présentent du gain.

Nous prenons ensuite le soin de regarder la daldes transistors MOSFETs en

fonction de la polarisation de grille dans la plaige fréquence concernée, la Figure 11-12

illustre nos propos.
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Figure 11-12: Facteur de stabilité «k » en fonction de la polarisation s avec \ps @ 1.2V ; (a)
transistor nMOSFETs W, / Nf (40 / 15), (b) transistor nMOSFETSW, / Nf (40 / 60) avec une
longueur de grille de 60 nm

Il résulte de la Figure 1I-12 que les transistor©SFETs sont conditionnellement

stables en gamme millimétrique autour du point diansation. Cela implique qu’il y a une

zone de I'abaque de Smith qui sera a éviter.
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Afin de fixer le point de polarisation et de défitd zone d'impédance utile sur I'abaque
de Smith, nous décidons de faire une étude delsktésen fonction de la polarisation. Cette
étude de sensibilité consiste a faire varier del&%ension de polarisation choisie et de
regarder le comportement du coefficient de réflexaptimum. La Figure II-13 permet de
mieux comprendre cette étude de sensibilité et dé&tuire la zone de I'abaque utile.

Les transistors simulés ont tous les deux une kmgde grille de 60 nm avec 2 acces

de grilles et un développement total de 40 um sf@enent réparti sur 1 et 2 cellules.

Zones d'instabilités 60 GHz Zones d'instabilités _ 60 GHz
de 60 GHz @ 110 GHz // de 60 GHz @ 110 GHz -
— e A r—% -

- = =S,

p
de 60 @ 110 GHz

(b)

Figure 11-13: Sensibilité des impédances optimalest des cercles de stabilité en fonction deg¥pour
Vps @ 1.2V ; (a) transistor nMOSFETW, / N; /N, (40/60/1), (b) transistor nNMOSFETW, / N; /N,
(40/60/2) avec une longueur de grille de 60 nm

De toute cette étude, il ressort que les transIMOSFETs en gamme millimétrique
sont conditionnellement stables et leurs compontésnen bruit (voir coefficient optimal) sont
trés peu sensibles a la variation de la tensiogritle pour NF,in. La zone utile de I'abaque se

défini alors comme montré sur la Figure 11-13.

II.2.1.b Le Bipolaire HBT SiGe :C (BiCMOS9MW)

Pour des questions de simplifications nous utibsan STMicroelectronics une
nomenclature assez simple pour la dénominationrdesistors bipolaires, cette nomenclature
donne des informations sur le type de transistd?NNou PNP), sur le nombre de doigts
d’émetteur, sur la largeur et la longueur du daigimetteur. La nomenclature utilisée est

illustrée sur la Figure 11-14.
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Longueur d’émetteur (5.74 pm)

Figure 11-14 : La nomenclature des transistors bipéaires a STMicroelectronics

Nous avons regardé pour chaque transistor le camiprgain-bruit pour le choix de la
polarisation et une étude de la sensibilité a cpttlrisation. Dans tout ce qui suit, la
polarisation \&e est fixée a 1.2V. En ce qui concerne le choix dpderisation, la Figure
[I-15 (c) et la Figure 11-16 (c) présentent le caompis gain/bruit simulé de 2 transistors

bipolaires typiquement utilisés en gamme millingaig (60 ~ 110 GHz).
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Figure 11-15 : (a) Caractéristique statique d’un transistor HBT NN122A574 « courbe de Gummel ¢

du gain » (b) un zoom de la courbe de Gummel sur jslage de polarisation pour laquelle le
compromis Gain/Bruit est le meilleur et (c) la repésentation du MAG et du NF,, en fonction du
courant collecteur Ic pour une tension g @ 1.2V
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Figure 11-16 : (a) Caractéristique statique d’un transistor HBT NN122A982 « courbe de Gummel ¢
du gain » (b) un zoom de la courbe de Gummel sur lglage de polarisation pour laquelle le

compromis Gain/Bruit est le meilleur et (c) la repgsentation du MAG et du NF;, en fonction du
courant collecteur Ic pour une tension g @ 1.2V

Les facteurs de bruit minimum présentés sur lareigi+15 (c) et Figure 1I-16 (c)

atteignent leurs minimums autour d’'un courant @dder de Ic = 2mA, ce qui correspond a

une polarisation de basep~= 0.88V. Nous remarquerons €galement qu’autouedsomt de

polarisation les 2 transistors ont du gain, cepgésage un bon choix pour le compromis gain-

bruit.

L’étape suivante consiste a déterminer la zonéatbadue de Smith considérée comme

étant stable et utile pour la génération des impeea de source dans le but d’appliquer la
méthode des impédances multiples décrite dansaleited |. Pour rendre possible cette étude,

nous regardons dans un premier temps le factegtatdité «k » en fonction de la tension

Vge dans la plage de fréquence considérée. La Figplre présente la simulation des facteurs
de stabilité des deux bipolaires étudiés.
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Figure 11-17: Facteur de stabilité «k » en fonction de la polarisation g avec \ce @ 1.2V ; (a)
transistor bipolaire 1 doigt d’émetteur et Ac=0.27*5.74umz, (b) transistor bipolaire 1 doigt
d’émetteur et Az=0.27*9.82um?

Nous remarquons que le facteur de stabilité devseiperieur a l'unité a partir de

70GHz autour de 0.88V, ce qui sous-entend que ks dransistors bipolaires sont

conditionnellement stables entre 60 et 110 GHz.nkgrprétant la Figure 11-17, nous voyons

gue plus nous montons en fréquence et plus nous rapprochons de la stabilité, cette

interprétation nous informe sur le comportement cesles de stabilité en fonction de la

fréquence. En effet, plus la fréquence est élevaaust les cercles de stabilité sortent de

'abaque de Smith (60 GHz est donc le pire cas)

Pour s’assurer de ne pas faire une erreur d’agir@cisur la zone de I'abaque utile,

nous avons décidé tout comme dans le cas du t@nBOSFET de regarder la sensibilité de

Mopt €t du comportement bruyant des transistors bisaautour du point de polarisation

choisi. La Figure 1I-18 présente cette étude résusué I'abaque de Smith.

© 2011 Tous droits réservés.
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Figure 11-18: Sensibilité des impédances optimalest des cercles de stabilité vis-a-vis de la
polarisation de base e (de 0.8 4 0.96 V) avec M @ 1.2V ; (a) transistor bipolaire 1 doigt
d’émetteur et Ac=0.27*5.74um2, (b) transistor bipolaire 1 doigt d'éetteur et Az=0.27*9.82um?2

(@)
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Nous avons choisi comme polarisation un courantaflecteur entre 2mA et 15mA (~
entre 0.82V et 0.96V), puis nous avons regardd’abaque de Smith le comportement des
cercles de stabilité et des impédances optimaleodese. Nous remarguons que dans le cas
des transistors HBT la variation des impédancesnaitis de source est plus importante par

rapport aux transistors MOSFET.

I1.2.1.c Synthése des lieux d’impédances

Ce paragraphe nous permet de faire un bref bilatassynthése des impédances utiles
dans les 2 technologies (CMOS 65nm SOI HR et BiCHI@®). De toute cette étude qui
précede, il en résulte que le comportement brugasttransistors bipolaires est plus sensible
a la variation de la polarisation comparé aux isioss MOSFET. En effet pour mieux
illustrer nos propos la Figure [I-19 montre dansg@mme millimétrique les différents
coefficients de réflexion optimums des transistM®SFET et HBT en fonction de la
polarisation.

Le comportement bruyant des transistors bipolac@®paré a celui des transistors
MOSFETSs varie plus en fonction de la polarisation.cOnstate une variation quasi nulle sur
le transistor MOSFET (phase et module) en revanchevanation d’environ 30% pour leys

sur le transistor bipolaire.

TOS 1504
1 2 3 4 5 6 7 8 9 20406080 —m=—60 GHz
I e e 1| —e—70GHz
0.9 e 140 80 GHz
Bl W, /N;=40/60 ! 130 —v—90 GHz
0.8 1 100 GHz
A > 120 —<—110 GHz
0.7 © 1104
—o——0—_~0—9 ~
=06 g;}j’%‘-’fffi F 100 W, /' N;=40/60
Q o
@ 05 / %’ 90 f
] 4 % — A
2 04] TOS = f(|) Nl g % [
0.34 pour | rl 01 * 70 e e (— v
’ ! 60 NN122A574
0.2 v [ ———— ~®
[ zzacs [ = i

0.1-4 T T T T T T T T T T T T T T T
055 060 065 0.70 075 080 0.85 0.90 055 060 065 070 0.75 0.80 085 0.90

Contrdle en tension, V Contréle en tension, V

Figure 11-19: Sensibilité des impédances optimalesn fonction de la polarisation de base pt et de
grille V gs; (a) module des coefficients de réflexion optimauet la représentation du TOS en
fonction du coefficient de réflexion (b) phase desoefficients de réflexion optimaux
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Fort de cette comparaison vis-a-vis de la senwbdi la polarisation, les zones de

'abaque considérées comme étant stables dans lgesa2 technologies sont résumées sur la
Figure 11-20.

___ Zones d'instabilité des 2 technologies
“«----""""7° de 60 @ 110 GHz AR

°
=) [
== \ .

Ic=5.67TmA —e—

HBT: 122A574

»°
° °

°

°

°

Mol. 1o\ [}
°

[ ]

° o®

° ° ° e
®0e000° ®oe000®

(@) (b)

Figure 11-20: Sensibilité des impédances optimalest des cercles de stabilité vis-a-vis du courant
collecteur Ic et de la tension d(a) transistor bipolaire 1 doigt et A.=0.27*5.74um2 et transistor
MOSFET (40/60/1 cellule), (b) transistor MOSFET (4060/2 cellules)

Nous pouvons voir sur I'abague de Smith ci-dessusdmportement des différents
coefficients de réflexion (MOSFET et HBT) en fonctiale la polarisation. Les zones
d’intersection de I'abaque de Smith avec les cerdiestabilité sont les zones a éviter pour ne
pas faire osciller les transistors. Tout le restdalgaque (TOS~7) est cependant adressable
par le tuner intégré a développer.

Par soucis de synthése, sur les deux geométrigpiggbipolaires et a effet de champ
ont été illustrées dans cette étape de définitiorcahier des charges des tuners mais cette
étude s’est effectuée sur plusieurs géométries B& et MOSFET pour consolider les
spécifications des impédances nécessaires. Adigsemple nous énumeérons sur le Tableau

lI-2 les géométries de transistors bipolaires aé#is pour I'élaboration du cahier des charges
du tuner.
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Ag (um)
« aire de I'émetteur du transistor »

‘ Nombre de doigts ‘

Longueur du doigt d’émetteur
pour une largeur de doigt
d’émetteur standard de A=0.27um

5.74 pm A=(B.I4027) | A=2*B.740.27) | A=3%(5.74*0.27) | A.=4*(5.7440.27) | AL=5%(5.74+0.27)
14.92 ym A=(14.92°0.27) | Ag=2+(14.92°0.27) m

Tableau II-2 : Les transistors bipolaires étudiés dns la technologie BICMOS9MW

La Figure 1I-21 présente les cercles de stabiktésde pire cas (@ 60 GHz), les cercles
de bruit & 60 GHz espacés de 1 dB et les coeffide réflexion optimums en gamme
millimétrique (60-110 GHz) en fonction du courantlecteur.

Cercles de stabilité @ 60 GHz - Cercles de bruit @ 60 GHz
pour toutes les valeurs de Ic - Espacement de 1dB
A 1
1
/ 346A574
/ IN V
pr
N
Ic=6 @ 14 mA -SZ&(GO@llOGHz) Ic=6 @ 16 mA Ic=7 @ 20 mA
:|cfmin (mA)
— \ =le_wax (MA) —
485A574 122A982

Ic=7@ 24 mA

/127?1492
I
/ //

Ilc=9@ 32mA Ic=8 @ 23 mA Ic=8 @ 25 mA

Figure 11-21 : Les cercles de bruit, de stabilité 80 GHz et les impédances optimales des transisto
HBT dans la bande (60-110GHz) en fonction du courdrcollecteur, Vee=1.2 V

Un travail équivalent a été réalisé sur les MOSFHgArd'analyse de 6 géométries. Cette
étude nous a permis de définir les zones de I'abaguSmith stables pour la conception de
nos tuners d’impédances. Ces zones sont princigalesur la demi-partie supérieure de

'abaque et sont définies par I'intersection desles de stabilité avec I'abaque de Smith.
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En complément, nous sommes également capable dfidedés zones regroupant
plusieurs cercles de bruit constants avec au mbid8 entre chaque cercle, ce qui nous
permet d’éviter toute matrice singuliére dans llaggion de la méthode des impédances

multiples pour I'extraction des 4 paramétres detloes transistors HBT et MOSFET.
I1.3. Conception du tuner

Le paragraphe Il.2 nous a permis de définir lesegode l'abaque utiles pour la
conception de notre tuner d'impédances. La syntbdesees précédentes études dans le cas
des 2 technologies étudiées, nous a montré gudtes de I'abaque de Smith utiles se situent
entre une phase de 0 a 180 degré et pour un madlal® de 0 a 0.7 ; cette synthese
d'impédance définit ainsi notre cahier de chardésus pouvons en effet affirmer qu'il est
possible d'adresser les différentes impédancesmafgs (CMOS 65 nm SOI-HR et
BIiCMOS9MW) a l'aide d’une seule architecture degiud'impédance.

[1.3.1. Définition de lI'architecture

Dans le but de faire une conception assez simpfglieteste compacte, hous sommes
partis de I'identification des impédances nécessaiour définir 'architecture de notre tuner.
L’idée premiere est de pouvoir recouvrir la pagigérieure de 'abaque de Smith et dans un
second temps, de pouvoir pour une fréquence dodags la bande concernée, parcourir
assez largement les cercles de bruit de chaqusidtan(MOSFET et HBT). Nous sommes
alors partis d’'une faible valeur fixe de résistapoar implicitement fixer une forte valeur du
TOS qui sera a la limite de I'intersection avec descles de stabilité c'est-a-dire[4=0.7.
Puis il a fallu rendre cette résistance variablatgiser une capacité variable afin de définir
une région d'impédances synthétisable et enfinsatildes inductances pour rendre mobile
cette nouvelle zone d'impédances. La Figure II-B%ente le principe de notre tuner et son

architecture.
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Tl
— |
Vbias RB
Y Naais }
1FLF Vafactor IRFOUt

c:(Vbia.'s)

(b)

Figure 11-22: (a) lllustration de la mobilité de la constellation synthétisable, (b) I'architecture du
tuner d’'impédances pour les 2 technologies étudiées

Les 2 technologies utilisées offrent des composgaassifs qui permettent de répondre a
notre besoin de résistance variable, de capacii@bl®, d’inductances et de capacités de
découplages. En effet, les fonctions respectiveesistance variable et de capacité variable
sont assurées par l'utilisation de composant a Bdassemi-conducteurs tels que le MOSFET
froid (polarisation de drain flottante) et le vaa@acMOS en accumulation (N+Poly/Nwell).
Ces composants a base de semi-conducteurs soobrisidérés comme des composants
passifs, qui ne génerent pas de bruit autre quenihee du type bruit de grenaille gl #
Tamp. Dans tout ce qui suit, nous faisons donc I'higgse que la température de bruit de
notre tuner d'impédance est a la température an®@@8 it Tuner= Tamb)-

Les inductances sont synthétisées par des lignésugemission (coplanaire ou micro-

ruban) qui dépendent de la technologie utilisée.

[1.3.2. Les passifs RF

L’architecture du tuner d'impédance étant décniteys allons a présent analyser en
détail les différents elements 8 Cwias TL et les capacités de découplage illustrés sur |
Figure 11-22) qui rentrent dans la constitutionraigre tuner d'impédances.

I1.3.2.a Le transistor MOSFET Froid (résistance variable)

(1) Description

Le transistor MOSFET froid (polarisation de drairotthnte) permet par son

fonctionnement de réaliser une résistance varibl?]. La caractéristiqud , en fonction
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de V,¢ d’un transistor MOSFET présente 2 régimes de fonogment, le régime ohmique et

le régime de saturation. La Figure 1I-23 donnep®ssion dd , dans le régime ohmique.

Ly =4, 'Cox'_t'(VGS —Viy )'VDS

L

Figure 11-23 : Expression du courant de drain aveda représentation des paramétres géométriques

Cette expression du courant de drdig est fonction de 3 termes d'un parametre
technologique & =x,.C,,), d'une commande électriqueVf —V;,) et d'un paramétre
géométriqgue /W, ). Pour une faible tension de drain autour de lasitn de seuil

(CMOS"V,,, =03V" et HBT"V,,, = 0.2V"), nous pouvons approximer la courlpévips par

une ligne droite. Dans ces conditions, la relalin@aire implique que le canal de la source au

drain peut étre représenté par une résistancerknga peut étre approximée par :

1 Dl 1 L

e #n Copet (Vos =Viy ) a (Vos =Vau ) Wt Eq -3

=

Le transistor MOSFET peut alors fonctionner dansrégime ohmique profond comme

une résistance controlée par la ten§ibn—V;, ). La Figure 11-24 illustre cette résistance.

G

: Vo
;/ seTJLp > s-—li— D

(b)

Figure 11-24: (a) Représentation d’'un MOSFET dans en fonctionnement ohmique et (b) la
résistance équivalente contrdlée en tension
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(2) Modélisation

Il existe dans la littérature diverses manieresnadeléliser le transistor MOSFET dans
son fonctionnement a froid [1I-13], [lI-14], [lI-]5lorsque le transistor MOSFET est dans son
régime ohmique et que l'on considére que la soetck drain sont quasiment au méme
potentiel. En effet, le comportement en régime dyigae de faible amplitude peut étre
représenté par un circuit RC distribué (Cf. Figh25) dans le sens de la longueur du canal.

Une représentation approximative de ce circuitlesnée a la Figure 11-25.

wy

0 X0 L X

Figure 11-25: Modélisation du transistor MOSFET dans son fonctbnnement a froid (polarisation de
drain flottante)

Pour modéliser ce phénomene il faut associer eolgpe transversale du transistor
MOSFET « froid » un schéma électrique équivalerd. Rigure 1I-26 présente le schéma
simplifié du transistor MOSFET dans son fonctioneetra froid.

En partant du port d’entrée «grille » vers le poet sortie «le drain » le schéma

équivalent simplifié du MOSFET « froid » est lewant (Cf. Figure 1I-26) :

AR/2

Port 19—0!

— -1 -7
Cs = Im(Z,,-2,,)27.f

¢SUB, S

Figure 11-26: Le schéma équivalent du transistor MGBFET « froid ».
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(3) Mesure

Les technologies CMOS 65 nm SOI-HR et BICMOS9MW
L'obtention de la résistance variable s’est respentent effectuée dans la technologie
CMOS par l'utilisation d’'un transistor MOSFET dentpueur de grille total 0.12 pum, d’'un

développement total de 40 um avec 80 doigts pé&allédans la technologie BICMOS par
I'utilisation d’un transistor MOSFET de longueur giélle total 0.13 pum, d’'un développement
total de 20 um avec 20 doigts paralléles.

Nous représentons sur la Figure 11-27 les évolstida la résistance {R en fonction de

la polarisation et ceci pour les fréequences comepigre 60 et 110 GHz.

50+ 60-
- —=—60 GHz 2
40 5091 —e— 70 GHz
—=— 60 GHz . 80 GHz ..
—etochz | e 40 | —v—90GHz ,
304 80 GHz y = 100 GHz \
—v— 90 GHz /A N B e B
100GHz | / ¢ N I 30 £ e N
c 20 7 S | o —
o «
d / 20 oL
10 Y
. — 10 14
v/ —— V. ,~0.2V
TH™ Y-
o i:/.// /VTHN0.3V 0
- =T T T T T T T T T T T T 1
00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
Vgs, V Vgs, V
(a) (b)

Figure 11-27 : Caractéristique de la résistance diMOS froid en fonction de la polarisationentre 60
et 110 GHz ; (a) technologie CMOS 65 nm SOI-HR ebj la technologie BICMOS9MW

Ces résultats de mesures sont en accords avetikr das charges. Nous observons
respectivement en technologie CMOS et BICMOS um@tian de la résistance comprise
entre 10 - 48 autour de 3Q et une variation comprise 10 -@%utour de 4Q sur la plage

de fréquence concernée.

I1.3.2.b Le varactor (capacité variable)

(1) Description

Ce paragraphe décrit le fonctionnement d'une cébadriable en l'occurrence la
capacité MOSFET (Figure 11-28) disponible chez S@idelectronics. La fonction premiére

d’'une capacité variable est assurée par une jondiotype P/N ou par la capacité constituée

11-61

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010
Il - Le tuner intégré (Conception — Caractérisatjon

de I'empilement d’'une grille de polysilicium, d@Xyde de silicium (Sig) et du substrat de

silicium (capacité MOS).

Canal Oxyde Oxyde

Grille § Canal Grille
Drmn Source Dr: 'un / Sour ce

|||||||||||||

N+ - N+ \L N+ G + DSS
Pwell § r

Substrat

(@) (b)

Figure 11-28: (a) Coupe transversale d'un MOSFET, ) MOSFET vu comme une Varicap MOS

La disponibilité des deux transistors MOSFET deetyd et P et les différentes
combinaisons possibles nous permettent d’obtesijelex de varactors suivants [lI-16] :
» 4 varactors MOS : N+Poly/Nwell, N+Poly/Pwell, P+P®well et P+Poly/Nwell.

> Et 2 varactors diodes: N+/Pwell et P+/Nwell.

Plusieurs études ([II-16], [II-17] et [lI-18]) fonétat de la comparaison entre les
capacités de types MOSFET et diodes (pn), il esorégjue le tuning ratio « TR »des

varactors MOS est meilleur que celui des varactmdes.

Issue directement de la structure MOSFET, le varabtOS est le plus intéressant
grace a sa variation en fonction de la tensionrdie glus importante dans les technologies
ici concernées. La Figure 1I-28.b nous montre |@&mntes bornes de connexions du
varactors MOS pris en tant que dipGle. Nous avansonnexion de grille sur laquelle la
commande en tension s’effectue et la connexion [B@&in — Source — Substrat), la
différence de potentiel appliquée entre ces deuxnexions détermine la valeur de la
capacité.

De maniere a utiliser une structure dont la vaatest monotone en fonction de la

tension nous ne retenons que la capacité MOS aadation N+Poly/Nwell [lI-16].
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//////////////

v+t T T
N ++++ ++ 1 17
N\

Figure 11-29: Représentation de la capacité MOS suune coupe transversale d’'un transistor
MOSFET de type NPN

Comme Tlillustre la Figure 11-29, la capacité deskaucture MOSFET est décrite par la
mise en série de la capacité de I'oxyd®, avec la capacité du semi-conductely; . La
capacité du semi-conducteur est elle-méme l'asBogiad’'une mise en parallele de la
capacité de deplétiotC,,, et la capacité de surfat@,

Sur la Figure 11-30 est représentée la caractgustiC-V du varactor MOS a

accumulation dans la technologie BICMOS9MW.

210 ~|Cmax Varactor MOS a accumulation
o Kl En technologie BICMOS9MW @ 80 GHz
/
/
. 150 ! Wfp =8.6 um
5 ° Nbfp = 5
120 :/ _'. Lfp =0.35 um
pd \Nbcell =2
90 502
“““,aﬂi' -C i e
60 T : - : : Y TR:2.4:1
-2 -1 0 1 2
Vbias, V

Figure 11-30 : la caractéristique C-V du varactor MOS a accumulation

(2) Modélisation

La capacité MOS (N+Poly/Nwell) posséde deux acBest(l et 2) et une prise substrat
(SUB) en technologie bulk (il N’y a pas de prisédosttat en technologie SOI). Elle est
caractérisée par 3 principaux parameétres géomeésiaqui sont le nombre de doigts de
polysilicium (Nbfg), la largeur des doigts de paliggum (Wfp) et la longueur de ces doigts
de polysilicium (Lfp). La Figure 1I-31 nous monti@ coupe transversale et la vue de dessus

d’un varactor MOS N+Poly/Nwell.
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Port 1
Port 2 Grille polysilicium dopée N+
Soucre/Drain : implant N+

Port 2 Port 1
Soucre/Drain : implant N+ Grille polysilicium dopée N+
1 suB

Prise Substrat

PWELL | Tranchée disolation ““Tranchée disolation NWELL

NWELL
— ——

PSUB

OXYDE ENTERREE

SUBSTRAT HR

(@ G ©

Figure II-31 : Coupe transversale d’un varactor N+Rly/Nwell. En (a) sur un substrat bulk (cas du
BICMOS9MW), en (b) une vue de dessus et en (c) ssmbstrat SOI-HR

Afin de modeéliser ce comportement de notre varadl@S a accumulation, nous

associons un schéma électrique a la coupe tradegnesenté sur la Figure [1-32.

Patl La 2 Pom2 Port 1 R GO Port 2
o g .__- I I *
105 ..
Diode] * Diode, m i ’
Faw
Fam l joa—
¢ ; SUB
(a) (b)

Figure 11-32: (a) Schéma équivalent de la varicap DS, (b) schéma équivalent simplifié

Le passage de la Figure 11-32 - (a) a la Figur@2ll- (b) se fait comme suit : la capacité

sérieC_(f) tient compte des éléments parasites et reprélEntapacité, . et C,, ... La
résistanceR, représente 'association d®,,., (résistance non linéaire du caisson Nwell), de
R,y (résistance du polysilicium et de métallisationjle R, ;. (résistance de meétallisation
pour connecter les doigts P+). Le réseau subsitanedélisé pacC,, et R, et représente

les résistanceR, ;, R, et les deux jonctions diodes.

L’extraction des parametres électriques du schéquavaent simplifié de la varicap

MOSFET a accumulation se fait en utilisant les équa décrites sur la Figure I-33.
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Port 1 RO GO Port 2
.-HJ_ . =
_ e I T
Rs—Re(Zn le) s Caan Sub Im(le).ZlT.f

LT
Cs= E Ry "o meoae o » Ry, =ReZ,,)

Im(z,,-Z,,)27.f

Figure 11-33: Equations régissant les différents peamétres de la varicap MOS

La modélisation des varactors MOS a accumulati@ngrégalement en compte les
inductances parasites qui entrainent une résonnanqeermet de fixer la fréquence de
fonctionnement. En effet, dans le cadre de la quimme de notre tuner, il faut nous assurer de
ne pas choisir un varactor MOS a accumulation thofféquence de coupure est inférieure a

la fréquence de fonctionnement maximum (110 GHZuder.

(3) Mesure

Avant de se consacrer a la mesure des varcatdisesitdans la conception de notre
tuner, nous tenons a dire qu'une étude des paresnéf@ométriques des varactors est
nécessaire pour nous orienter sur le choix de ¢tangé&ie a utiliser. La Figure 11-34 nous
donne une idée sur le processus a suivre pour @ir optimum de varactor. Cette figure est

illustrée dans la technologie BICMOS9MW, elle egalément valable pour la technologie

CMOS 65 nm SOI-HR.

500 - 500~ 500 -
——p1 —%—D3 —*%—D3
D2 4[ D2 D2
—*—D3 T —+—D1 —+—p1
400 400 400
+
1
300 ¥ 300 300
[ % [ [
Y 200 (a) ¥ Y 200 (b) Y 200 (C)
100’W 100 ——— 1OO’W
[ A=A A AR A =58 X0
0 T - : 0 - : ; 0 - : :
1 10 100 1 10 100 1 10 100
Freq, GHz Freq, GHz Freq, GHz
Lfp(um) | Wip(um) | Nbfp | Ncell Lfp(um) | Wip(um) | Nbfp | Ncell Lfp(um) | Wfp(um) | Nbfp [ Ncell
D1 0.13 15 40 1 D1 0.13 6 10 1 D1 0.52 15 10 1
D2 0.13 15 20 2 D2 0.13 8 10 2 D2 0.26 15 10 2
D3 0.13 15 10 4 D3 0.13 1.5 10 4 D3 0.13 15 10 4

Figure 11-34: Influence du layout sur la valeur dela capacité (polarisation @ 2.5V) des varactors
dans la technologie BICMOS9MW [II-19], (a) variation du nombre de doigts, (b) variation de la
largueur et (c) variation de la longueur de grille

Sur la Figure 11-34 le produit géométrique (Lfp*Whtbfp*Ncell) des varactors D1, D2

et D3 est identique suivant les cas (a), (b) etl(e)cas (a) permet de mettre en évidence
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linfluence des inductances parasites, en effetnsiéé varactor auras de cellule, plus vite
nous observerons sa fréquence de coupures qui @olm&équence d’utilisation maximale
du varactor. Les cas (b) et (c) mettent en évidémfuence des capacités parasites, plus le
varactor sera large (fort Wfp) ou plus il sera I¢fagt Lfp), plus la valeur de la capacité sera
faible.

La Figure 11-35 et la Figure 11-36 présentent respeement les résultats de mesure des
capacités des varctors MOS a accumulation darslaologie CMOS 65nm SOI-HR et dasn
la technologie BICMOS9MW.

1104
1001 | =T LoV 90
ooy 5 C,..x= 75 fF
901 —~v—o5vV v .
80 LoV LA 70 —
,vv'/
70 A R AR A -
[ L 60 =
o 80 o
50 50
40 o000 0 40
30 .”H*F""”"'”""""f‘"’::.:::..-.. e .
Sabblinalia 1=C.=30fF
min—
20 T T T T T T T T T T min T T T T
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 -1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0
Freq, GHz Vbias, V

(a) (b)

Figure 11-35 : Caractérisation de la capacité du arctor MOS a accumulation (N+Poly/Nwell) en
technologie CMOS 65nm SOI-HR tox=5nm (Lfp=0.35 pm p=3 um Nfbp=5). (a) en fonction de I
fréquence et (b) en fonction de la tension d’alimeation a la fréquence de 60 GHz.

180-
200+ =
Crmax= 170 fF
180 frvwwars it ireress Y 160 Y
AAAdAA Yy y" j‘
TV Woret o
160 %v ’;’{,Q 140 .
il
1404 | —m—-10v | AstATEACLNAL b A
w —e— 05V w120
b 0.0V -
O 1204+ v—os5v ©
1oV 100
1004,
90% 0000000000040 - Py *’6%.\".‘. 80
80 Yeuums . —
T T —— L o -
- m C...= 70 fF
60 T T T T T 60 T T T T T
0 20 40 60 80 100 -1.0 0.5 0.0 05 1.0
Freq, GHz Vbias, V
(a) (b)

Figure 11-36 : Caractérisation de la capacité du arctor MOS a accumulation (N+Poly/Nwell) en
technologie BICMOS9MW tox=5nm (Lfp=0.35 pm Wfp=8.6 um Nfbp=5). (a) en foction de la
fréquence et (b) en fonction de la tension d’alimeation a la fréquence de 60 GHz

Le choix des géométries de varactors MOS utilisgsdes deux technologies pour la
conception de nos tuners c’est avant tout établiestait que ces varctors devraient présenter
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des fréquences de coupures au-dela de la frequentmmctionnement maximale (110 GHz).
Ces résultats restent toutefois en accord avee wattier des charges, avec des capacités de
I'ordre de 50fF +/- 20fF en technologie CMOS et’dedre de 120fF +/- 40fF en technologie
BIiCMOS.

I1.3.2.c Les capacités MIM et MOM (description et modélisation)

Les capacités MOML1 fF/umz2) (Métal — Oxyde (SiKp— Métal) sont disponibles dans la
technologie CMOS 65nm SOI-HR. Il existe plusieumpdiogies de capacit¢é MOM
répertoriees dans la littérature [lI-20]-[lI-25],n opeut citer entre autre les capacités
interdigitées classiques, les capacités de Wovdesequasi-fractales. Il n'y a pas de pertes
substrat avec l'utilisation du SOI-HR, ce qui petruae utilisation totale de I'empilement
métallique sans utiliser de plan de masse au nideasilicium. La Figure 11-37 illustre la

coupe transversale d’'une capacité MOM dans la tdogie CMOS 65 nm SOI-HR.

. Racc C L Racc
Port 2 Portlo—MW—¢— || "™ o MW o Port 2

Cpe=— = Cme

Csor T

(b)

Figure 11-37: (a) Vue 3D de la capacité MOM, (b) eka représentation électrique [II-26]

Dans le cadre de cette thése, nous avons utiligectvement la capacité MOM pour
les circuits de polarisations et le découplage ¢katschnologie CMOS 65nm SOI-HR.

Les capacités MIM2 fF/um?) (Métal — Isolant — Métal) sont dispdegdans le kit de

conception dédié a la technologie BICMOS9MW. Cettpacité de densité 2 fois plus grande
gue les capacités MOM est le plus souvent utild#es les circuits de polarisation et sert a
découpler le signal RF du signal DC. Comme le neotarFigure 11-38 la capacité MIM est
principalement formée par I'empilement de 2 életdo plates séparées par un matériau
diélectrique (Nitride SkN4, €, = 725). Cet empilement est réalisé entre le métal MGA&Y,

son schéma électrique prend en compte les contmtsuparasitesLg et Rs) des niveaux de

métallisation. L’extraction des éléments du schéleatrique est basée sur un modele en T.
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ALUCAP LS1 RS1
PLUSo— M\ A
\ us C.L Rs2 Ls2
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[HKTOPMIM C
VIA 6= ox T
|_BOTMIM | PADOPEN ;
CuMETAL6T D Reus
VIAST ]
IDSUB Bulk
(a) (b)

Figure 11-38: (a) Représentation d'une capacité MIMintégrée sur un substrat massif (b) son
schéma électrique associé [II-26]

Cette capacité MIM a été utilisée pour les capaaite polarisation et de découplage
dans les tuners en BICMOS9MW. Une caractérisatibrsi ces capacités MIM et MOM n’a

pas été menée spécifiguement car ces capacitéscontilisées en DC.

I1.3.2.d Les lignes de propagation (coplanaire et micro-ruban)

(1) Description

Deux types de ligne de propagation sont utiliséssd#tre étude, il s’agit de la ligne

micro-ruban et de la ligne coplanaire.

Technologie BICMOS9MW
La ligne de propagation micro ruban (Cf. Figur&9lr se compose de 2 métallisations

(le ruban supérieur transporte le signal « de kudW\, ", d’épaisseur't, "et de longueur
"L" » et la métallisation inférieure constitue le plde masse «de largeuiw, ét

d’épaisseuf't,, '») séparés par un substrat semi-isolant.

—— Champ électrique E
-—— GChamp magnétique A

|
! !
L /,sr, tan & ) _ e T T=- .
4 ! i \u LN N \'\.
—> [ ."}-\"_ F, =f= _ = - =T - - e -'.
W, h = /

\ A
e
J

J T - \ |
R e e M=) \ 1

aef \ -
| | |

[ T T A S i T
< w VA S S ST S AT SSSSS, /////////////////:/]
[

(a) (b)

Figure 11-39 : (a) La ligne de propagation micro-ruban et (b) ses champs magnétique et électrique
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Ces lignes sont les plus appropriées pour une ¢obofie disposant d'un substrat
massif. Tout simplement parce que l'utilisation digeaux de métallisation inférieurs va
écranter le substrat de faible résistivité. Ladigle transmission micro-ruban en technologie
BiCMOS9MW utilise les métaux supérieurs (M6T ettauche d’AP ; Cf. Figure 11-9) et est
protégée verticalement du substrat par un écrarstiteéd des 2 premiers niveaux de
métallisation (M1 et M2) sous la forme d’'une griéla raison des contraintes de CMP. Son

impédance caractéristiqué. varie de 3 a 72 pour une largeur de ligne comprise entre

20pum et 4.4um, pour une hauteur du diélectriquavatpnt (¢, = 422) de 8.36 um. La
mesure jusque 100GHz des parametres S de la ligmpétlance caractéristigue G0a
permis de mettre en évidence ses performancesyanbméspectivement une atténuation (
de 0.4, 0.5 et 0.58dB/mm aux fréquences de 40t §0@Hz. On peut en plus noter que la
constante de phasp)(de cette ligne reste linéaire jusque 110GHz endele de propagation
est donc peu dispersif jusque 110 GHz (mode quadiT

La Figure 11-40 résume toute la description faiéela ligne de transmission micro-ruban
dans la technologie BICMOS9MW.

— 1004
90
80 Vi
70 t /
60 =
a 50+ /
ﬁ /
8.3um = 40 J/
limitation 304 —x—Ws"4.40 ym "
of coupling 20] —+—Ws"830um"
M1+M2 Ws"12.2 ym " \pfé
shield 104 —e—Ws"16.1 um "
|—— .} == 0_ WS”20,0 “m "
== == T T T
20 40 60 80 100
Substrate
Freq, GHz
(a) (b)

Figure 11-40: (a) Coupe transversale de la ligne naro-ruban, (b) Variation de l'impédance
caractéristique pour une largueur de ligne allande 4.4 pum a 20 ym

Technologie CMOS 65 nm SOI-HR

La ligne de propagation coplanaire (Cf. Figure 1}-4se compose de 3 rubans

métalliques (le ruban central transporte le sighdés 2 rubans latéraux constituent le plan de

masse) déposés sur un substrat semi-isolant.
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— Champ électrique &
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Figure 11-41 : (a) La ligne de propagation coplanaie et (b) ses champs magnétiques et électriques

La géométrie et la symétrie permettent a la ligagupagation de supporter 2 modes
de propagation fondamentaux sans fréquence de wUypt27]-[II-28]. Un mode impair
guasi-TEM, encore appelé mode coplanaire [lI-28]nmde de propagation est souhaité avec
pour particularité des plans de masse equipotsrgielin mode pair quasi-TE, appelé mode
fente qui est a éviter car il est fortement disipdis30], ce mode peut étre excité par la
présence de discontinuités.

Ces lignes sont les plus appropriées pour une tdofie disposant d'un substrat
hautement résistif (SOI-HR). Gianesello [lI-31] amiré dans ses travaux de thése I'intérét de
la technologie SOI-HR par rapport a une technoldgik. Pour ce faire, il a mesuré
respectivement a 100 GHz des pertes de 1dB/mmabmdingie SOl HR et des pertes de
4dB/mm en technologie bulk pour une structure idget (Cf. Figure 11-42).

L b Empilement de tous
5 | —-0--InP l—"  les métaux
] [ A i - - SOl P
E —o—Bulk —MD_D_D’D/DJ/
[an]
] ] =3
) P c
[ | | ] 8 2
Partie Partie E 1 Dp A -
. . B @
Active Active 2.5 A;g;gg&éﬁ & O~o—o—<?‘"o
Substrat Substrat 0 20 40 60 80 100
Standard Silicium HR Freq. (GHz)
(a) (b) (©)

Figure 11-42: Comparaison du BEOL bulk (a) et du BEOL SOI-HR (b) en technologie CMOS 65
nm au travers d’une mesure de ligne coplanaire (¢)I-31]

On remarquera également que I'empilement de tausileeaux de métallisation permet
d’avoir un métal plein équivalent de 4.4 um (Cfgue II-5), permettant fortement de

bénéficier des performances du SOI-HR pour I'irdéign de dispositifs passifs performants.

[1-70

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010

Il - Le tuner intégré (Conception — Caractérisation

© 2011 Tous droits réservés.

(2) Modélisation

La modélisation d’'une ligne de propagation va @it toujours dans son mode TEM
ou quasi-TEM ; sous ces différentes conditionsligae de propagation s’apparente a une
succession de petits réseaux (longueur proche de «dz~0 ») mis en cascade comme

illustré sur la Figure 11-43.

. - zwvd,) }
zd, *de ]zc} | 2d, +[Z|(vYd,)]
> Vs — Z;
- Zc -
Z”_Z'dz+1+zc.v.dz V., |z.zY(d,)+2Z.+2d,
1 Z
~7d, +Z.(1-Z.Yd,) =———=1-—d,
1+5d, %
Z.
Zin:ZC+dZ(Z_Y'Z§) d | = yA
Ianngueueslinfinité5|inaIe:>(dZ =0) eplusz. = Y
et dot Vet =(1- /7Y d, )= Yot Vo - Zy
_ _ Vin dZ
=Zc etz —\ﬁ quiestuneéquatiodifférentlledontiasolutiorest
V(2)=V, e * *avecy=VZY =a+ B

Figure 11-43: Modélisation d'une ligne de transmisfon et obtention de I'impédance caractéristique
et de la constante de propagation [11-32]

La ligne de propagation est entierement caractpsé la connaissance de 3 parametres
(Zc [Q] son impédance caractéristique et= a[Np/ m]+ j.,B[rad/ m] sa constante de
propagation, o est la constante d’atténuationfela constante de phase). La détermination
de Z. et de y est basee sur le formalisme des équations dectféfeagnétisme de
MAXWELL et des équations de KIRCKKOFF [lI-32] queus ne démontrerons pas ici. Les

éguations de gauche sur la Figure [I-43 présemtenhaniére simplifiée la détermination de

limpédance caractéristique lorsque la ligne iréaimale est chargée par son impédance
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caractéristique ; et les équations de droite stidare 11-43 présentent la détermination de la

constante de propagation. Dans ces équattonfR+ jLw etY =G+ jCa avec:
> R[Q/m] : modélise les pertes métalliques [11-33]
> L[H /m] : modélise I'énergie magnétique stockée
» C[F/m| : modélise I'énergie électrique stockée
> G[S/ m] : modélise les pertes diélectriques.
Les équations d’Eisenstadt [II-34] permettent d'aixé ces parameétres par la mesure

des paramétres [S] de la ligne.

Technologie BICMOS9MW :
La modélisation des lignes de propagation chez 8iiddlectronics, se fait en suivant le

formalisme de la ligne distribuédr{ CG), les équations utilisées [II-35] sont celles déer

sur la Figure 11-44 :

(o 2
s W,
’ Folpn BN LM% | ouiees
21 \w,) 32 h h

Ul =4 o 4
Ho | Tou 110l 2 zexd —P 4094 pour%>2
2m\ 2h 2h h

W,
avec W = Ws+t—s.ln 2hy pour— > 0159
P h tg h

C[F/m] = £,€, [%J +2 &, 21 ts

2 2h
In[1+2'h+ %[Z'hﬁjj
D tS tS tS

GlS/mJ =2mnf.C. tan(é')

m™m s s"s *~skin

_ e N S DR 1 _ 1
IiQ/m]_Rground"' F%C"'Ril: aVEB{RJround_ O'm.VV t ' RDC o Wt ' R—iF O_S.(\NS_‘_Z,[S)J ’5Skln \//JO.O'SZU.f

Figure 11-44: Formule de la modélisation de la lige de transmission micro ruban [II-35]

Technologie CMOS 65 nm SOI-HR :
En ce qui concerne la modélisation de la ligne axogie (décrite plus haut), elle est
basée sur le méme principe de réseau distriRI&EG) (Cf. Figure 11-44). Les équations de

la résistance et de la conductance restent les mph86] que dans la ligne micro-ruban et la
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détermination de la capacité et de l'inductancéosea partir de fonctions elliptiques [l1-37]

et de transformations conformes [I1-38].

Cependant 3 caractéristiques importantes sont adpre en compte dans le

dimensionnement de la ligne coplanaire [lI-39].slhgit de la distance d’inter-masse

"d =W, +2G)", du rapport")(:(WS/dMAx)' et de I'épaisseur de métallisation de la ligne

signal "t "

La Figure II-45 montre I'évolution de la distancénter-masse en fonction de la

fréquence ainsi que I'impact de I'empilement dasaux de métallisation sur I'atténuation et

sur 'impédance caractéristique de la ligne.
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Figure 11-45 : (a) Distance d'inter-masse maximum pur une fréquence de travail de 110GHz, en
(b) influence de la distance d'inter-masse sur lgsertes et en (C) influence de la distance d'inter-

masse sur les pertes

En effet, afin d’éviter la propagation de modeseésitables, la distance d’inter-masse

doit rester faible par rapport a la longueur d’omgedée dans le dielectriquel

[N-36].

Cette distance est fortement liée au diélectriqilesé ("£,") et a la fréquence d'utilisation

(Cf. Eq 11-4).

d<fo=___ ¢

=d

A c
10

10.f /6,0

=70um

MAX|110GHz;¢, =117

07973um@110GHz

Eq Il-4

Dans notre cas le substrat utilisé est le silic{tlm =11.7") et les lignes doivent avoir

un comportement quasi-TEM en bande W (jusque 11@)Gt¢é qui nous donne une distance

d’inter-masse maximalel,,,, = 70unt'.
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Aprés avoir fixé la distance d’'inter-masse, il féuer le rapport")(=(Ws/dMAX )' qui

nous donne les dimensions de la ligne coplanaive laguelle I'atténuation est la plus faible.
Nous remarguerons que sur un substrat SOI, mieulkaxair une épaisseur de métallisation
plus importante pour bénéficier pleinement du sabdtiR et avoir des lignes performantes

(faible atténuation, etc ...) [1I-39].

(3) Mesure

La ligne micro ruban en BICMOS9MMWttilise les 2 niveaux de métallisation inférieurs

du BEOL pour son plan de masse et le niveau dellméteon supérieur (M6 et AP) pour la

ligne qui transporte le signal. La Figure 1l-46 g@@te sa caractérisation.

100+
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0 r____.__ - £,
T
-20 4 =2
@
w
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0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Freq, GHz Freq, GHz
(a) (b)

Figure 11-46: (a) Impédance caractéristique, (b) lecoefficient d'atténuation mesuré, simulé et la
constante de phase mesurée d’'une ligne de transnig@s micro ruban de 600um

La ligne coplanaire en CMOS 65 nm SOI-HRIles dimensions suivantes pour un
fonctionnement quasi-TEM en bande W [75-110 GHdE«0 pm, W=26um et G=22um ».
Etant donné que les régles de dessin (Cf. Il.3.decla technologie CMOS 65 nm SOI-HR ne

nous permettent pas d’avoir un métal de plus deridie large, nous avons segmenté la ligne
signal (Ws=26um) en 3 lignes paralléles espacées de 1.5unkidwae 11-47 présente les
résultats de la mesure de cette ligne de propagatilisant tous les niveaux de métallisation

empilés.
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Figure 11-47: (a) Impédance caractéristique (b) cofficient d'atténuation et constante de phase
mesurée d’une ligne de transmission coplanaire d&®6um

o

Les performances des deux types de lignes (micbarruet coplanaire) ont des
performances similaires. Nous observons respecéméma la fréquence de 110 GHz en
CMOS et en BICMOS une atténuation de I'ordre delB/ihm et de 0.6dB/mm.

[1.3.3. Réalisation du tuner (CMOS 65nm SOI-HR & BICMOS9MW)

Le but du tuner est de synthétiser des impédanaehes des impédances optimales
des transistors sous test, nous pouvons voir ¢eragsintégré (tuner + transistor) de mesure
comme un amplificateur (faible bruit) variable. Gesers d’'impédances nous permettront de

valider le modéle millimétrique des transistorsspuécisément en bande W.

Les paragraphes suivants présentent la concepgomotie tuner intégré dans la
technologie CMOS 65 nm SOI HR pour adresser la reede bruit des transistors a effet de
champ (MOSFET) et dans la technologie BICMOS9MWrparesser la mesure de bruit des
transistors bipolaires (HBT SiGe) de STMicroelesics.

La technologie CMOS 65 nm SOI HR
Pour concevoir notre tuner, nous avons basé noige é&ur un transistor MOSFET de

longueur de grille 60 nm avec un développement| tdea 40 um. Les conditions de

polarisation du transistor MOSFET définies ci-des¢Gf. 11.2.1.a ) nous ont permis de
localiser les impédances optimales de source ptaanate définir une zone utile de I'abaque
de Smith. La polarisation est fixée gd& 0.72 V (au maximum du gain) epy=1.2 V.
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Les valeurs des composants passifs décrits aurpalreg11.3.2 et utilisés dans le tuner
CMOS 65 nm SOI-HR sont résumées dans le tableaardui

Composants Géométries Polarisation Valeur @ 80 GHz
MOS-froid W;/L=40/0.12 [um] (0) & (1) V [5 points] 27Q@0.5V
N; =80
Varactor Wi, /'L, =3/70.35 [um] De(-l)a()) Vv 65fF@O0V
Ny, =5 5 points TR=24
Ligne de Transmission Wg =26 pm ZC=650Q
Coplanaire G=22pm - o= 0.45 dB/mm
B = 3600 rad/mm

Tableau II-3 : Les composants nécessaires pour lamception du tuner dimpédances dans la
technologie CMOS 65 nm SOI-HR

La Figure 11-48 présente le schéma du tuner emt@ogie CMOS 65nm SOI HR. Les

lignes de transmission utilisées sont des ligngdaoaires et leur dimensionnement a été

discuté ci-dessus (Cf. 11.3.2.d ). La variationlaeésistance du MOSFET-froid s’effectue par

la commande en tension directement appliquée paeéede polarisation du banc et associés

aux sondes RF, le premier té de polarisation ietsgrt a la commande en tension du varactor

MOS a accumulation et le deuxieme permet de pelaléstransistor sous test. Un jeu de 5

hY

points de polarisation sur le MOSFET-froid et sarvaractor a accumulation permet la

synthese de 25 impédances par point de fréequehddisiation de la ligne de transmission en

sortie du 2™ té de polarisation permet de faire tourner la taltation ainsi présentée au

transistor (Cf. Figure 11-22).

© 2011 Tous droits réservés.
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Figure 11-48: Schéma équivalent du tuner dans la tehnologie CMOS 65 nm SOI HR

11-76

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010

Il - Le tuner intégré (Conception — Caractérisatjon

La Figure 11-49 présente les blocs principaux cetudans la technologie CMOS 65 nm

SOI-HR, en I'occurrence le té de polarisation inegle MOSFET froid et learactor.
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Figure 11-49: (a) Photo de la réalisation du tunerdans la technologie CMOS 65 nm SOI-HR, (b)
zoom sur la partie principale du tuner d'impédances

La présence de ponts a air sur le schéma équivpiniet de prendre en compte la

discontinuité a la jonction des tés de polarisatadnd’éviter toute propagation de mode

indésirable (mode fente). Ces ponts a air permetterrelier les masses entre elles, rendant

les plans de masses équipotentiels.

La technologie BICMOS9MW

Les valeurs des composants passifs décrits aurpptegll.3.2 et utilisés dans le tuner
CMOS 65 nm SOI-HR sont résumées dans le tablesargui

Composants Géomeétries Polarisation Valeur @ 80 GHz
MOS-froid W;/L=20/0.13 [um] De (0) a (1) V [5 points] 400Q0@05V
N; =20
Varactor Wy, / Ly, = 8.6/0.35 [um] De (-1) a (1) V [5 points] 140fF@OV
Ny, =5 TR=2.4
Ligne de Transmission ZC=49Q
Micreo-ruban Wg=115um - a=0.50 dB/mm
B = 3400 rad/mm

© 2011 Tous droits réservés.

Tableau II-4 : Les composants nécessaires pour lamception du tuner dimpédances dans la

technologie BICMOS9MW
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Le principe de conception du tuner reste le méme |gotechnologie BICMOS9MW, la

seule différence est le BEOL d’ou l'utilisation diégnes de transmission micro-ruban. La

Figure 11-50 illustre le schéma équivalent du tuner
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Figure 11-50: Schéma équivalent du tuner dans la tehnologie BICMOS9MW

La Figure II-51 présente la réalisation de ce tud&émpédances, ainsi que le

comportement des tés de polarisation interne.
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Figure 11-51: (a) Photo de la réalisation du tunerd’impédances dans la technologie BICMOS9MW,
(b) zoom du té de polarisation, (c) simulation dué de polarisation
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II.4. Performances des tuners

La caractérisation des tuners s’est effectuée eanpEres S sur un banc de mesure

conventionnel disponible a STMicroelectronics.

11.4.1. La technologie CMOS 65nm SOl

Dans la conception du tuner nous avons utiliséngueurs de lignes différentes pour
synthétiser des inductances variables. La Figw®2llet la Figure [I-53 présentent les

coefficients de réflexion mesurés en gamme millirgge en sortie du tuner.

oTL 2060 um
ATL :: 145 pm
TL :: 350 um

<
<

Cercle de stabilité

L4 ?
o °° o @90GHz
W o ov‘\
w/J I Iopt @90GHz
o g% | W,/L=40/0.06 [um]

v % Vgs/Vds=0.72 / 1.1V

v o °
w Vc°° °°
v °°°
TFe L3 oTL - 060 um
ATL :: 145 pm
\-/ 90GHZ oTL :: 350 um

Figure 11-53: Coefficients de réflexion (90-100 GHyen sortie du tuner en technologie CMOS

Nous observons une bonne couverture d'impédancéaliEue de Smith et une large
couverture fréquentielle. La Figure 11-53 présean@0GHz le coefficient de réflexion optimal

du transistor a caractériser, son cercle de d&akel les impédances mesurées. Ce graphe
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montre que notre systeme est stable (impédanceslaaone stable de I'abaque). La Figure
[I-54 présente en revanche la conséquence directerts coefficients de réflexion (S21~-
20dB) qui est d0 au transistor MOSFET-froid. Afimugmenter la transmissio&;, une

solution d’amélioration est a envisager.
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@ 120 ” —s—L0:60pm [
20 EE@E T 90 i —e—l1:145pm|
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T @ 601 1 I
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Figure 11-54: Performances du tuner en technologi€MOS 65 nm SOI-HR (a) coefficients de
transmission du tuner, (b) TOS maximum mesuré du taer

Nous constatons que la zone couverte est compatilele le cahier des charges défini
au paragraphe 1l.2.1.a pour le MOSFET de la tedgiel CMOS 65 nm SOI-HR, ce qui
laisse penser que la mesure du facteur de bruitaghsistor sera possible sur la base de ce

tuner.

[1.4.2. La technologie BICMOS9MW

Tout comme la technologie CMOS, trois longueurdigiee (Cf. Figure 11-55 et Figure

[1-56) sont utilisées pour synthétiser une induceavariable.

A
Cercle de stabilité
@90GHz

-0.2)

L1: 110 pm

o L2:440pm| |

o L0 75um |

Iopt @90GHZ
NN122A982

Vee/Vee = 0.81/1.2V

Figure 11-55 : Coefficients de réflexion a 80 et 9@GHz en sortie du tuner dans la technologie
BiCMOS9MW
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Nous observons une bonne couverture d’impédanceslasiplage de fréquence
concernée. Nous constatons sur la Figure 1I-55 @HX0que les impédances mesurés se

situent dans la zone stable du transistor, cectmaue notre systeme est aussi stable.

2.0 22.0j

-1.0j 100GHz 1.0j 110GHz

Figure 11-56 : Coefficients de réflexion & 100 et 10 GHz en sortie du tuner dans la technologie
BiCMOS9MW

Cependant la constellation obtenue est plus rédui¢ecelle de la technologie CMOS.
Cette réduction de constellation en BICMOSOMW sleje par le comportement de
limpédance de la capacité qui évolue de la mémeaiéna que la fonction inverse

(Z. =1(C2/)). En effet, & fréquence fixe plus la capacité wsportante et plus

impédance est faible et vis versa. Je rappelke mpus avons respectivement en CMOS et en
BiCMOS une capacité du varactor de 50fF +/- 2060&Hz et 120fF +/- 40fF @ 60 GHz. La
forte impédance d’'une capacité se traduit alord’abaque de Smith par cette réduction de la
constellation. Le parameétre de transmission rastdasre a la technologie CMOS £5-20

dB), enrevanche les TOS maximums sont de I'ordre de Agu(e 11-57).
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Figure 1I-57: Performance du tuner en technologie BEMOS9MW. (a) coefficients de transmission
du tuner, (b) TOS maximum mesuré pour le tuner

o
-
[$2)

Il faut toutefois noter qu'avec la faible ouvertuwle la constellation, la technologie
BiCMOS9MW reste en accord avec le cahier des chaidgntifi€ au paragraphe 11.2.1.b .
Les résultats obtenus révelent une transmissidioie de (20dB) qui est due a I'utilisation
série du MOSFET-froid. Une amélioration de cet@nsmission est apportée en placant le
MOSFET-froid dans le prolongement du stub de pséddion (Cf. Figure 11-58), ce qui permet
de réduire d'un facteur 2 les pertes d’insertiorett€ amélioration du coefficient de

transmission a pour conséquence directe la rédudticcoefficient de réflexion (du TOS).
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Figure 11-58: Schéma équivalent du tuner amélioré e technologie BICMOS9MW

Dans cette nouvelle configuration le contréle emsien du MOSFET-froid ne se fait

plus par les pointes RF des sondes mais par legegoDC (Masse — Signal — Signal —
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Signal) La Figure [I-59 présente les résultats de mesuréuder amélioré sur la bande de

fréquence W, en termes de coefficient de réflexatre TOS.
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Figure 11-59: Coefficients de réflexion et TOS du tiner amélioré entre 75 et 110GHz

La Figure 11-60 présente I'amélioration de la tnaussion.
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Figure 11-60: Coefficients de réflexion et TOS du tiner amélioré entre 75 et 110GHz

II.5. Conclusion sur les tuners

Comme évoqué au chapitre |, la caractérisationimalrique (60 — 110 GHz) des
transistors HBT et MOSFET des technologies avan@ssindispensable du fait des
applications émergentes et des performances cdimpstde ces composants principalement
au niveau de leur facteur de bruit. Par manquenhigien de tests industriels performantes de
facteur de bruit & ces fréquences au début dedsethnous avons étudiés une solution
alternative fondée sur l'utilisation de tuners grt&s a la structure de test. Ce chapitre Il

présente I'approche utilisée pour définir le calies charges de ces tuners pour le test des
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transistors HBT de la technologie BICMOS9MW et 89SFET de la technologie CMOS
65 nm SOI-HR. Ce cahier des charges a été constrité¢ a I'analyse comportementale en
bruit des transistors de fagon a définir les zoted'abaque de Smith a réaliser pour se
rapprocher des impédances optimales de bruit touegtant stable et en conservant du gain
en bande millimétrique (60 — 110 GHz). Cette étapene a la conclusion qu’'une seule
architecture de tuner est nécessaire pour adriesbgrolaire et le MOSFET des technologies
concernées. Ensuite, une structure fondée surcmitdr, L et C série est proposée et réalisée
en passant par la description et la modélisatiencdenposants passifs (MOS-froid, capacité
MIM et MOM, ligne de transmission, varactor) utdgdans la conception et ceci pour les 2
technologies étudiées. La caractérisation destamegréalisées est ensuite montrée en termes
de coefficients de réflexions atteints et de ped@ssertion montrant que les performances
obtenues sont compatibles avec le cahier des chatgbli, en réalisant des TOS entre 7:1 en
BOMW et 150:1 en CMOS 65 nm SOI-HR (Cf. Figure 1}6
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Figure 11-61: Récapitulatif des TOS des tuners mesés en technologie CMOS et BICMOS

Les objectifs fixés au chapitre |, dans I'état ‘detldes tuners sont respectés, nous avons
obtenues des surfaces compétitives aux tunerseadeaBIEMS de I'ordre du millimetre carré
(~0.5mm2) qui restent et des tensions d’alimentatide I'ordre du Volt (~1V).

Ces tuners d’'impédances vont nous permettre darchdeitre Il d’extraire les 4
parameétres de bruit en bande W (75-110 GHz) desistars HBT et MOSFET qui ont été

utilisés.
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III -

Exploitation des tuners in-situ réalisés pour
la caractérisation en bruit des transistors
sur silicium

A travers le chapitre Il, nous avons présenté®tapes de définition, de conception et
de réalisation des tuners intégrés sur siliciunb@mde millimétrique. Ces tuners dédiés a la
mesure de bruit vont nous permettre dans ce ckalpitd’extraire les 4 parameétres de bruit
des transistors sous test (TST) a partir de la odétlles impédances multiples décrite dans le
chapitre 1.

III.1. Description de la démarche de
caractérisation

Dans le but de clarifier le déroulement de toutEenextraction, nous tenons avant tout

a présenter le synoptique du banc de mesure qiliussté par la Figure IlI-1.

o m e e AFA B m e e
| Plan de référence en bruit IPCoId
1 1
1 1
PlB" """""""""""""" Fa Gaya mmm--mmmmmmmmmmmmm oo ’:PZB
1
1

I
I

le---- Quad_In ----- »e---- DST:(Fysr Gy psp) ----*¢---- Quad_Out ---»
| |

1 : !

I

1

i i !
1
SOURCE DE BRUIT IE' L E:—l 1
I | I IST ' _ . |Récepteur
| : X de bruit
ENR typ. 12 dB I—E—El : IE—E—|
|

/-out_IST-PAD_Out

1
1
Plan de référence :
en parametres S

Figure 1l1-1: Synoptique du banc de mesure en bruitdisponible a I'lEMN et utilisé au cours de me:
travaux de these

Sur la Figure llI-1 nous pouvons distinguer le Disitif Sous Test (DST) qui est
constitué de I'In-Situ Tuner (IST), du TransistawuS Test TST) et des plots RF « GSG »
(PAD). Le systeme global est constitué des quadripdlestrée Quad I, de sortie
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(Quad_Ou} et du DST. La mesure de bruit du systeme gloledlestue entre les plans de
références B8 et Bg. La détermination des paramétres de bruit du T&ffestue alors par
corrections successives des plans de référengest Bg vers les plans de références Bt

P2s puis vers les plans de référenceg Bt P’s.

La Figure llI-2 complete la Figure lll-1 et présenta méthodologie utilisée pour

I'extraction des 4 paramétres de bruit des TST.

= g - —
B a > Plan de référenc? Action & mener

[z
e ;

l' __________________________________________ U Correction (Friis)

Quad_In, Quad_Out

.o ;
Correction (Friis)
S GCEEEEEEEEREEEERER IST, PAD_Out

Application
------------------------------------------- Méthode des
Impédances Multiple

Détermination des 4 ;
parametres de bruit (Cf. Chapitre 1.2.3.B

v

(NFmin' Rn& ro t)

( Extraction) (Epluchage
7y

Figure 11I-2 : Méthodologie d'extraction des 4 paramétres de bruit des Transistors Sous Test

Sur la Figure 1lI-2, nous pouvons distinguer tréésmes qui seront utilisés assez
frequemment dans ce chapitre, il s'agitahlibrage, de I'épluchageet de lextraction. En
effet, la phase de calibrage nous permettra de taie correction hors silicium d€siad_In
et Quad_Out la phase d’épluchage nous permettra de faireconection sur silicium de
'IST et du plot RF de sortie et la phase d’exti@ttnous permettra d’appliquer la méthode
des impédances multiples décrite au chapitre bh28is de déduire les 4 parametres de bruit
du TST.

Dans un premier temps, ce chapitre lll, nous permée présenter en détail le banc de
mesure de bruit, le calibrage, I'épluchage et faotion pour aboutir aux 4 parametres de
bruit du TST (Bipolaire de BICMOS9MW et MOSFET d&OS 65 nm SOI-HR). Dans un
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second temps, une étude expérimentale concerrsaappgications de puissance sera abordée,
suivie d’une comparaison de performance entre leers intégrés et classiques. Nous
cléturons ce chapitre par des perspectives damadlom du tuner et des voies

supplémentaires d’utilisation.

III.2. Méthodologie de calibrage du banc de
mesure en bruit

[11.2.1. Présentation du banc de mesure en bruit dispoaiblIEMN

Les bancs de mesure de bruit sont, de maniereaénéonstitués de la source de bruit
et du récepteur de bruit. La Figure 1lI-3 décritbl@nc de mesure de bruit en guide d’onde

développé a I'lIEMN pour la mesure en bande W (78-<GHz) sous 5Q.

VNA VNA .
Port 1 Port 2 Mesureur de bruit
Amplificateur NFM - 89708
. Ampli _
Source de bruit Isolateur |solateur  SPacek Millitech SOMpHZ 10 MHz - 1.6 GHz
ENR typ. 12dB  -2.5 dB max 2.5 dB max CL max. 11 dB =
I I I > @ /@ R IE \
«— |\ ——
\
T SW1 1Songés Cascade | SW2 NF 4.5 dB oL
' 4 N 1 Gain typ. 15 dB Isolateur
= :[CALIBRATION DU RECEPTEUR DE BRUIT |~ = 2.5 dB max Amplificateur MP
7 X
, \ - 20 - 40 GHz -
[ 5 | 3 3 s
- = O
DST=IST+TST 2 5]
(= o
ot
. Gain 28 dB
Millitech P, 22 dBm
25 - 36.6 GHz

Figure 111-3: Synoptique du banc de mesure en bruitdéveloppé a I''EMN pour la bande W (75 -
110 GHz) sous 50

La source de bruit est entierement caractérisésgaENR (de I'anglais Excess Noise
Ratio) qui est une donnée constructeur, tandislguécepteur de bruit est constitué d'un
NFM (de I'anglais Noise Figure Meter) de type 8978 permet de faire la mesure dans sa
bande de base (10MHz a 1.6 GHz), d'un mélangdillitech® (~11dB de pertes de
conversion) qui permet d’effectuer la mesure dartsahde W (75-110 GHz) par transposition
de fréquence a une fréquence intermédiaire (IF)18@MHz et d'un synthétiseur de
fréquences HP83621B qui géneére des fréquenced dda?b GHz a 36.6 GHz pour attaquer
le mélangeur. La fréquence générée par le synthétde fréquence est amplifiée et triplée.

Dans le but d’'augmenter la sensibilité du bancptésautions suivantes ont été prises :
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» [l'ajout d’'un amplificateur faible bruitNF = 4.5dB & Gain = 15 dBde la société
Spacek ® a lI'entrée du récepteur de bruit permatigthenter la sensibilité du
banc de mesure (Cf. Friis) en réduisant ainsi letefar de bruit global du
récepteur ;

» [l'ajout d’isolateurs entre la source de bruit entrée du dispositif sous test (DST),
et entre la sortie du dispositif sous test et tepéeur de bruit permet de réduire les
effets de désadaptation lors de la mesure ;

» une incertitude de mesure sur 'ENR de la source bdgit se répercute
immédiatement sur la mesure de bruit, il a doncnéessaire de passer par une
étape de vérification de 'ENR en bande W, la médthogie appliquée étant celle
du facteur Y [lll-1] en utilisant une charge absonte insérée dans un guide
d’'onde. Cette charge est placée successivementldaose liquide (77K) et a
température ambiante (~300K). Des valeurs procke$2ddB (+0.3 dB) ont été

mesurées et sont présentées sur la Figure 1l1-4.

Calcul de 'ENR par la méthode du facteur

13,0
12,5
[a1] i
$120
811,5-
= 11,0
310,51
Y J
X 10,0
W 9,5+

9,0

— Données constructeur
— Mesures a 2 températures

70 80 90 100 110
Freq, GHz
Figure 11-4; Vérification de 'ENR de la source de bruit en bande W (75 — 110 GHz).

Les mesures de facteur de bruit des DST sont basgéda méthode des impédances

multiples décrite au chapitre 1.2.3.b, avec unksation de la source a I'état froid [l11-2].
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[11.2.2. Le calibrage

Calibrage ‘guide d’onde’ (en bruit)
Afin de savoir effectivement ce que I'on mesurebeuit, nous devons définir des plans
de référence de mesure. Il faut dans un premiepgernlibrer le récepteur de bruit comme

illustré sur la Figure 111-5.

VNA

Port 2 Mesureur de bruit

NFM - 8970B

Amplificateur i
S i e Millitech Ampli 10 MHz — 1.6 GHz
ource de bruit 1 Isolateur Spacek 30MHz
ENR typ. 12 dB | 2.5 dB max CL max. 11 dB
|1 > . —> R I
I e
I sw2 NF 45 dB oL
I Gain typ. 15 dB |solateur
Plan de référence -2.5 dB max Amplificateur MP
20 — 40 GHz

en bruit apréls calibrage

, [
P1g=P2g

5 - Gain 28 dB
L — —, [Recepteur Militech 220, 45
de bruit 25.36.6 GHz = ° m

Figure 11I-5 : Synoptique du calibrage du récepteurdu banc de mesure en bruit

Tripleur
Synthesizer
HP83621B

Nous connectons la source de bruit a I'entrée dapt&ur de bruit et nous mesurons le
facteur de bruit du récepteur. Dans ces conditiomss définissons le plan de référence a
'entrée du récepteur de bruit comme la référereendsure du facteur de bruit du systeme
global constitué deQuad_In Quad_Outet duDST. Les plans de références de mesure sont

dans ce cas;B et Bg (Cf. Figure 111-1).

Calibrage dans le plan des pointes (en bruit)

Nous avons vu au Chapitre 1l que les différentetsiréalisés dans les technologies
CMOS 65 nm SOI-HR et BICMOS9MW présentent des pediensertion autour de 20dB.
Ces pertes d'insertion rendent difficile la carastgtion en bruit du DST par la méthode du
facteur Y. Notre choix de caractérisation, s’eshamaturellement porté sur la méthode
source froide [lll-2]. Dans ces conditions de cé¥dsation, la source de bruit (assimilée a
une charge absorbante) est placée a températuiaraepuis nous effectuons une mesure de
puissance avec cette source dite ‘froide’. Cettegamce de source froide mesurée prend en

compte les contributions de tous les éléments cenaans les plans de références de bruit

(P]_B et F}B)
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AL — (S/ B)In — BOut* Sn - BOut* SIn — BOut
(S/ B)Out BIn * SOut BIn * (Sln * Gav_ALL) BIn * Gav_ALL
avecB,, =kT,Af =-174dBnyHz Eq IlI-1

Poild  _
deplus _kT Zf = FALL'Gav_ALL
To-

Dans I'equation Eq lll-1Fa.. est le facteur de bruit total du systeme, & le gain
disponible total du systéeme comme montré sur lauridll-1. By, Bou, Sn et Sut sont
respectivement la puissance disponible de bruggé&hérateur pris au plan;@p, la puissance
disponible de bruit en sortie du systeme pris an fRg), la puissance disponible de signal

en entrée et la puissance disponible de signabitie.s

La Figure 111-6 donne la puissance.f obtenue dans les plans de référengg MBg)
pour un transistor MOSFET (40*0.06 pm2) en techg@dCMOS 65 nm SOI-HR et pour un
transistor bipolaire (NN122A982) en technologie BICSOMW.

1.4+

1.2
- Plan (Pyg, Pag)

1.0

Plan (Pg, Psg)

0.8+

Variation 0.6+
des impédances

0.4

(E: BICMOSIMW

Puissance en source froide, dB # KT
Puissance en pource froide, dB # KT

75 80 85 %0 9% 100 75 80 8 9 95 100 105 110
Freq, GHz Freq, GHz
(a) (b)
Figure 111-6: Puissance de bruit en (a) technologi€MOS 65 nm SOI-RH et en (b) technologie
BiCMOS9MW

Nous voyons assez bien que la mesure du factenuiteest entachée des contributions
bruyantes des quadripdles d’entréguéd Ir) et de sortie Quad_Ou). Pour extraire les
facteurs de bruit du DST, il faut se ramener dassplans de référence du DSTJBt Bs)

(Cf. Figure llI-7) par I'utilisation de la formuleée Friis décrite dans I'équation Eq IlI-2.
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gplB 10 iPlS ngi [} PZBE

Calibrage
Sous Pointes

Calibrage Coaxial

Figure 1lI-7 : Passage des plans de référence enut (P1g, Pog) vers les plans de référence en
parameétres S (Rs, P.g)

F

Quad_Out _l * G
G * G av_Quad_In
av_Quad_In av_DST

FDST =1+ [FALL - FQuad_In -

Eq IlI-2
avec:

Fosr facteurdebruit du DST
F.. facteurdebruit del'ensemblg¢Quad_In, DST et Quad_ Out)

Les quadriplles d’entrée et de sorf@uad_Inet Quad_Ou} sont constitués de guides

d’'ondes, de commutateurs, de transitions, de tégpadarisation et de sondes RF. Ces

guadripbles sont donc entierement passifs et larmdnation de leurs facteurs de bruit est

fonction de leurs gains disponibles et de la temipée ambiante. L’équation Eq IlI-3 donne

I'expression du facteur de bruit d’un quadripblegph

1-G T :
Gav_ passif 'TO av_ passif

Le facteur de bruit d'un passif est sensiblement ad’'inverse de son gain disponible si

ce passif est porté a la température ambiante. Miéas nous mesurons cette température

ambiante qui est prise en compte. Il faut notencgiés facteurs de bruit des quadripdles

d’entrée et de sorti€Quad_InetQuad_Ou} sont calculés a partir de I'équation Eq IlI-3.

Le facteur de bruit du DST est en effet directemempacté par linfluence du

quadripble d’entréeGay quad 1y €n revanche l'influence du quadripble de so@g, (quad_ouv

sur le facteur de bruit total est d'autant plusdajue le gain du DST est faible.

© 2011 Tous droits réservés.
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Comme montré dans I'équation Eq IlI-2 la détermoratdu facteur de bruit du DST
nécessite la connaissance des gains disponibl€dudd In du DST, du Quad_Outet des
facteurs de bruit des quadripbles d’entrée et dieg@Quad_InetQuad_Oul.

Le gain disponible d’'un quadripble est dépendariticigpédance de source présentée a
I'entrée de ce quadripdle. La Figure 1lI-8 présdetealcul du gain disponible et un schéma
explicatif des différents coefficients de réflexigni sont pris en compte dans ce calcul de

gain disponible.

Quadrip6le Passif]

e

msoo oo |
‘ r > | Gav = f (rs’ [S]’ I_out) |SZI|
;-g‘ i %11 821 SZz :l-out | B Sll r5| 1- |rout|
r. [_ o _S_12_ — J r r aved, = f(T,[S) =S, + ?12_2 :

Figure 111-8: Influence du coefficient de réflexion de source sur le gain disponible d’'un quadripdle

La Figure 1lI-9 permet de comprendre les différentsefficients de réflexion qui
rentrent en jeux dans la détermination des gassodibles de chaque blo@ad_In DSTet

Quad_Ouy du systeme global afin d’appliquer la formuleFdas.

P]-B:" """"""""""""""" Far Gayal -mmm-mmmmmmmmmmmmm oo ’:PZB
SOUREE DE PRUMe - -~ Quad_In ----- ¥e---- DST:(Fpsy Goyps) -------- Quad Out -l
1 | | ; ' _ ,|Récepteur
| | \ de bruit
| Pis Pos |
= N iy |
I S I Out_Quad_In . Out_DST T Out_Quad_Out
</_-s Quadripdle </Tout
W [s] [ iy |Rappet G, = f(7,[S] M, ) ety = f(T,.[S])]
— —>
/_in 7 L
Gavauadfln = f(rs'[%uadiln ]' rOutiQuadfln) rOuthuadfln = f(rs'[%uadfln ])
d'ou: G,y pst = f (rOuthuadiln ) [SDST]' rOutiDST) eti<louw pst = f (rOuthuadiln ) [SDST])

Gav_Quad_Out = f (rOut_DST' [SQuad_Out]' rOut_Qua\d_Out) rOut_Quad_Out = f (rOut_DST1 [SQuad_Out])

depIUS(BaviALL = GaviQuadiln * C;aviDST * GavauadfOut

Figure 111-9: Détermination du gain disponible de chaque bloc du systéeme de mesure global
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Le gain disponible d’un quadripble étant fonctianses parametres S et du coefficient
de réflexion de source a son entrée, il est domessdire de mesurer les paramétres S du
Quad_In duQuad_Outet le coefficient de réflexion de la source detbfd. La procédure a
suivre pour déterminer les paramétres S des qudésipd’entrée Quad _Ir) et de sortie
(Quad_Ou} est la méme, il s’agit de la méthode QUAD1P Bldécrite sur la Figure I11-10.

__________________________

\ {3 Standards} \
ESHORT' OPEN, LOAD - Plan de référence de mesure

: - Calibrage Coaxial (Cal c) - Calibrage Sous Pointes (Cal u)

Figure 111-10: lllustration de la détermination du quadripéle d'entrée (Quad_In) par la méthode
QUAD1P [llI-3] qui est aussi valable pour le quadrpble de sortie Quad_Ouj).

L’'analyseur de réseau est avant tout étalonnéldansdans de référence des pointes RF.
On place un étalon dit ‘THRU’ (constitué d’'une ligneplanaire dont le délai est de 1ps)
entre les pointes RF et on indique un retard deslipse port 2 du VNA, dans ces conditions
on positionne le plan de référence de mesure du @u niveau de la pointe d’entrée.

L’étape suivante consiste a placer successivemstanglards (un Shdifig , ‘un Open'l, &t

une Loadl ") dont nous connaissons les coefficients de réftexi I'entrée du quadripdle

concerné, puis nous mesurons les coefficients filexi@n associés > ""'TS" et'T-". Les

parameétres S du quadripdle sont alors déduits coexpiequés sur la Figure 111-11.
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Mn=S,+

r“@1-s,r,)=s,1-s,r)+s,S,r,
S-Syl — rrﬁ - S.Ll'rwrn): =S, =SSl + 5,5, T
1-S§,I, r*=s,-S,S,l+S,I [ +S,S,T,
X=S,+S, X-A.T,

avecg=(S) 1.5,,=S) 5-Sy; ) etx={ S(Shor),0(Open), L (Load)}

—

Mo =S,+S, s s —Aglg o 1 IS (S,
r°=s,+S, I, r°-Ar,t = [IS|=|1 r,re r,|s,
rt=s,+S,r,.rt-A.r, rt 1 .y o\ -Ag

puison obtientla matriceSparinversiondela matrice3x3.

Figure 1lI-11 : Equations pour la détermination desparamétres du quadripdle d'entrée et du

quadripéle de sortie

On considére les quadrip6les réciproques=S;) pour le calcul des paramétres S, la

Figure 11l-12 présente les résultats de caractiéoisan bande millimétrique 75-110 GHz des

guadripbles d’entrée et de sortiguad InetQuad_Ou}.

N =
=] 5]

S11 et S22 du Quad_In, dB
3 @
o

o

KN
w

N
a

A b
s &

o A
S G

. 0+ 0.0
5] —=—Quad_In(S11) 5] g 05
—e— Quad_In(S22) ]
PP ey o 10 S -10
o s 3 L] ° 15 % 154 —%— Quad_In(S12)
NN /k_- J e g' 3" —o— Quad_In(S21)
—ay SR A {. o120 3 20| —+—Quad_Out(s12)
— ) f \ W 8 . % 5]l o~ Quad out(s21)
O e V- 9
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Figure 11-12 : (a) Coefficients de réflexion du Quad_In, (b) Cefficients de réflexion du Quad_Ou

et (c) Coefficients de transmission du Quad_In etldQuad_Out

Le facteur de bruit du quadripble d’entrée s’ajoditeectement au facteur de bruit du

DST, en revanche le facteur de bruit du quadripéleattie est fortement pondéré par le gain

du DST. La détermination du gain disponible du quede d’entrée fait directement

intervenir le coefficient de réflexion de la soune bruit qui en théorie doit étre quasi nul.

Pour des questions de précision de mesure noussigwrendre en compte le coefficient de

réflexion réel de la source de bruit. La méthodal@mrmination du coefficient de réflexion

de la source de bruit est la méme que précédemaenethode QUAD1P [IlI-3]). La Figure

[11-13 montre comment le coefficient de réflexioa e source de bruit est déterminé.
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Source de bruit | --—-—-coomoo- LD '
ENRtyp. 12dB | !

THRU « 1ps »
I

T

S 3

N B

I's: par épluchage du Quad_In |

Figure 111-13: Détermination du coefficient de réflexion de la source de bruit

On reste en effet posé sur le THRU en gardant &deate 1ps sur le port 2 du VNA,
puis on place la source de bruit a I'entrée du lEnmesure dans son fonctionnement a froid
et on effectue la mesure 1 port des parametres!'S8rdemble source de bruit@uad_In La
connaissance des parametres S du quadripole dd@uad _In)préalablement mesuré, nous
permet de retirer sa contribution de la mesure agsgnt du plan;Bvers le plan & de la
source de bruit.

La Figure 111-14 présente les résultats de caraaton en bande millimétrique 75-110

GHz de I'impédance réelle de la source de bruit.

—m— re(Zsource_de_bruit)
] —e— im(Zsource_de_bruit)

—m— re(Zsource_de_bruit)
100 —e— im(Zsource_de_bruit)

[ ]

601 —gm . " ]
501 » o LU A
L ] " -\-/- L L \-. " u"

Zc (Q) de la source de bruit

Variation relative (%) de Z_par rapport a 50 Q

75 8 8 9 95 100 105 110 75 8 8 90 95 100 105 110
Freq, GHz Freq, GHz

(a)

Figure 11I-14 : (a) Impédance réelle de la source e bruit et (b) variation relative de I'impédance de
la source de bruit par rapport a 502

Dans la suite, nous prendrons donc en compte kuwrakelle de I'impédance de la

source de bruit pour dérouler les calculs.

La Figure 1lI-15 présente les gains disponibles@iad_Out Ce gain disponible est
fonction des impédances en sortie du DST. Il appara fluctuation d'impédances due au

tuner d’impédances. Dans ces conditions, cettauttion est directement répercutée sur le
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gain disponible d@Quad_Out La différence des deux gains est due au failegideux tuners
ont une signature petit signal différente.

-3.04
Plan (P, Pg) 3.5
FTYT: Plan (P, Pog)
-4.0
o - o
o T 45
=} =}
oI o| -5.0
Ed ot =
2 Variation 3 554
o= des impédances |
@ S -6.04 :
o o b h
6.5 )
CMOS 65 nm SOI-HR BiCMOSOMW
20 T T T T T 704 : : : T T T T
75 80 85 2 95 100 75 80 8 9 95 100 105 110

Freq, GHz Freq, GHz

(a) (b)

Figure I1I-15 : Gain disponible du Quad_Out en (a)technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b)
technologie BICMOS9MW, pour les différentes polarisations de I'lST.

Apres avoir présenté les puissances de bruit efjda@ss disponibles deQuad_Inet
Quad_Out nous présentons sur la Figure 1lI-16 les gainspalibles du DST
(IST+TST+PAD-RF) dans les 2 technologies étudiées.

=124

Gav_DST, dB

Gav_DST, dB

N
o
!

Variation =]

des impédances  -221[sleVIeRtlVIYY
75 80 85 90 95 100 75 8 8 90 95 100 105 110
Freq, GHz

@) by

Figure 111-16 : Gain disponible du DST en (a) techwologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b)
technologie BICMOS9MW, pour les différentes polarisations du I'lST

On remarque une bonne fluctuation des impédancetuders, avec un gain disponible
entre -20 et -8 dB en technologie CMOS 65 nm SOldtiRn gain disponible entre -22 et -12
dB en technologie BICMOS9MW. Ces valeurs négatikes gains disponibles sont dues au

fait que les tuners présentent un coefficient desgmission § compris entre -20 et -10 dB en
bande W (Cf. Chapitre 11.4).
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Les différents facteurs de bruit du DST dans lescBriologies sont calculés a partir de
I'équation Eq lll-2 et sont présentés sur la Figlird7.

| Plan (Pyg, Pso)
_ iamx Qw
e ! 2 T

NF_DST, dB
=
©

=
(2]
!

Variation <12}
. des impédances . . . . .
75 80 85 %0 9% 100 75 80 8 90 95 100 105 110

Freq, GHz Freq, GHz

(@)

Figure I1I-17 : Facteur de bruit du DST en (a) tecmologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b)
technologie BICMOS9MW, pour les différentes polarisations du I'lST

A cette étape, grace au paragraphe 111.2.2 nousassons les facteurs de bruit du
DST, il faut a présent retirer la contribution déST et des plots RF. C’est I'objet du
paragraphe suivant.

[11.2.3. L’épluchage

Nous pouvons voir le DST comme étant la mise enackesde I'|ST corrigé de son plot
RF de sortie, du TST et du plot RF de sortie. La feigli-18 illustre cette décomposition du

DST en 3 sous blocs.

¢---- DST:(Fpst Gayps) ----*

: P,ls: P,zs: :

4---- DST: (Fosr Gy ps) ===+ o : ED
1

DST

- X n—) EEI: IST ﬁ:ﬂ
e 1 L:S] & ]
) P

r
ut_Quad_In Out_DST ! !
P 15 :'I |P25

T o istpap_out Tout TsT

1
I
1
I
1
-

v - —

Figure 111-18: Décomposition du DST en 3 sous blocdST, TST, PAD_Out)
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Une correction sur silicium permet de retrancherdentributions bruyantes de I'IST et
du plot RF en sortie du DST, cette étape est nécesgaur remonter dans les plans de
référence du TST (I et P%g). Le facteur de bruit du TST s’exprime suivant I'étjan de
Friis (Eq 1lI-4).

(FPAD_Out B 1)

*
c-:'av_IST—PAD_Out Gav_TST

Frer =1+ [FDST - FIST—PAD_Out - j* Gav_IST—PAD_Out Eq lll-4

Nous voyons dans I'équation Eq IlI-4 que le factdarbruit du TST dépend du gain
disponible de I'lST corrigé de son PAD de sort®,(ist-pap o du facteur de bruit du DST
(Fpsy) calculé précédemment, de son gain disponiBlg sy et du facteur de bruit du plot
RF de sortie Kpap ou). Le plot RF étant passif, son facteur de bruitcedculé a partir de
I'équation Eq 11I-3.

Deux points sont cependant a prendre en comptecddtesphase d’épluchage :
» La détermination des parametres S d’'un demi-OPENganesure d’'un OPEN

[111-3]. Lillustration de la procédure de calcustemontrée sur la Figure I11-19.

I:I y3 / \ YOpen_ll = yl + y3
I:I I:I II- Y1 :y ; YOpen_22 =Y, + Y3
I:I I:I @ \\ / YOpen_21 = YOpen_12 =7Y;

(@
- - PAD_Out(PlotRF tieduDST):
Constructbndela matriceSdu PAD_Ouf ~Out(PlotRFensortiedu )

Seap_out = ZtOS(ZPAD_Out) C Zepo on =% {1 ! 1

1 J avec{ =

Open_22 + YOpen72l

Figure 111-19: Construction de la matrice S du demiOPEN du plot RF en sortie du DST

Les capacités équivalentes en entrée, en sortle ebuplage du plot RF sont extraites
de la mesure et présentées sur la Figure I1I-20.
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Figure 111-20 : Capacité des plots RF en technologi (a) CMOS 65 nm SOI-RH et (b)
BiCMOS9MW

Nous obtenons pour la technologie CMOS 65 nm SOI-eElRla technologie

BiCMOS9MW des capacités respectives en entrée sbeie de 162 fF et 25 fF avec une

capacité de couplage nulle.

Les capacités étant purement réactives, elles dente fait non bruyantes (pas de

dissipation de puissance par effet Joule), en dhanl est important de corriger la

contribution petit signal des plots RF du TST.

» La connaissance des paramétres S du demi-OPEN peéemneorriger le tuner
(IST) de son plot RF de sortie (Cf. Figure IlI-21).

__al
| s|
d

IST |

I Out_IST-PAD_Out

|l
[ s[
d

IST

.
G |

6 |
Is| | wmmm (s
G |

Figure 111-21: Correction du plot RF de sortie sur la mesure du tuner

Sur la Figure 1I-22 est montré dans les 2 techgielo le gain disponible de I'IST (In-

Situ Tuner) corrigé de son plot RF de sortie.
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Gav_IST-PAD_Out, dB

-204

12+

-14

-16

-184

-22

24

-26

Plan (Pg, Pis)

W o
W%rwb
“ “ CMOS 65 nm SOI-HR
75 80 85 9 95 100
Freq, GHz
(a)

~,. Variation

des impédance

B Plan (Pg P.o)

A

=
o

-14

2124

A

Aﬂrﬁ\ A 4%% %ﬁ@fﬁ% ffﬂgﬁ&é

P>

-16

%ﬁﬁwﬁﬁ%

bR

av_IST-PAD_Out, dB

Gav_|

-20

gy

Wi\

75 80 9 95 100 105 110 115

Freq, GHz

(b)

85

Figure 111-22 : Gain disponible du tuner corrigé de son plot RF de sortie (PAD Out) pour ces
différentes polarisation en (a) technologie CMOS 6B6m SOI-RH et en (b) technologie
BiCMOS9MW

Toutes ces étapes de correction nous ont permsna@nter dans les plans de référence

du TST (Ps: et Psy) tout en ayant connaissance des coefficients ftexi@n (/out 1st-pAD ok

générés par le tuner a l'entrée du TST et des factdarbruit du TST associés a ces

coefficients de réflexion comme illustré sur ladig I11-23.

NF_TST, dB

N w = (53] (2] ~ o] ©
! ! 1 ! J

. CMOS 65 nm SOI-HR

Plan (P.g, Pyg)

Freq, GHz

(@)

Variation

" des impédance

] Plan (P,g, P,g)

S 2158

110

T T T T
95 100 105 110

Freq, GHz

Figure 111-23 : Facteur de bruit du TST en (a) tecmologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b)
technologie BICMOS9MW

On remarquera que les facteurs de bruit du MOSFEEténextraits jusque 82 GHz car

au-dela de cette fréquence le transistor MOSFET éseptait plus de gain.

La phase suivante d’extraction des parametres wié dw TST est I'application de la

méthode des impédances multiples (décrite au e¢kapi.3.b) aux couples de valeurs des

admittances générées a I'entrée du TST et les ditiefacteurs de bruit associés.
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[11.2.4. L’extraction des 4 parametres de bruit des TST

Avant de présenter les résultats de I'extractiom 4iparametres de bruit des TST, nous
tenons a faire un bref rappel de la méthode de®damces multiples appliquée a notre
systeme de mesure et proposée par Lane en 196§.[Ua Figure 1lI-24 nous rappelle cette
meéthode. Il nous faut un minimum de 4 couples dewa (Ys;, NF) pour déterminer les 4
parameétres de bruit du TST. Notre systeme de masidgrant les tuners d'impédances nous
permet de générer a une fréquence donnée dansda ballimétrique 75-110 GHz un jeu de
25 impédances, ce qui semble étre correct poummser au mieux le terme d’erreurE«w
défini sur la Figure IlI-24. L’'obtention des 4 naaux parameétres (A, B, C et D) issus de la
linéarisation de I'équation du bruit d’'un transistoermet de remonter aux valeurs des

parametres de bruit du TST.

P 18] IP5s
-—--- e - - |
. - v :| :l v\\\
/-Out_IST—IE’AD_Out 2Y; <+ Couple— NF(Ys)
NF,, = A++/4BC-D?
=B
_ R, 2_ [ B] C , DB R,
NF =NF,, +—|Y, =Y, | =| A+B| Gy +—5 |+ —+
Gsi‘ o ® Gg) Gy Gy G = V4BC-D?
2 T 2B
N>4 2

243 NF Gy Gsi G Bopt :E

Figure 11I-24 : Rappel de la méthode des impédancesultiples pour I'extraction des 4 parametres
de bruit du TST [llI-4]

Cette méthode est valable pour les transistors MEIS# les transistors bipolaires, en
particulier pour les transistors issus de la tetdgie CMOS 65 nm SOI-HR et de la
technologie BICMOS9MW.

Le transistor MOSFET

La technologie CMOS 65nm SOI-HR nous a permis dérenen application notre

méthodologie d’extraction des 4 parametres de lsuit une structure MOSFET. Cette
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structure MOSFET a pour géométrie (40*0.06 pm?2) efpekarisée a son maximum @&,
pour une tension de grille dggd#0.72V et une tension de drain fixée @1.2V.
La Figure 111-25 présente la coupe transversaléraiosistor MOSFET issue du modele

Grille Drain
O 0
| | Ls
Cos s
: gd Cds
C NPT

BSIM4 avec sa représentation électrique.

_— de::
Oxyde enterré
Substrat HR de “ﬂe P
$ Source
.
(a) (b)

Figure 111-25 : (a) Représentation du schéma équivant petit signal d'un transistor MOSFET sur
substrat SOI sur une vue schématique en coupe ; (Représentation du schéma équivalent petit
signal d’un transistor MOSFET

L’extraction des 4 parametres de bruit du MOSFETGia@tablie, nous présentons la
comparaison des résultats obtenus en bande W avwaodéele BSIM4. Le facteur de bruit
minimum et la résistance équivalente de bruit sumdsentés sur la Figure 11l-26 et le

coefficient de réflexion optimum est présenté emut® et phase sur la Figure 111-27.

5+ 100+
4 #* Mesure 80 * Mesure
* 70
3 60
8
* G 50
£ . <
Eof—* T 4
z
-4 * 30 * *
x
1 20 & =3
10
0 T T T T T O T T T T T
78 79 80 81 82 78 79 80 81 82
Freq, GHz Freq, GHz

(a) (b)

Figure 111-26 : Les parametres de bruit du transistor MOSFET extraits a partir de la méthode des
impédances multiples avec I'utilisation d’'un tunerd'impédances intégré, comparaison avec les
parameétres de bruit du modéle BSiM 4 ; (a) NFmin efb) Rn
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Figure 11I-27 : Les 4 paramétres de bruit du transistor MOSFET extraits a partir de la méthode
des impédances multiples avec l'utilisation d’un toer d'impédances intégré, comparaison avec les
parameétres de bruit du modéle BSiM 4 ; (a) module @ Sopt et (b) phase de Sopt

La caractérisation du MOSFET (CMOS 65 nm SOI-HR) emés un facteur de bruit
minimum d’environ 2 dB a la fréquence de 80 GHzs @ésultats montrent de bonnes

performances en bruit aujourd’hui comparables empitives vis-a-vis des autres

industriels. Il faut toutefois signaler qu'aucuntede de précision n'a été effectuée lors de

mes travaux de these, ceci explique le manque mesbd'erreurs sur I'ensemble des résultats

et implicitement le fait que ces résultats soieriérieurs aux prévisions de I''TRS (N&
<3.2dB @60GHz et < 4.5dB @94GHz) pour 'année 2Q&0Tableau llI-1 présente I'état de
I'art du NFyin de la technologie CMOS.

Industriels NFin Technologie Références
IBM <1.5dB @ 10 GHz CMOS SOI PD 130 [111-5]
Fujitsu 0.8 dB @ 10 GHz CMOS SOI DTMOS 130 [111-6]
STMicroelectronics 1.3dB @ 10 GHz CMOS SOI LP D 1 [11-7]

IBM 1.4dB @ 10 GHz CMOS SOI HP 65 [111-8]
STMicroelectronics 0.5dB @ 10 GHz CMOS LP 65 p1I-
IBM 1dB @ 10 GHz CMOS SOI HP 65 [111-10]
IBM 1dB @ 10 GHz CMOS 45 [111-11]
STMicroelectronics 2dB @ 80 GHz CMOS SOl 65 [masraux]

Le transistor bipolaire

Tableau IlI-1 : Etat de I'art des performances en luit (NFmin) de la technologie CMOS

La technologie BICMOS9MW nous a permis de mettre aplication notre

méthodologie d’extraction des 4 parameétres de lstitun transistor bipolaire. Ce transistor

© 2011 Tous droits réservés.
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Bipolaire caractérisé est le NN122A982 (modéle HM)Uet est polarisé a Ic=1.6mA
(Vee=0.81V) et \&e=1.2V, avec un gaifip de 1400.
La Figure 111-28 présente la coupe transversale tdansistor bipolaire et sa

représentation €électrique.

Il
1
cbc
Rbs
] Ly Ry Riin R, L,
— W] 1 - 1 W—
> p . -
454 n+ o Base 's £oai o Collecteur
CDE T Rbé
Substrat type p
) CF“S_: T cnas
S
I Poly-silicium (Base) Caisson enterré (Collecteur) R
Il siGe:C Puits dopés n++(Collecteur) e
sIC I Espaceur Emetteur-Base
I Poly-silicium (Emetteur) Oxyde L
e
Emetteur

Figure 111-28 : (a) Représentation du schéma équivant petit signal d’un transistor Bipolaire sur
substrat massif (Bulk) sur une vue schématique eroape; (b) Représentation du schéma équivale
petit signal d’un transistor bipolaire

Ses 4 paramétres de bruit sont extraits et moatnéka Figure 111-29 et la Figure 111-30
en bande W (75-110GHz).

La comparaison en bande W des résultats en brda daractérisation du HBT et du
modéle HICUM est présentée sur la Figure llI-2&tdar de bruit minimum et résistance
équivalente de bruit) et sur la Figure I11-30 (darént de réflexion optimum).
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Figure 111-29 : Les 4 paramétres de bruit du transistor Bipolaire NN122A982 pour une polarisatiot
de base & ¥ = 0.81V et une polarisation collecteur de ¥ = 1.2V, comparaison avec les
parameétres de bruit du modéle HICUM, (a) NF;, et en (b) R,
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Figure 111-30 : Les 4 paramétres de bruit du transistor Bipolaie NN122A982 pour une polarisatio
de base & ¥g = 0.81V et une polarisation collecteur de ¥ = 1.2V, comparaison avec les
parametres de bruit du modéle HICUM, (a) module deS,, et (b) phase de &;

La technologie BICMOS9MW dédiée aux applicationfimétrique (RF) présente des

performances en bruit de l'ordre de 3.0 dB a lajdehce de 80 GHz. Tout comme la

technologie CMOS, nous n’avons pas effectué d’ételprécision lors de I'extraction des 4

parametres de bruit des HBT. Les résultats obtent eso accords avec les prévisions de
'TRS (NFnyin < 2dB @60GHz et < 3dB @94GHz) pour I'année 2010.
La Figure 111-31 présente I'état de I'art des penfi@ances en bruit du HBT.

© 2011 Tous droits réservés.
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Figure 11I-31 : Etat de l'art des performances en Iuit des transistors HBT
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L’extraction des 4 paramétres de bruit des 2 teldgnes (BICMOS9MW et CMOS 65
nm SOI-HR) présente une assez bonne corrélation laveodéle. La prochaine étape serait
I'extraction des sources de bruit intrinsequesdifiérents transistors.

III.3. Benchmark tuner OFF-/ON- WAFER

Ce paragraphe du chapitre Il nous permet de faieecomparaison en bande W entre
les performances de nos tuners réalisés (en temipolCMOS 65 nm SOI-HR et
BiCMOS9MW) et ceux issus du marché en I'occurrdissgtuners mécaniques. Les chapitres
(I et 1) nous ont respectivement permis de mettmeévidence les TOS que nous pouvons
atteindre dans le cas d’un tuner mécanique en bahdda sortie de la pointe RF et dans le
cas de nos tuners intégrés. Le tuner mécaniqueeckstde la société MAURY (MT979A —
bande W « 75 — 110 GHz ») disponible et caractérid&MN. La Figure 111-32 fait état de la
comparaison des performances des TOS des tuners.
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Figure 111-32 : La comparaison des différents TOS mesurés, (a) a la sortie d'un tuner mécanique
dans le plan de la sonde RF, (b) dans le cas du &mintégré en technologie BICMOS9MW et en (c)
dans le cas du tuner intégré en technologie CMOS 68n SOI-HR

Nous remarquons qu'avec nos tuners intégrés nomssaatteint des performances en
termes de coefficients de réflexion maximums comiples voire meilleurs aux tuners

mécaniques pour la mesure de transistor sur sili@tiavec une solution plus compacte.

Ces travaux de these ont permis a STMicroelectratiad’|EMN d’avoir une expertise
additionnelle dans le cadre de la caractérisatian beuit millimétrique. Nous avons
conjointement pu positionner nos travaux dans umeote international vis-a-vis de I'état de
l'art existant. La Figure 11I-33 présente cet &atI'art en bande W (75 — 110 GHz) et les

références bibliographiques de cette figure s@utas du chapitre 1.
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Figure 111-33 : Etat de l'art aprés la thése

Nous avons étudiés les tuners intégrés milliméasq(bande W 75 — 110 GHz) a

variations analogiques. Ces travaux de these ptrmete former une base pour I'exploration

de la gamme de fréquences au-dela de la bande W.

II1.4. Perspectives

Nous avons lors de cette these, démontré la féitgatbiutiliser des IST pour la mesure

des parameétres de bruit des transistors sur silidRes perspectives se dégagent dés a présent

sur

ce concept a la fois pour I'amélioration deSTI lui-méme (montée en fréquence,

l'intégration pour les autres types de mesure) air ples utilisations alternatives dans le

domaine de la conception millimétrique.

[11.4.1. Ouverture vers le Load-Pull intégré

Pour l'optimisation des technologies et leur maidlon, deux types de

comportements sont importants a analyser : le bggerfréquence et la linéarité. Cette thése

a majoritairement abordé l'analyse en bruit, etsdaette partie nous allons mettre en

perspectives les potentialités des tuners intggués I'analyse en puissance. Cette analyse est

traditionnellement faite a I'aide de systemes lpatl-fondés sur des tuners externes. L'idée,

tout comme I'approche en bruit décrite dans ce reenitiuest I'utilisation de I'IST pour cette

analyse en puissance.

Dans le but d’élargir I'utilisation des tuners igtés, nous avons envisagé lors de cette

these d’analyser la possibilité de concevoir degsires de test pour des applications de type

load-pull. Basées sur le méme principe des tumtégjliés les structures de test de type load-

© 2011 Tous droits réservés.
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pull développées sont constituées d’un tuner eréerdt en sortie du TST. La valeur ajoutée
de cette approche est la possibilité de caracté&is@uissance (Gain maximum, linéarité) les
transistors sous test en évitant l'utilisation deers externes et ayant la possibilité de
présenter deb élevés requis en entrée et sortie du transistosifoium. Afin d’étudier le

cahier des charges des transistors, nous rappelatessous le principe d’adaptation en

puissance et nous I'appliquons sur les transistipaires de la technologie BICMOS9MW.

Dans la conception d’'un amplificateur de puissanoes sommes le plus souvent
intéressés par le gain en puissance transducicues pouvons donner I'expression du gain
en puissance si nous dessinons le graphe de fl@hcEigure 111-34). Le gain en puissance
transducique est défini comme étant le rapporadamilssance délivrée a la charge divisée par
la puissance disponible de la source.

b, 1 & S b, o - Fel _ ‘bz‘zz(l,“rdzz)\
o ' s o’/ fir )
N o {rsf Jeii )
) - 2
b, s, 3, (5178 ) (120 )-S018127 L

Figure 111-34 : Définition du gain transducique avec le graphe de fluence

Si on considere que le réseau est unilatérgE=(0$, le terme du gain en puissance

transducique peut étre écrit comme le produit die termes distincts. (Cf. Figure [1I-35).
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Figure 111-35 : Expression du gain transducique uniatéral
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Dans cette expression (Cf. Figure 11I-35) le terche milieu est relatif au transistor
utilisé. Lorsque les conditions de polarisationts&tablies, on détermine le parametge i
reste invariant lors de la conception d’un ampdifeair. Les deux autres terme, dépendent des
coefficients de réflexion de la sourdes) et de la chargel(). Ce sont ces deux dernieres
guantités que nous devons étre capables de cariidade la conception d’un amplificateur.
Le contrble de ces impédances de source et de ehargse faire par l'utilisation d’un
transformateur d'impédance a I'entrée et a la sadti transistor pour amener le transistor
dans un fonctionnement a gain maximum ou de renderigé et nous étudierons alors la
compression et I'intermodulation d’ordre 3.

Cependant, le gain maximum unilatéral peut étrerdtsi I'on choisit des impédances

de source et de charge telles ggeS;1* et quel | =S,,*.

Afin de définir les couples d’'impédances de sowetele charge qui nous donnent le
maximum de gain transducigue, nous regardons aiil détpremier terme de I'expression
Gru.

Nous avons vu quedzst maximum lorsquies est égal au complexe conjugué de 8
est aussi évident que lorsques|=1, Gsdevient nul. En résumé pour toute valeur arbitrdé@e
Gs entre zéro et &Gnax les solutions pour I'impédance de soufgesont liées par un cercle
(Cf. Eq IlI-5).

1_|r3|2

Gs=0<g<G P Eq III-5
> -S| q

avec g=

Smax

Il est cependant intéressant de tracer ces cedalsn constant sur I'abaque de Smith.
En effet, ces cercles ont leurs centres sur leevedllant du centre de I'abaque de Smith au
complexe conjugué du coefficient de réflexion dréat Ces cercles peuvent étre précisément

localisés sur I'abaque de Smith par les équatinivastes (Cf. Eq 1lI-6)
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d. = gJ|S'|
- 1_|Si|2'(1_gj)

Ji=g)a-ls. ) =5 pourll =14 s

- . avecjou

1-[s| '(1_91) j =L pourii =22
G

9, :Gj(1_|3i|2):G—]

J_max

R,

Dans I'équation Eq I1l-6 &i; » représente la distance du centre de I'abaqBndth au
centre du cercle & gain constant sur le vecteflr &R;j » est le rayon du cercle et » est

la valeur du gain normalisé du cercle a gain consta

Cercles d'instabilité Cercles d'instabilité
en entrée @ 60 GHz en sortie @ 60 GHz
6mMA <. <17 mA 6 MA<I-<17 mA

—

Cercles a
gains constants

NN122A574

Vue en entrée du transistor Vue en sortie du transistor

Figure 111-36 : Couple d'impédances vue en entréefstie du transistor sous test et les cercles de
stabilité en entrée/sortie puis des cercles a gatonstant a 60 GHz pour une polarisationd=17mA
et Vee=1.2V.

Nous représentons par la suite dans la Figure7lis® I'abague de Smith les couples
d'impédances (entrée/sortie) pour différents tistnss bipolaires en fonction du courant

collecteur Ic, puis les cercles de stabilité eménet en sortie.
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Cercles d'instabilité

AT A ____ ensortie / en entrée_ 7
————————— @ 60 GHz .
-Z4&Z, (60 @ 110 GHz)
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=l max (MA) ¥
Ic=4@ 17 mA
P
! // \
12
4
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Ic=6 @ 17 mA Ic=5@ 19 mA

Figure 11I-37 : Couple des coefficients de réflexion d'entrée efe sortie optimal pour I'obtention du
gain transducique maximum

Les couples mis en jeux sont les coefficients diexi®n conjugués en entrée et en

sortie qui nous donnent le maximum de gain transdecunilatéral (5=0).

Dans ce contexte nous avons imaginé utiliser uarten entrée et un tuner en sortie du
TST de maniére a caractériser ce dernier en puiesantour de son gain maximum et en
évitant les zones d'instabilité. Les résultatsal&igure 111-37 illustrent le cahier des charges

requis pour le tuner concerné en termes de zongdilances stables.

Sur la Figure 111-38 est représenté le layout dsttacture de test réalisée. Le transistor
sous test (bipolaire dans notre cas) est conned@naentrée et a sa sortie par un tuner
d'impédances. Pour des raisons de simplification’@ede, nous avons dans un premier
temps utilisé les mémes tuners d’'impédances (laioreraméliorée : Cf. Chapitre 11.4.2)

dédiés a la mesure de bruit.
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Bipolaire Sous Test
Tuner en Entrée

Tuner en Sortie

Figure 111-38 : Capture d'écran du layout de la structure de test en configuration load et source
pull en technologie BICMO9MW

Nous rappelons que le tuner dimpédances est capdél synthétiser jusque 25
impédances, ce qui nous donne pour une polarisdtien du transistor bipolaire une
combinaison de 25 par 25, soit 625 impédances pooint de fréquence. Afin de simplifier
la caractérisation de cette structure load pulysnavons dans un premier temps décidé de
relier les polarisations des varactors et des istors MOSFET-froid des tuners en entrée et
en sortie entre elles, ce qui nous donne 25 paletsnesure. Dans ces conditions nous
présentons simultanément les mémes impédancesitéééeet a la sortie du transistor. Les
résultats de caractérisation large bande dans ltes mle références des pointes RF sont

montrés sur la Figure 111-39.
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f -51,(dB)- (&) f -S,,(dB)- (b)
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| -S1(dB)- (€) : -S,,(dB)- (d)
100 S T UL A T B <0 R

freg, Gz freq, GHz

Figure 111-39 : Coefficients de réflexion et de transmission de la structure load pull

La structure de test présente un coefficient destrassion & qui est inférieur a 0 dB
dans le plan des pointes des sondes RF. En regaemrésultats de mesure dans la bande W
(75 — 110 GHz) comme montrés sur la Figure Ill-ABus remarquons une dynamique

d’environ 10 dB entre la transmission{Set I'isolation (Q>).

-S;(dB)- (b)

-S,(dB)- (a) e
25 S S N B B B s s S A R
60 65 70 75 8 8 9 9 100 105 110 60 65 70 75 8 8 9 9 100 105 110

freq, GHz freg, GHz

Figure 111-40 : Les paramétres S de la structure deest load pull en bande W (75 110 GHz). En (a
les coefficients de réflexion et en (b) les coeffénts de transmission

Le coefficient de transmission:Sle la structure de test load pull reste inféree@r dB
a cause des pertes d’insertion intrinséques du tlimepédances.
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L'étape de caractérisation suivante est de powariiger la structure de test load pull
de ces acces (plots RF) et des tuners situés afeegtten sortie du transistor, puis d’extraire
par calcul les gains transduciques en fonction ditl€rentes impédances de source et de

charge générées par les tuners.

Afin de valider le concept, il sera également néaie de faire I'étude de la linéarité de
ces tuners c'est-a-dire analyser leur IP3 et leompression afin de s’assurer que celles-ci sont

meilleures que celle du transistor testé.

[11.4.2. Perspectives d’amélioration du tuner

II1.4.2.a L’intégration

Dans la conception de nos tuners nous avons uplisgieurs lignes de transmission
pour modéliser une inductance variable, occupansi aine surface considérable sur le
silicium. Une des voies d’amélioration que nousvams apporter pour réduire la surface
occupée par les tuners supplémentaires est ddamames les tuners en un seul et ne faire

gu’une seule structure par transistor a testeutjisera des lignes commutées [I11-17].

La Figure IlI-41 nous donne une piste d’améliomatisur le gain en surface
d’occupation des tuners. Cette figure présentecomemutation de ligne de transmission de
méme longueur mais dimpédances caractéristiquéérehites. Dans la modélisation de
linductance variable, il faudra tenir compte duuptage existant entre les lignes de

transmission.

Vers le TST
—_—

i
i
i| Zc1> Zco> Zes

_________________ i

T2
Nouveau plan de référence

Figure 111-41 : Perspective d'amélioration des tunes, variation de I'impédance caractéristique sur
une structure a ligne commutée
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Toujours dans une optigue de gain de surface, [ur€i lll-42 présente une
commutation de lignes de transmission de longuedifférentes et d'impédances

caractéristiques identiques.

Versle TST
ZCl —_—
— I —— f‘_
ZCZ ‘
' 2 W ze=20,=7
l C3 ‘ Cl™ “C2™ ~C3
o

Plan de référence actuel du tuner Nouveau plan de référence

Figure 111-42 : Perspective d'amélioration du tuner, variation de la longueur de la ligne de
transmission sur une structure a ligne commutée

Une alternative intermédiaire serait de regroupar viariation de limpédance
caractéristique et la variation de la longueuradgine, pour en faire une variation mixte.

L’enjeu principal de ce concept sera la réalisatid@ commutateurs intégrés
millimétrigues ne présentant pas trop de pertesmexe de conduction [III-17]. Il est
également envisageable de concevoir des variatdigisaux sous forme de banque de

capacités variables en tension ave@@nplus important.

I11.4.2.b La montée en fréquence

Il nous est aujourd’hui possible de caractérisebriit et en gamme millimétrique les
transistors bipolaires et MOSFET, par l'utilisatiohiST intégrés. Ces travaux de thése
ouvrent une voix sur la montée en fréquence ebssipilité de pourvoir caractériser en bruit
les transistors au-dela de la bande W. En effataioes applications sont déja étudiées
aujourd’hui au dela de 110 GHz (150, 180 GHz) earnceuds technologiques en cours de
développement présentent des fréquences de coappirechant les 0.5 THz. La nécessité de
caractériser les transistors en bruit et en putssau dela de 110 GHz va donc étre une
réalité. Pour cela il faudra un travail de recherslur I'architecture des bancs de mesure

nécessaires (source de bruit, de puissance, récaf@druit, analyseur de spectre) mais aussi
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une analyse sur le synthétiseur d'impédances. beepi présenté dans cette these sur I'lIST
semble étre adaptable a ce besoin, dans la mesuraeosemble pas étre limité en fréquence.
Il faudra s’assurer que les composants utilisés poacevoir I'IST présentent des fréquences
de coupure au dela de la fréquence de mesure s&eihee qui parait possible sur les

MOSFET froids, sur les varactors et les lignesrdagmission. A ces fréquences les pertes
entre le synthétiseur d'impédances et les TST sonbre plus pénalisantes pour le TOS et
seule I'approche IST semble répondre au besoin.

[11.4.3. Utilisation des tuners dans un contexte plus large

Le tuner d'impédances est un systeme qui permegeédérer plusieurs impédances sur
une gamme de fréquence donnée. Il est généralartibst dans les systemes de mesure de
puissance, dans les systemes reconfigurables [aalaptation des antennes par exemple et

dans les systéemes de mesure de bruit.

I11.4.3.a L’adaptation d’impédance

Q) En puissance

Les amplificateurs de puissance permettent le fesnsiaximal de la puissance, ce qui
sous-entend que le transistor doit étre stableiepdésenter une adaptation a la fois en entrée

et en sortie (Cf. Figure 111-43).

Entreée, Sortie
RF Amplificateur de puissance accordable i RF
a,: | " | a2
: L | S11i S12i|; :
Zs B : Intrinséque ~
: RAE |} |< > i | RAS ZL
. DST | .
Es : . H
H i | S21i S22il|i H
‘b1 | l_, s Y
Fs ’; Z P I_out/ Zot] I_Ll Pout

in/ inf " in

Figure 111-43: Configuration d'un amplificateur de puissance variable

Dans le cadre d’'une application reconfigurablesti possible d'imaginer des systéemes

d’accord variable en entrée et en sortie du trémsi€e qui permettrait de concevoir un
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amplificateur agile. Cette application a pour bwg thvoriser un gain de surface et
implicitement une réduction du co(t, ce qui lui denune position économiquement

intéressante.

(2) Systéme multi-bandes

L’évolution des technologies permet de pousser hawt fréquence tous types
d’applications, permettant ainsi d’avoir des systenplus complexes et plus performants.
L'une des fonctions les plus importantes dans wstésye de réception est la fonction de
'amplificateur faible bruit. En effet, 'amplifideur faible bruit dans une chaine de réception
permet de réduire significativement le bruit detéola chaine s’il est concu pour générer un
minimum de bruit. Dans un systeme multi-bandespourrait rendre I'amplificateur faible
bruit accordable et implicitement rendre compaotgd la chaine de réception. La fonction
d’amplificateur faible bruit serait alors possilgar I'utilisation d’'un tuner d'impédances qui
aura pour fonction de rechercher 'impédance ogénda transistor qui le ferait fonctionner a
son minimum de bruit en fonction de la bande deuedice souhaitée.

Une illustration de ce concept d’amplificateur faibruit accordable dans une chaine de

réception est représentée sur la Figure 1l1-44.

LNA | | Filtre | |
P-Bande
LNA
LNAT | Fittre || / /Félt/re'
P-Bande| P-Bande
daptateur Accordable

LNA | | Filre | | d'impédances
P-Bandg

(@) (b)

Figure 111-44: (a) Systéme de réception multi-bande conventionnel, (b) Systéme de réception multi-
bande accordable

Antenne

Antenne

Adaptateurs
Adaptateurs

Ce concept est également valable dans une cha#maig$ion, dans ce cas c'est
'amplificateur de puissance qui est rendu varialderincipe de fonctionnement est présenté

sur la Figure 111-45.

[11-120

http://doc.univ-lille1.fr

© 2011 Tous droits réservés.



Thése de Yoann Tagro, Lille 1, 2010
[l - Exploitation des tuners in-situ réalisés pdarcaractérisation en bruit des transistors sur si

PA Capteur Antenne

PA Capteur

PA Capteur Wne
Adaptateur Adaptateur Y Adaptateur
d’'impédances d’'impédances d’'impédances

Adaptateurs
|

Adaptateurs
I

PA Capteur

(a) (b)

Figure 111-45: (a) Systéme d'émission multi-bandegonventionnel, (b) Sytéme d'émission multi-
bandes accordable

3) Antenne-Amplificateur de puissance

L’évolution de la communication sans fil impliquejeurd’hui un besoin croissant de
synthétiseurs multi-bandes et des composants mailliques accordables se prétent a ce
besoin. Pour ce type d’application, le rendemeaiblstde I'amplificateur de puissance ainsi
gue sa fiabilité sont des éléments clés. Aujourdifamplificateur de puissance est adapté
sous I'impédance de I'antenne considérée stablen@onction de I'environnement que celle-
ci voit (métal, surface variable, ...) son impédanbange et I'amplificateur se voit donc
déstabilisé voire endommagé par des TOS trop élélds facon de palier & ce phénomene
est que l'on intégre un circuit agile entre I'amenet le PA [IlI-18] qui quelque soit
limpédance que présente I'antenne (changement'alwilonnement) conserve un point

d’'impédance fixe vue par I'amplificateur.

1. Building

1. Building

0

Antenne

:PA I Capteur
|

¥

Désadaptation due a I'environnement

2. Homme

(@) (b)

Figure 111-46 : Principe de correction de la désadatation du bloc PA-antenne due au changement
d’environnement par I'utilisation de variateur d’im pédance
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III.5. Conclusion sur la caractérisation en bruit
des transistors

Ce chapitre 1l nous a permis de mettre en appiinata méthode des impédances
multiples en bande W (75 — 110 GHz) pour la caresaton en bruit respective des
transistors HBT et MOSFET de la technologie BiCOS$9Mt CMOS 65 nm SOI-HR de chez
STMicroelectronics en utilisant des tuners intéggé® nous avons congus et décrits au
chapitre Il. Les étapes de correction sont suceessnt décrites jusqu’a I'extraction des 4
parametres de bruit.

Il ressort de cette étude que les transistors MAOSEE noeud technologique 65 nm
présentent des facteurs de bruit minimum de I'odd&r@ dB en bande W et que les transistors
bipolaires de la technologie BICMOS9MW présenteas dacteurs de bruit minimum de

I'ordre de 3.5 dB en bande millimétrique.

Une comparaison entre les tuners mécaniques etuness a montré que les IST sont
compétitifs et nous a permis de positionner nogtra a I'échelle internationale. Il ressort de
cet état de I'art que nos travaux ouvrent une leesthr I'exploration des fréquences au-dela
de la bande W.

Nous avons par la suite dans, le but d’étendraypgdications des tuners d'impédances
intégrés, établi un cahier des charges pour delicappns de type load-pull. Ce cahier des
charges a été construit suite a I'analyse des zdeestabilité en entrée et en sortie des
transistors de fagon a définir les zones de I'abatpiSmith a réaliser pour se rapprocher des
impédances optimales de source et de charge gsi camunent le gain transducique le plus
élevé. Afin de simplifier notre approche nous avdiasé notre étude préliminaire sur
l'utilisation des tuners dimpédances en techn@o@®@iCMOSOMW comme variateur
d'impédances en entrée et en sortie des transsborstest. Les résultats de caractérisation de
ces structures préliminaires de test dans les plasssondes sont montrés, présentant une
dynamique de 10 dB entre I'isolation §Qa.«# -20dB) et la transmission £&ax# -10dB). La
caractérisation des tuners seuls étant en cosrgtdpes de correction pour remonter dans le
plan du TST seront montrées ultérieurement. Toigefes pertes d’insertion élevées du tuner
(S21max# -10 dB) laissent penser qu'apres ces étapesrdections nous aurons du gain dans

les plans de références du TST.
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Nous avons également donné des pistes d’amélinrdgonos tuners d'impédances en
termes de compacité et de couverture de I'abaqundéh. Ces voies d’amélioration font
appel a l'utilisation de lignes commutées, en vdrisoit I'impédance caractéristique des
lignes soit en variant les longueurs de ces ligee,en associant conjointement ces 2 types
de variation. Il faudra toutefois tenir compte @esiplages entre les lignes pendant la phase

de conception du tuner.

Nous avons enfin, présenté une utilisation plugeales tuners intégrés vis-a-vis de
'adaptation d’impédances dans des systemes maiiibs et dans le cas d’'une adaptation

entre une antenne et un amplificateur.
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1V - Conclusion Générale

L'objectif de cette thése était de mettre au poimg méthodologie de caractérisation des
4 parametres de bruit hyperfréquence des techmdogMOS (65 nm) et HBT
(BICMOS9MW) avancées en gamme millimétrique « 6010 GHz » en développant des

systemes a impédance variable In-Situ.

Dans un premier temps, nous avons décrit 'impastathe I'utilisation des technologies
sur silicium pour les applications millimétriqueslés que la communication a 60 GHz, les
applications radar a 77 GHz et I'imagerie a 94 GEle.chapitre nous a permis de montrer les
difficultés de la caractérisation millimétrique peignal, en puissance et particulierement en
bruit. Les méthodes d’extraction des parametrebrdi ont été présentées, nous permettant
ainsi de choisir le moyen le plus adapté a notre d@&tude a savoir la méthode des
impédances multiples. La limitation des performanee fréquence des appareils de mesures
au-dela de 50 GHz du fait de la présence de digfsosassifs entre les tuners mécaniques et
les transistors sous test (TST), est traduit par néduction du TOS en entrée du TST, ceci
nous laissant alors envisager la caractérisationpbif-I'utilisation de moyens intégrés en

I'occurrence des tuners d'impédances in-situ.

La deuxieme partie de ce manuscrit s’'est principel# focalisée sur la conception et la
caractérisation des tuners dimpédances intégrés tks 2 technologies (BICMOS9MW
‘Substrat Standard I2cni et CMOS 65nm SOl Substrat SOI-HR Ik.cm’) étudiées en
passant par I'élaboration d’'un cahier des chaiyesis nous sommes avant tout familiarisés
avec les 2 technologies en présentant succinctelmarst BEOL et leurs composants actifs.
L’architecture retenue du tuner est la méme suiMantechnologie et elle utilise des
composants considérés comme passifs afin de nggraser de bruit additionnel au TST.
Cette architecture utilise une résistance variabl®SFET-froid’, une capacité variable
‘Varactor MOS a accumulation’ et une ligne de traission. Nous présentons par la suite la
description, la modélisation et les mesures decoggosants. Les performances en termes de
TOS mesurés de ces tuners d'impédances intégrésnseitleures que celles des tuners

mécaniques commercialisés.
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Enfin, nous avons exploité les tuners intégrés gatnaire les 4 parametres de bruit HF
des transistors MOSFET et HBT par la mesure despoce de bruit en source froide. Nous
avons avant tout décrit le banc de mesure et axpligs différentes étapes de correction
nécessaires pour remonter dans le plan des TSTpdrdsrmances en bruit ainsi extraites
montrent la compétitivité des transistors sur isifit par rapport aux composants IlI-V.

Une comparaison des performances entre les tuméggrés développés (TOS de 7 :1 et
150 :1) et les tuners mécaniques est faite montaiusi les potentialités et les perspectives

d’adresser les frequences au-dela de la bande WIgd@Figure 47 — sur I'état de I'art en

2010).
Freq, GHz g uv. seouL MEMS ! Possibilité:de !
< Uv. MICHIGAN & VTT MMIC . monter en fréquence }
E Uv. TORONTO : i
1
1
1
1
0 OO % £ B i N T !
I 3% (CMOS 65 nm SOJ-HR) !
Cor A+ Uv. Michigan & VIT ] TOS < 150:1 & Vhias=1V ="
[ i Uv. Michigan & V1T ] g 1
o ! B Uv. Toronto (09") [1-61](05) IF ygyl= 0.92 @75GHz || ¥ (BICMOSOMW) ]
75] b ! [1-67] |Fpyad= 0.92 @75GHz (4 mm2),Vbias > 22V 1 TOS < 7:1-& Vhias =1V !
i | [1-60] (04') [ pd= 0.90 @B0GHZ |!
sl | >_ ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, 8 M Vs > 2y
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= [1-47) TOS= 32:1 @30 GHz| [1-47] TOS=15:1 @29 GHz
30 i i (6 mm?), Vbias > 10V : (7 mm?), Vbias > 10V
[1-55, 1-56] Jinverter - [I-63,1-64, 1-65] <30GHz |
! i [1-54] 10-26 GHz \ Vbias/TOS 15V/ 12:1 @27.7GGEHZ
[ [I-57, 1-58] 6- 24GHz !
[1-53] 16-20 GHz Vbias/ [ ) 22 V /0.90
[I-52] 0.5-27GHz [1-62] 16 — 500 < 10GHz
0 i TOS6.1:1@ 26.55GHz ; Tuner
1 — ,
Mécanique: ___| MMIC/MEMS [Commande Digitale] | [Commande Analogique]
Intégré

Figure 47 : Etat de I'art des tuners d'impédances®2010 en comparaison de I'état de I'art en 2007
(Cf. Chapitre 1.2.4.b)

Cette étude nous a permis de positionner intemmagonent nos travaux de thése. Des
perspectives d’amélioration des tuners sont appsré@ termes de compacité en réalisant des
structures a lignes commutées. Ces tuners sorgragat potentiellement intéressants pour la
réalisation de systeme agile en bande W et au{balide G, J, etc ...). Ce travail de these
nous a permis d’acquérir une forte expérienceambrter une expertise additionnelle dans le
domaine de la caractérisation millimétrique a STrivkdectronics et a I'lEMN.
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