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Lexique

Ce petit lexique permet d’éviter l'utilisation diglicismes, coutumiers lors d’'une
séance de mesure, en donnant une définition ap@eopour chaque terme. Il peut ainsi étre
utilisé comme outil pour une bonne lecture de causerit.

Calibrage : lors d’'une mesure a I'analyseur de réseau,tihésessaire de calibrer I'appareil
pour définir le plan de mesure généralement dapigtedes pointes.

Calkit : terme raccourci qui signifie kit de calibrage I8&% (Impedance Standard Substrate).
Il est utilisé lors d’'un calibrage de I'analysews seau aussi bien sous pointe qu’en guides
coaxiaux. Il peut se présenter sous forme de pleggtangulaire avec un substrat alumine ou
se présenter sous forme de standards coaxiaux guiges d’onde.

De-embedding: ce terme désigne la technique d’épluchage édlipour corriger le
composant sous test de ses acces.

DUT : Device Under Test ou Composant Sous Test (CST).

Epluchage: voir de-embedding.

ISS : voir Calkit.

Line : ligne de transmission.

Load : charge adaptée de 80

LRM ou LRRM : Load (Reflect) Reflect Match. Ces techniqueslgbrithmes associés de
calibrages permettent de définir le plan de réféeete la mesure généralement dans le plan
des sondes hyperfréquences.

Match : charge non réfléchissante (ex : dipble de résistale 5@).

Off-wafer : contrairement a I'expression « on-wafer », cellelésigne tout ce qui n'est pas
sur la plague ou sont réalisés les dispositifs sestgex : plaque de silicium).

On-wafer : on utilise cette expression lorsque I'on parlexdsures réalisées sur la plaque ou
sont réalisés les dispositifs sous test (ex : @atgusilicium).

Open: charge réflective de type circuit-ouvert.

Reflect: charge réflective comme un court-circuit ou ucwit-ouvert.
Short : charge réflective de type court-circuit.

SOLT : Short Open Load Thru. Il désigne un type de catib.

Thru ou Through : ligne de transmission normalement définie commeligne sans perte.
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TRL : Thru Reflect Line. Calibrage basé sur la mesigeleux lignes différentes et d’'une
structure réflective. Ce calibrage est généralemdiiisé soit on-wafer soit off-wafer.
L’hypothése fondamentale est que la topologie desgtsires d’accés doit étre strictement
identique pour les standards THRU et LINE ainsi goer les DUT. Dans ce cas, cette
procédure va fixer le plan de référence au plus pre DUT et ainsi éliminer des mesures
I'effet des lignes d’acces.

TRM : Thru Reflect Match. Ce calibrage peut étre séatin-wafer ou off-wafer. Ce calibrage
nécessite donc 3 éléments. Il est dérivé du cgérBRL en considérant que le standard
MATCH est une ligne de longueur infinie (pas ddendbn.

Wafer : plaque de silicium (ou autre type de substratroe I’AsGa ou I'InP) ou se situe les
dispositifs a caractériser.
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INTRODUCTION GENERALE

Les ondes millimétriques, par leur discrétion duelear propagation et leur
confinement spatial aisé mais aussi par leur bgadsante (30 a 300 GHz) et leurs circuits
compacts associés ont trés tot intéressé les in@itgui en ont tiré parti pour leurs liaisons
satellite, leurs réseaux dinformation «de proxéni et leur nouveau systéme
d’identification.

Le développement des technologies qui ont été prése a fait que, dans le civil, les
ondes millimétriques se déploient rapidement dasgrésentent 'avantage énorme d’offrir
des bandes passantes a la mesure des besoins.actuel

La premiére application intéressante concerne aésllises ou I'on peut réaliser de
nombreux liens a haut débit (pour I'hertzien), ¢aite longueur d’onde procure du matériel
compact a bord et des antennes de taille réduiteoemparaison de celles des bandes
centimétriques. De plus les satellites peuventstéaar entre eux de grandes capacités de
données vers les 60 GHz (I'absorption dans I'espgsaet nulle) avec un matériel encore plus
réduit, établissant ainsi autour de la terre upa@gl’arteres original.

L’évolution de ces technologies est basée surpaat des transistors a augmenter
leur performance. Cela est rendu possible pardaatén des dimensions d’un circuit ce qui
implique une augmentation des vitesses de caloupl® constatation au départ (la puissance
de calcul des ordinateurs double tous les 18 miaidpi de Moore est devenue un objectif
pour les industriels des semi-conducteurs siliciGtmacun pensant que le concurrent consacre
toute son énergie pour la respecter, des efforteateerche trés importants sont mis en ceuvre
avec comme consequence que finalement la loi skéevétlle a maintenant un statut quasi
mythique et est une des causes des progres sdaoexude linformatique et de
I'électronique.

Toutes ces évolutions ouvrent un large spectre pligations, des radars pour
'automobile (77 GHz) au réseau haut débit sang/iHDMI (60 GHz) allant méme au-dela
de 100 GHz. Cela implique des transistors capathesgonctionner jusqu’'a 0.5 THz. Les
applications visées étant nombreuses de l'astramaamix biotechnologies (biopuces) en
passant par le médical (identification de tumeursde caries) ou la sécurité (détection de
drogues ou d’explosifs).

Ainsi, le contexte de ce travail de thése s’insdé@ns les récents progres des
performances en gamme millimétrique des composslitsum tels que les MOSFETs sur
substrat massif (« bulk ») ou SOI (« Silicon onulagor ») ainsi que les transistors bipolaires
a hétérojonction (HBT) a base de SiGe:C. En 2008atl de l'art des performances
frequentielles se situait au-dela de 300 GHz. Hat,efntel présentait des fréequences de
transition record de 360 GHz et 420 GHz phugt fuax [Post-06] et IBM, en 2005, reportait
un transistor nFET sur SOI de 290 et 450 GHz [LgerBspectivement pouf et fyax. Pour
les HBT SiGe, les performances sont similaires ades fréquences record de 350 GHz
[Khater-04].

Par ailleurs, les performances d’éléments padsfs,que les lignes de propagation
intégrées, réalisées sur un substrat SOI a hasistivéé présentent de faibles pertes méme
au-dela de 100 GHz [Gianesello-06]. En 2006, laasibn en termes de circuits a base de
silicium est limitée en fréquence entre 40 et 6(zG$¢uls quelques résultats au-dela de 100
GHz étaient déja publiés. Un VCO (« Voltage ComttoOscillator ») fonctionnant a 105
GHz utilisant un HBT SiGe [Nicolson-06-1] est pnégeen 2006.

Dans ce contexte, il est maintenant nécessaireadairssi les nouvelles et futures

générations de transistors sur silicium peuverdssir des fréquences encore plus élevées, en
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particulier pour des applications en bande G (1200 GHz) ou le spectre est pratiguement

libre d'utilisation. Les applications envisagéesipaient étre des blocs d’émission/réception

a faible portée et a trés haut débit. Beaucoupalaux de recherche sont nécessaires pour

atteindre un objectif aussi ambitieux et de nombrrespects demeurent inconnus. Ces aspects

inconnus sont :

1) la validité des techniques de mesure sur siliciusgy’'en bande W (75 —

110 GHz) dans un premier temps puis jusque 220 Gtksi bien en
parametres S qu’en bruit.

2) le comportement fréquentiel des transistors sigiwh (MOSFET et HBT
sur substrat massif et SOI) jusque 220 GHz.
3) la modélisation des transistors dans ces gammfgaleence nécessaire a la

conception de déemonstrateurs millimétriques (ancpli€ur faible bruit).

Un autre enjeu important dans le domaine millinggiei concerne la puissance en
bande W mais cet aspect n'est pas discuté dansucesuarit.

En se basant sur le contexte de cette these msss sur les enjeux a relever, il est
maintenant possible d’expliquer la finalité de cavail qui consiste a déterminer les
caractéristiques hyperfréquences et de bruit desposants sur silicium de derniéres
générations.

Le plan de these est ainsi décomposeé en troieparti

La premiére partie consiste tout d'abord a explidaecontexte général en placant le
silicium au coeur des applications millimétrigues. €& focalise ensuite sur les évolutions a
apporter et donc les challenges a relever poulegs#icium reste compétitif par rapport aux
matériaux IlI-V. On reviendra rapidement sur lesngipes de fonctionnement des
technologies CMOS et BICMOS. Les aspects métrolagggnis en jeu seront soulevés pour
ainsi conclure sur les limitations a la montéeréndence.

Le chapitre Il présente la caractérisation et lad@tisation petit signal jusque 220
GHz. Chaque transistor, a effet de champ et bipglaist étudié a travers son comportement
statique et hyperfréquence. Cette partie présem$si aine méthodologie de mesure, du
calibrage de I'analyseur de réseaux jusqu’a larootdition de la mesure avec la simulation
en passant par différentes techniques d’épluchagite méthodologie est optimisée pour le
transistor a effet de champ et est accompagnéeederes cryogéniques pour le transistor
bipolaire. Tout ceci afin de valider la procédurextraction du schéma équivalent petit
signal.

La derniére partie s’intéresse a la caractérisagbnla modélisation en bruit
millimétriqgue. Nous introduisons la mesure de beuiravers deux méthodes : tuner et F50.
Nous nous focalisons ensuite sur I'analyse en Ionilitmétrique des transistors MOSFETS et
HBTs en présentant leurs modéles de bruit respegtifeurs performances. De ces analyses
résultent des difficultés de mesure dans le domanmiémétrique et pour palier a ces
phénomenes, des structures pré-adaptées sont ggmgsaCe chapitre sera orienté sur le
développement de structures de test spécifiquass{stor pré-adapte, tuner intégre, ...)
permettant de valider les modéles dans cette gadenfréquences par des méthodes de
mesures transférables en milieu industriel en lo@nce a STMicroelectronics.

Un état de l'art a la fin de nos travaux de rechescainsi que les perspectives de
nouveaux challenges a relever comme la montéedgudnce jusque 325 GHz en parametres
S et jusque 220 GHz en bruit viendront achever aeuscrit.

18

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

19

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

20

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

CHAPITRE | : TECHNOLOGIE
SILICIUM MILLIMETRIQUE : CMOS
ET BICMOS
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A) Introduction au millimétrique

1) Le millimétrique et ses applications : I'émergece du CMOS
1) Introduction

A la fin du 20™ siécle, la recherche appliguée au silicium millinggie était
guasiment inexistante. Peu de personnes ont cligai@le des fonctionnalités en technologie
silicium a 60 GHz et au dela. Cependant, au coarsed dix dernieres années, on est passé
d’un sujet de recherche obscur a un mot a la madéaat qui a généré beaucoup d’intéréts
au sein de l'industrie micro-€électronique et dedmmunauté scientifique. Pour remettre les
choses dans leur contexte historique, la plupatefierts réalisés il y a une dizaine d’années
était concentrée dans la gamme de fréquencesenféria 5 GHz pour des applications
comme la téléphonie mobile ou les ordinateurs pteta Beaucoup de personnes ont
concentré leur recherche sur le probléme du “la&t’mont le but est de trouver un moyen de
délivrer trés rapidement des données aux utilisateghez eux ou a leur bureau en utilisant des
cables, le téléphone ou encore l'infrastructuressiin Au méme moment, la croissance
explosive du « sans fil » comme le WiFi a encouragecherche dans le développement de
nouvelles architectures émetteur/récepteur radigpaurrait fournir de trés hautes vitesses de
transmission de données tout particulierement gaurvidéo et les réseaux personnels
(WLAN?Y). Plus récemment, la croissance rapide des lectMP3, des lecteurs vidéo
portables et I'adoption rapide de la télévisiontbalgéfinition (TVHD) a écran plat a créé une
énorme demande au niveau technologique pour agstribiesoin de transmission vidéo haut
deébit sans fil. Pour ces raisons, nous sommeslichent témoins de I'intérét grandissant des
technologies silicium millimétriques.

Aujourd’hui, nous pouvons accéder a la voix/données et aux tdisements
numériques dans pratiquement chaque coin du glddda gamme courte Bluetooth, aux
réseaux WiFi mais aussi aux réseaux cellulairesatdllites Un ordinateur portable sans la
fonctionnalité WiFi est aujourd’hui impensable algu’il y a a peine dix ans, la technologie
n’existait pas encore. Que nous réserve ces dohpines annees ?

Cependant, il y a un manque a combler : une capaaits fil qui peut supporter un
taux de transfert élevé demandé par les transmissie données importantes des applications
multimédia. Ceci parait impossible a surmonter dafsmnde 2 - 5 GHz. La bande 60 GHz se
révele étre le candidat idéal pour toutes ces eqins. En effet, en Europe, la bande de
fréquence offerte est assez large (57 - 66 GHz} pvatiquement pas d’interférence [ETSI-
06]. Dans cette bande, il devient facile d’envisagee liaison sans fil capable de supporter
des taux de transfert de quelques Gb/s. Prenonexample, le cas d'un hypothétique
téléphone pouvant se connecter sans fil sur urgi@snultimédia (comme dans une gare ou
un aéroport) et télécharger des musiques ou das fibur ensuite charger son contenu sur un
écran plus large a bord d’'un avion. Etant donnéaguspectre 60 GHz peut étre exploité avec
une technologie silicium faible co(t, il y a beaupad’excitation et d’énergie dépensée au
niveau de la communauté scientifique (industridotatoire, ...) pour une technologie
silicium millimétrique.

La recherche en gamme millimétrique n'a évidemmpas commencé avec le
silicium. Les investigations ont été menees de uendate avec les matériaux Ill-V. Les
recherches actives dans cette gamme de fréquentas targe domaine d’applications aussi
bien commercial que militaire. De nombreux actendsistriels et d’institutions académiques

LWLAN : Wireless Local Area Network signifiant réaec locaux sans fils.
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sont maintenant garants de I'évolution de cettéirtelogie prometteuse. Actuellement, de
nombreux projets de recherche utilisant des teciged SiGe (Silicium Germanium) et
CMOS sont en train d’explorer des applications au-deld00 GHz.

Cette premiere section fait I'état des lieux dedoenaine du millimétrique et raconte
'engouement pour la technologie silicium (CMOSpUP illustrer cette partie, quelques
applications sont détaillées afin de comprendrdéswins de la société actuelle.

2) Qu’est ce que le millimétrique ?

Méme si la technologie micro-onde est connue depluisieurs décades, les systemes
millimétriques ont surtout été déployés pour degliegtions militaires. Avec les avancees
technologiques et les solutions d’intégration ba&,cle millimétrigue a commencé a prendre
de I'ampleur avec l'aide des universités et dedlistrie. Généralement, la gamme d’ondes
millimétriqgues peut étre classifiée dans le speéteetromagnétique comme la gamme de
fréequences s’étendant de 30 GHz a 300 GHz qui sjpored a des longueurs d’onde dans le
vide de 10 mm a 1 mm. De plus, la perpétuelle réalucles dimensions des transistors liée a
laugmentation des fréquences de coupure intrirsequopose de nouvelles opportunités
pour les circuits opérants au-dela de 60 GHz. Uoveau potentiel apparait incluant
limagerie millimétrique et les détecteurs prochéis THz avec des applications dans
I'astronomie, la chimie, la physique, la médecihaesécurité.

Visible

<4—0.7 pm

0.4 pum

003A 03A 3A 30A 300A03 3pm 30pm 300um 0.3cm 3cm 30cm  3m 30m 300m 3km 30km Longueurd’onde

Zone millimétrique et submillimétrique

Fréquence 1020 10 10 104 1012 100 108 106 104 102 1
(Hz)

Figure 1 : Spectre électromagnétique.

2 CMOS :Complementary Metal Oxide Semiconductor.
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Figure 2 : Effets atmosphériques sur l'atténuatiordu spectre électromagnétique.

De nombreuses gammes de fréquences présententdantérét : 60 GHz, 90 GHz,
140 GHz mais aussi les fréequences autour de 300vBH2Zn gamme submillimétrique. La
raison de se focaliser sur de telles fréquencestrest simple. Prenons la figure 1 qui
représente la zone millimétrique et submillimétaca travers le spectre électromagnétique.
Cette zone illustre le champ d’application des Itéts1 de ce manuscrit. La figure 2,
grossissement de la zone bleue de la figure 1, ndlatténuation de propagation d’un signal
dans l'air pour des fréquences différentes. Il @sirement démontré des zones ou
I'atténuation est soit minimale soit maximale. laargne de fréquences autour de 60 GHz est
particulierement appréciable grace au pic d’absmmpti’'oxygene favorable a des réseaux
large bande avec une bonne isolation spatiale.ti@slbandes comme la bande 90 GHz,
correspondant a un pic d’atténuation minimale,iéd&sale pour I'imagerie. On constate aussi
gu’'aux alentours de 140 GHz et de 300 GHz, deszeaalétachent pour favoriser diverses
applications millimétriques. Il est a noter queglaphique figure 2 peut étre agrémenté des
courbes d'absorption dépendant des conditions m@tgiques allant de la bruine au
brouillard complet et ainsi limite la propagatioesdondes électromagnétiques.

Maintenant que I'on a clarifié les bandes de fréges de travail, voyons pourquoi le
silicium est un candidat a fortes potentialitésrdes applications millimétriques.

II) Le silicium pour les applications millimétrique s

La technologie sur silicium n'a pas été le choixoanatique pour les applications
millimétriqgues. De nombreuses technologies utilisades matériaux IlI-V comme les
PHEMT®, MHEMT* ou encore les HBTa base d’InP (Phosphure d’Indium) ou d’AsGa
(Arséniure de Galium) ont été les précurseurs eegbuement du millimétrique. Méme si
toutes ces technologies offrent de meilleures faqas de travail, leurs colts sont

® PHEMT : Pseudomorphic High Electron Mobility Tréster. Transistor pseudomorphique & haute mobilité
d’électrons.

* MHEMT : Metamorphic High Electron Mobility Transis. Transistor métamorphique & haute mobilité
d’électrons.

® HBT : Heterojunction Bipolar Transistor. Transishipolaire & hétérojonctions.
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relativement élevés avec de faibles rendementalatiechtion et ainsi, offrent des possibilités
d’intégration limitées. En outre, on ne s'attend pace que ces procédeés pesent dans le colt
aussi rapidement que la technologie silicium (CMQ$%3)technologie sur silicium ne souffre
pas de variations brutales en grande partie graaesainvestissements industriels et
gouvernementaux de quelques milliards de dollasurast le marché du numérique, de
'analogique et des circuits radiofréquences (RF).

Le choix de l'industrie pour embrasser le silicipiatot que les technologies IlI-V
traditionnelles a aussi été une révolution philbégpe. Les ingénieurs formés dans l'art et la
science de la conception analogique sur siliciurh pmité avec eux une méthodologie de
conception basée sur des modéles compacts agsastée simulation informatique. D’autre
part, la communauté micro-ondes a compté sur waithriche basée sur la caractérisation et
la mesure de composants multiports. Les aspectaadeires et de modeles seront discutés
dans le deuxiéme chapitre de ce manuscrit.

En résumé, pour les inconditionnels de la loi deoM (figure 3), c’est une
conséguence inévitable de la réduction des dimessiai est a 'origine de la naissance du
silicium pour des applications millimétriques. Liegnsistors sont devenus assez petits et par
conséquent assez rapides pour opérer a des fréxpubnen supérieures au GHz et ainsi
répondre a un grand nombre d’applications de conmwations dans ces gammes de
fréquences. Le transistor CMOS en est la preuvestet
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Core 2 Quad Quad Core itanium Tukwila
u

1E9 : ltanium 2|with 9 MB cache\\ " Powet6
E n .VIT)-—Core i7 (Quad)
Itanium - PCore 2|Duo

1E8 : . KRe
E Rentium |

[ ]
]
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mAtgmM
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100000 - 80250m
; 8088m
10000 -
1 9% om0 Lo
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] v |IBM

100
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Nombre de transistors dans les microprocesseurs

Années
Figure 3 : Loi de Moore.

1)  Pourquoi CMOS ?

La technologie CMOS est conduite par un marché rdasse pour des
microprocesseurs numeérigues haut débit tandis e@sidgelchnologies IlI-V se consacrent a
guelques niches d’application ou le colt élevé @re justifié. La technologie CMOS est
donc un candidat idéal pour des applications micrdes dans un procédé technologique
numerique.
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Un effort concerté entre les universités, les gtdes et les organismes de recherche a
abouti a une forte diminution des échelles de thrielogie CMOS. Cette diminution a été
alimentée par la demande du calcul numérique etrdgroires et ainsi la technologie s’est
principalement développée pour servir ce marché.

60+ .
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Année

Figure 4 : Evolution des fréquences de coupurds/fuax et de la longueur de grilleL, en fonction des
années conformément a I''TRS [ITRS-07].

Le transistor CMOS, avec sa capacité a suivre il@doMoore (figure 3) en ce qui
concerne les lois d’échelle, trace la route du ésices technologies silicium et ainsi méne a
une intégration fonctionnelle toujours croissar@ette loi d’échelle a été favorisée par la
nature intrinséque du silicium qui est I'élémenplas abondant sur terre aprées I'oxygéne. De
plus, cette technologie est favorisée grace a smplicité » de fabrication, son oxyde natif
(SiO;) mais aussi par la formation de grille auto-alignéa figure 4 illustre parfaitement
I'évolution de ce transistor au fil des années conEment a la feuille de route (roadmap) de
'ITRS [ITRS-07]. Les longueurs de grille ne cedsete diminuer impliquant une
augmentation des fréquences de coupure ce quieebbiine augure pour les applications
millimétrique voire submillimétriques. Cependamus avons atteint un point ou I'horizon de
la feuille de route de I''TRS défie les projectsoles plus optimistes dans la course a la
diminution d’échelle du CMOS. Il est aussi diffeeipour la plupart des gens de I'industrie du
semiconducteur d'imaginer comment nous pourriomgigoer a nous permettre les tendances
historigues de 'augmentation perpétuelle du ca&s €équipements pendant encore 15 ans. En
d’autres termes, les lois empiriques de Moore d@@s a I'évolution de la vitesse des
microprocesseurs en fonction du temps. Cependarnibie basées sur des suppositions, sont
voueées a I'échec a moyen terme a cause d’effetstiquas et/ou thermiques. Il devient donc
nécessaire de prendre un virage radical ; les iesviechnologies ne doivent pas seulement
impliquer des nouveaux dispositifs mais aussi de/eaux procédés de fabrication.

Les microprocesseurs, les mémoires et les comisdagiques nécessitent une
technologie silicium CMOS. La diminution des dimiems permet I'intégration d’'un nombre
incroyable de transistors sur une méme puce corarpeédit la loi de Moore. Les fonctions
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essentielles d'un tel systéme-sur-puce (3@6nt le traitement de données et le traitement de
signaux numériques (DYP Cependant, beaucoup d'exigences, comme la constom
électrique et la largeur de bande de communicatiosi que des exigences fonctionnelles,
comme les fonctions exécutées par les composargsifpales capteurs, les fonctions
biologiques, etc, ne peuvent pas suivre la loi deoiM. Dans la plupart de ces cas, des
solutions différentes sont employées. Dans l'aydmtégration des technologies CMOS et
non-CMOS, utilisées comme systéme-en-boitier%jSieviendra de plus en plus importante.
Par conséquent, le partage de fonctions entrenst l@aSoC et le SiP va probablement étre
dynamique dans quelques années. Cela exigera dewaitions dans des domaines
disciplinaires mutuels, comme la nano-électroniglae nano-thermomeécanique, la nano-
biologie, etc. Pour les applications SiP, le packggera I'élément clef. Toutes ces tendances
sont représentées sur la figure 5.

Intéractions entre I'Homme et
I'environnement

130 nm

90 nm
Systéme en package non

numérique
65 nm

45 nm Informatique

More Moore : miniaturisation

32 nm Systéeme
numérique sur
puce (SoC)

Evolution du CMOS : CPU, mémoire, logique

22 nm

Figure 5 : More Moore et More than Moore [ITRS-07].

Les tendances observées sur la figure 5 nécesgjteijues explications. L'axe
vertical intitulé « More Moore » se réfere a la oiotion continue des tailles des puces
logiques et de stockage de la mémoire afin d'amelita densité, les performances et la
fiabilité des applications. L'axe horizontal « Mdtean Moore » désigne la diversification des
fonctionnalités. Cette approche tient typiguememhgte des fonctionnalités non-numériques
(communication RF, composants passifs, capteurgy pagrer du niveau systéme a un

® SoC : System on Chip. Systéme sur puce qui désignsystéme complet embarqué sur une puce, pouvant
comprendre de la mémoire, un ou plusieurs micragge®eurs, des périphériques d'interface, ...

" DSP : Digital Signal Processing. Le traitement gtique du signal étudie les techniques de traittmen
(filtrage, compression), d'analyse et d'interprétaties signaux numérisés.

8 SiP : System in Package. Systéme en boftier,aegdis, désigne un systéme de circuits intégréinésndans

un seul bottier.
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niveau de package particulier (SiP ou SoP). Soaatibjest d’'incorporer des fonctionnalités
numeriques et non-numeériques dans un systeme cémpac

La technologie CMOS est donc de plus en plus @éélist suit une loi d’échelle qui
entraine une amélioration des performances avedindnution des puces sur le wafer.
Cependant, un virage devra étre effectué pour euies évolutions en termes de
diversification et de miniaturisation. Ainsi se pda question du vrai colt de la technologie
silicium en particulier a cause des éléments padsifminant le wafer.

2)  Codt de la technologie CMOS

Il est important de rappeler brievement quelquegiraents économiques sur les
technologies silicium. Il est clair maintenant gle technologie est mature pour les
applications millimétriques mais y a-t-il un réghatage économique ?

Un des arguments clefs pour le camp du siliciumge I'arséniure de Gallium
(AsGa) est une technologie chere, qui est tolérde I@s utilisateurs comme elle offre
actuellement la meilleure performance. Les coltgéddisation en fonderie de wafers en
technologies silicium (Si) ou silicium-germaniuni@®) codtent entre 1000 $ pour un CMOS
et 2500 $ pour un HBT SiGe. En outre, pour uneepfatme de production d’'un wafer 8
pouces, le colt est significativement meilleur rharavec le potentiel d’'intégrer 2 fois plus
de produits. A titre de comparaison, montrant elaent le désavantage de I'AsGa, le colt en
fonderie d’'un wafer HBT AsGa est de I'ordre de 2800Cependant une analyse plus fine
révele que les technologies sur silicium peuventéatité étre significativement plus cheres
qgue I'AsGa, en considérant un marché de faiblemeluquand le colt du masque est pris en
compte. Le colt d'un masque d’AsGa s’étend typicereinde 25 000 a 50 000 $ alors que
pour le silicium on peut aisément atteindre 300 $8@ir plus. Le marché de faibles volumes
concerne :

- l'infrastructure sans fil ;

- la téléecommunication backhaul : dans un réseauédéEdmmunication
hiérarchique la partie backhaul du réseau compréesl liaisons
intermédiaires entre le cceur, ou le point d'apduiréseau et les petits
sous-réseaux "au bord" du réseau hiérarchiquerentie

- le radar militaire et automobile.

Finalement, les colts de fabrication de la techyielsilicium sont prohibitivement
hauts en raison des colts de masque, ce qui sign# le silicium est une solution viable
pour des applications s’orientant sur un marchéaa volume. Cela signifie aussi qu'il
devrait y avoir des investissements supplémentaiees la simulation et les outils de ces
dispositifs afin d’assurer le succes de la fabigcapuisque n'importe quelle erreur dans la
conception se traduit par des pertes se chiffrautedques millions de dollars.

De nouvelles applications, comme par exemple lipocation d’antennes multiples
dans un systeme millimétrique pourraient amenerim@svations et ainsi une réduction des
codts dans la vague du silicium millimétrique.

lII) Applications millimétriques

Pour mieux comprendre les enjeux technologiquesoetmerciaux des applications
millimétriques il est souhaitable d'avoir conscierte I'étendue des applications. Le but de
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cette section n'est cependant pas de faire une dighaustive de ces applications mais
seulement d'en évoquer les principales. Bien gaéiféérents domaines d'applications soient
étroitement liés, on peut les classer en trois agadomaines : médical, commercial et
militaire. De nombreuses applications se chevauok@ine ces 3 domaines comme le spatial,
le transport ou encore les télécommunications.ifyaré 6 dresse un portrait de toutes ces
applications.

Imagerie médicale
Biomédical
Instrumentation
Détection de tumeur
Télémesure

Marché du 802.11x

WLAN

WPAN
Radar Automobile (77/79 GHz)
Télécommunications backhaul
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Communication satellite

Marché militaire (38, 60, 94 GHz)
Systéme de combats futurs
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Communications sécurisées
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Figure 6 : Apercu des applications millimétriques.

1) De I'Ethernet & la communication 60 GHz

Le protocole Ethernet a été la base de lancemeitd demmunication de réseaux
comme l'indique la figure 7. Tout d’abord bas déBithernet 1Base-T a la fin des années 80),
elle a su rapidement atteindre le trés haut detbst Gb/s a 10 Gb/s) en visant les applications
millimétriqgues (ultra large bande a 60 GHz). Leemieres applications millimétriques
rencontrées concernent les accés WPaAfentés sur la vidéo haute définition (HD) saihs f
en streamintd (W-HDMIY) ou pour les transferts de fichiers ultra rapi¢s 'USB 1.0 &
'USB 2.0). A titre d’exemple, I'interface numeérigtHDMI a besoin d’un taux de transfert de

® WPAN : Wireless Personal Area Network. Ce terme concezserdseaux sans fil d'une faible portée : de
l'ordre de quelques dizaines métres. Ce type deavésert généralement a relier des périphériques (e
imprimante) a un ordinateur sans liaison filairelden & permettre la liaison sans fil entre deuxhirees trés
peu distantes. La principale technologie WPAN etelzhnologie Bluetooth proposant un débit théoridael
Mbps pour une portée maximale d'une trentaine deesé

10 Streaming : diffusion de flux continu. Utilisé pexemple pour la diffusion de vidéo sur internet@ect ou

en léger différé.

1 W-HDMI : Wireless-High-Definition Multimedia Intéace. (en francais: Interface Multimedia Haute
Définition) est une norme et une interface audd#wei entierement numérique pour transmettre deschiifirés
non compresses.
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1.5 Gb/s pour afficher une résolution de 1920x10@#itrelacé) tandis que pour une
résolution de 1920x1080p (progressif) cela néaesditGb/s. Toutes ces applications nous
ameénent typiquement dans la bande de fréquence 68 GHz, dépendant de la zone
géographique. Grace a un haut potentiel commerg aussi au support de I'industrie pour
des applications dans cette gamme de fréquencsjepts groupes travaillent sur la
standardisation a savoir :

- IEEE 802.15.3: congu pour le transfert de fichi@audio et vidéo en
streaming ;

- ECMA (European Computer Manufacturers Associgfiorest
organisation de standardisation active dans le dwrde I'informatique ;

- WirelessHD : cela permet la diffusion de contddD sans que l'on ait
recours a un cable. Il exploite pour cela la bameléréquence 60 GHz, pour envoyer
les vidéos HD non compressées ainsi que le soBla<} jusqu’a une distance de neuf
metres ;

- WiMedia: L'objectif de la norme WiMedia est detaliser une
intercompatibilité réelle entre tous les apparedssmettant de I'image et du son dans
un rayon de 1 a 50 métres.

une

10000 _ m  Ethernet 10G Base-T-
3 usB
] WLAN
10004 Y WPAN 1000Base-T. USB 2.0 *802.15.3
E UWB . _ /(‘
—_ 1 » 60GHz .
[%2) : . //
S$1004 100Base T. 3 //
\E./ //
g ,/
3 104 1OBase-T. USB 1.1 o -
s ] BT 2.0
] v
11Base-T USB1l.0e
1= »
3 VBT 1.0
0,1 r — T T T . T : , . , . .
1975 1980 1985 1990 1995 2000 2005 2010
Année

Figure 7 : Standards IEEE en million de bits par seonde (Mbps) a travers les années.

Ainsi, le WPAN est idéalement placé pour les amgtions 60 GHz. Un réseau sans fil

60 GHz pourrait étre utilisé pour détrdner nos lesnwieilles liaisons filaires actuels comme
I'Ethernet, 'USB 2.0 ou encore la norme IEEE 13B#eWire).

Un seul inconvénient demeure & 60 GHz : I'absomptimxygene (environ 10 dB/km

au niveau de la mer) qui commence a jouer un rales dles distances supérieures a 100
metres (figure 2). De plus, la pluie peut ajoutee atténuation supplémentaire (5 dB/km pour
environ 12 mm/heure). L'utilisation d’antennes adngalevé permettrait de surmonter ces

effets atmosphériques.

© 2010 Tous droits réservés.
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2)  Le radar automobile

Une application importante est le radar automadioifeetionnant a 24 GHz [Guan-04]
et 77 GHz. Aujourd'hui, seules quelques voituresude sont équipées de cette technologie
(centre d’'ingénierie Jaguar [Tsang-99]). Il appane assistance a I'automobiliste comme la
conduite dans des conditions de visibilité baspasticulierement dans le brouillard, mais
aussi grace au régulateur automatique de vitessenoore la conduite automatisée sur de
futures autoroutes [Berkeley-08]. En France, en72@838 personnes ont encore trouve la
mort dans un accident routier avec un total d’aaisl corporels supérieur a 80000 [Sécurité-
07]. Ces chiffres alarmants rendent le radar trgsaciif comme élément de sécurité
indispensable pour son implantation dans chaqueraliile. L'imagerie vidéo avancée, le
radar, le GPS ou encore les gyroscopes permettedomher aux conducteurs une multitude
de données afin d’améliorer et de rendre plus’ekpérience de la conduite. Les figures 8 et
9 présentent 2 exemples ou I'image radar est cappata vidéo. Ces images prouvent que le
radar millimétrique devient un capteur idéal denwVieonnement du trafic routier. Le radar
permet aussi de voir « a travers » les voituresnsi de détecter d’autres véhicules mais aussi
de les différencier (moto, cycliste, camion,...).

a B
Figure 8 : Image radar (a) et image vidéo correspatante (b) [Meis-03]

Véhicules cachés

a b
Figure 9 : Image radar (a) et image vidéo correspatante (b) [Meis-03]

Parmi tous les accidents recensés en France, portaje la sécurité routiere de 2006
fait état d’'un constat accablant : 15,6 % des perss tuées le sont en deux-roues motorises,
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alors qu’elles représentent moins de 1 % du tf&#curité-06]. De plus, la vitesse est en
cause dans plus de la moitié des accidents cogpdres capteurs qui détectent des objets en
champ lointain (approximativement 30 métres avetatge champ de vision) permettront de
développer beaucoup d'applications en matiere derig® pouvant significativement réduire
les accidents a de courtes ou moyennes distaneeglas vitesses assez élevées. Sur la figure
10, on peut observer la voiture de demain (de neusas applications existent déja) avec un
ensemble de capteurs capable de prévenir les atzide face et arriere, de détecter des
impacts de coté mais aussi fournir une assistaocstaionnement et aux angles morts.
Chaque capteur, selon la distance et I'objet actiliteexige une technologie différente pour
remplir le cahier des charges.

La technologie prometteuse pour les applicationgtes et longues distances est le
radar. La commission de communication fédérale (F&@alloué 2 bandes de fréquences : 22-
29 GHz pour les radars a courte portée et 76-77 (Gidr les radars longue portée.

détection latérale

détection frontale
0-50m

0-10m

Figure 10 : Détection possible autour d'un véhiculeradar anticollision, aide au parking, angle mort ...

Le radar est un systéme toute saison avec uneuti@olde quelques centimetres.
Dans un radar automobile typique, une impulsiorctadenagnétique est transmise vers des
cibles potentielles. Le signal refleté révele daferimations sur la forme, la distance et la
vitesse de la cible. Une des principales difficligst la capacité de discriminer entre
différents signaux I'information utile. Cela néaésgles traitements de signaux sophistiqués
et potentiellement introduire des erreurs de diétean forme de fausses alertes. La fiabilité
du radar automobile peut dramatiquement augmentettigsant une antenne directionnelle.
Les facons mécaniques habituelles de diriger Fergesont peu pratiques pour des systéemes
bon marché. Une solution bon marché alternativesistan a utiliser des antennes en réseau.
Les émetteurs de phase en réseau [Babakhani-06lfdic07][Powell-07] peuvent former
un rayon étroit dirigé vers l'objet situé dans umamp de vision étroit. Le récepteur est
seulement sensible aux signaux réfléchis de I'addmjeqjuestion réduisant considérablement les
interférences indésirables.

La technologie silicium, le CMOS en particulier,rpet I'intégration d’'un radar a
réseau de phase aboutissant a un systeme fiabtseharché de radar qui pourrait jouer un
réle majeur dans la sécurité routiere de demain.

3) L'imagerie millimétrique

Une autre application potentielle pour la techn@agillimétrique concerne l'imagerie
millimétrique passive et active. En ne détectard guradiation thermique naturelle d'objets
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en gamme millimétrique, les images de ces objetsvgye apparaitre d'une facon tres
similaire a I'image d’'un systeme optique classiquieléo). Le systeme d’'imagerie passive
[Yujiri-03] est basé sur la détection de la difféce entre I'intensité de la radiation thermique
naturelle de différents matériaux. Actuellement £gstémes sont employés pour détecter des
armes dissimulées [Gashinova-08], mais la méme padéerait étre appliquée a I'imagerie
meédicale ou I'on désire une résolution de I'ordrerdllimétre. On constate ainsi aisément sur
la figure 11, les armes cachées a travers un patlega la différence d’émissivité entre le
corps et I'objet. De plus, ce qui est vrai pour degets métalliques fonctionne aussi pour les
objets d’autres natures (figure 11 (b), le pistdietbas est en céramique) ce qui représente un
avantage certain pour cette technologie. A la difiée de la radiographie par rayon-X, qui
peut seulement étre utilisée avec une dose limiaayons sur les organismes vivants,
limage millimétrique passive n'utilise pas de mibn supplémentaire que ce qui est
naturellement présent. Méme les systémes d'imagatiee utilisent des photos avec des
energies de quelques milli électronvolt comparé &ilas électronvolts nécessaires aux
systemes a rayon-X.

Figure 11 : Imagerie millimétrique pour la détection d'armes (a)(b) [Chen-05] ; Photo d'une feuille das le
domaine optique (c) et a 615 GHz (d) [Hellicar-07].

Concernant I'imagerie médicale, les applicationeg®antes seraient utiles dans la
détection de tumeurs, la mesure de températur@rdalation du sang, ..Ces applications
ont fortement été explorées durant ces deux des@Ecennies mais les recherches ont cessé
car ces systemes n’étaient pas capables de rivalise I''lRM ou I'imagerie par rayon-X. En
raison d’'une plus grande longueur d'onde, cesmgstént une résolution relativement faible.
Comme la technologie silicium permet un plus graéskau d'émetteurs-réecepteurs de part
'encombrement réduit et le faible colt, nous croyaue beaucoup de ces applications
réapparaitront en raison du potentiel immense \&anide la réduction de la taille et du codt.
Tandis que I'imagerie passive détecte le contrd'gtieergie thermique entre un corps humain
et un objet, I'imagerie active transmet I'énergidlimétrique a I'objet en question et détecte
I'énergie reflétée. De cette facon, en illuminamtclble, le rapport signal a bruit (SNR) est
amelioré, compareé a un systeme passif.

D’autres applications concernent l'aéronautique: sécurité des aéroports lors
d’atterrissage dans de mauvaises conditions métggaes, ou encore des applications plus
générales comme la défense ou I'environnement.
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B) Technologie sur silicium adressant des solutien
millimétriques

) Le silicium : évolution et challenges

Pourqguoi le silicium est-il devenu une référendéoris vivons dans I'age du silicium,

il est tout autour de nous aussi bien en termesyd&mes électroniques (ordinateurs) qu’a
I'état naturel (sable).

Cela n’a pas toujours était le cas. Avant les anri®l0, les transistors n’existaient
pas. C'est seulement au début des années 195@g tiamsistors ont été réalisés a partir du
germanium. Cependant, les transistors a base deagem ne sont pas trés fiables et
difficiles & mettre en boitier. Tout changea en4l6& Texas Instruments annonga le premier
transistor silicium. Dix ans apres, une puce sifiticontenant plus de 2000 transistors était
née. Aujourd’hui, le processeur Quad Core Itaniuintel contient plus d’l milliard de
transistors. C'est une progression étonnante elutiannaire de la technologie silicium.

Le silicium n'est pas le candidat naturel pour dpplications millimétriques. Les
technologies IlI-V ont dominé ce domaine pendarstuceup d'années et méme aujourd’hui,
les performances sur silicium restent toujoursriatées aux technologies AsGa, PHEMT,
InP HEMT et InP HBT. La mobilité des électrons silicium est inférieure, ce qui limite la
performance de la technologie. De plus, des subdivement résistifs ou semi-isolants de
silicium sont difficiles a réaliser aboutissant @eumoins bonne isolation et des pertes plus
élevées a travers l'interconnections des élémeadsifs. Toutes ces limitations présentent un
sérieux challenge dans I'implémentation de fondionillimétriques.

Cependant, les avancées de la technologie silicaonguites par des applications
numeriques tres performantes, offrent des perfocegmen termes de fréquences de coupures
et de facteur de bruit qui ont radicalement augéentvant les lois d’échelle et les avancées
technologiques tant pour le CMOS que pour le HBE&IiCes deux technologies ont été
utilisées pour démontrer la faisabilité de cirdarictionnant a des fréquences supérieures a la
bande V. De plus, la capacité industrielle mondie technologies silicium, conduite par un
marché grand public comme les jeux et appareitsréleiques assure un faible codt.
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Figure 12 : Evolution des fréquences de transitioen fonction des années de production comparant les
technologies silicium aux IlI-V [ITRS-07].
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Figure 13 : Evolution des fréquences maximum d’oskkation en fonction des années de production
comparant les technologies silicium aux IlI-V [ITRSO07].

Les performances des différentes technologiesesqrimées par leurs fréquences de
coupure :fr et fyax mais aussi par leur facteur de bruit minimuNFgin). fr et fuax sont
définies comme étant les fréquences de coupugaievaut O dB) respectivement du gain en
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courant [H21/?) et du gain de MasorUj. Les figures 12 et 13 montrent la feuille de eout
prévue par 'I'TRS en termes de fréquences de ceupuicomparant les composants silicium
(CMOS et SiGe HBT) et les composants IlI-V (InP HEMnhP HBT, AsGa PHEMT et AsGa

MHEMT).

NFmin (0B)
2009 @ 5 GHz @ 25 GHz @ 60 GHz @ 94 GHz

CMOS 0.2 16 4 -

InP HEMT - 0.4 0.8 1.3

AsGa PHEMT - 0.8 - 25

AsGa MHEMT - 0.4 0.7 1.2

SiGe HBT - - 2.2 -

© 2010 Tous droits réservés.

Tableau 1 : Performances en bruit en 2009 pour diffrentes filieres de composants [ITRS-07].

Le tableau 1 compare les performances de bruithmuini des filieres silicium et IlI-V.

Ces résultats montrent que la technologie silicneste compétitive par rapport aux
filieres IlI-V notamment au niveau des fréquencesdupure. L'état de I'art au début de nos
travaux de recherche confirme les résultats préssear la feuille de route de I'I'TRS.

2) Etat de I'art au début de nos travaux de rechetae

Cet état de l'art (figure 14) réalisé au début des travaux de recherche (2006)
compare les différentes filieres de matériaux sosavMOSFET, HBT SiGe, HBT IlI-V,
AsGa HEMT et InP HEMT. Celui-ci permet de situes lBomposants sur silicium avec un
coupleft/fuax assez symétriquére fuax) contrairement aux transistors sur matériaux |ide/
qui place les transistors silicium dans la couess applications THz.

800-
| L 2
700-
|| ™ AsGa Hemt
e HBT SiGe
600+ InP Hemt
1 v MOSFET
5004 o HBTHILV
= 400 ITRS MOSFET
+" 300
200-
100-
0 T T T T T T T T T T T T
0 100 200 300 400 500 600
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Figure 14: Etat de I'art au début de nos travaux deecherche comparant les filiéres silicium et 111-V
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Cet état de I'art est aussi une vue globale delWstrie des semi-conducteurs car les
résultats proviennent des acteurs industriels naaissi des laboratoires de recherche
présentant des procédés technologiques indushiiis.

Des le début des années 90, les transistors atild&l'InP et de 'AsGa atteignaient
déja des performances intéressantes [Chao-90] 9Thravec desft >100 GHz et des
fmax>300 GHz. En 2004, les HEMTs sur AsGa ont atteintomplefr/fyax = 220/300 GHz
[Tessmann-04] alors que les HEMTs sur InP avoisimales 500 GHz [Elgaid-05]. Les
meilleures performances en termesfdent été obtenues avec un HBT sur InP s’envolant a
765 GHz en 2006 [Snodgrass-06]. Le début di"2diecle a marqué l'arrivée en force des
composants sur silicium avec un grand nombre d3trékls intéressés dans cette course a la
performance. Freescale, Fujitsu, Hitachi, IBM, IHBMEC, Infineon, Intel, Jazz
semiconductor, Mitsubishi, NXP, Philips et STMidextronics, pour ne citer qu’eux,
s’engagerent dans la montée en fréquence des MGSEE@es HBTs SiGe. Toutes ces
performances sont présentées dans les figures OGET) et 16 (HBT SiGe) et référencées
dans les tableaux 2 et 3.

Références MOSFET
Fujitsu [Hirose-01]
IBM [Burghartz-00] [Jagannathan-06] [Narasimha-01] H0& [Zamdmer-
01] [Zamdmer-02] [Zamdmer-04]
Intel [Barlage-01] [Post-06]
Mitsubishi [Matsumoto-01]
Philips [Jeamsaksiri-04] [Tiemeijer-01] [Tiemeijer-04]
STMicroelectronics | [Dambrine-05] [Vanmackelberg-02]
Toshiba [Momose-01] [Momose-02]

Tableau 2 : Références bibliographiques du MOSFET tilisées a la figure 15.
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< 3504
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O 3004
h_g 250+
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100- -
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50 100 150 200 250 300 350 400

f. (GHz)
Figure 15 : Etat de I'art en 2006 des MOSFETs conémté a I''TRS.
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Figure 16 : Etat de I'art en 2006 des HBTs SiGe cémonté a I''TRS.

Références HBT SiGe

Freescale [John-02] [John-06]

Hitachi [Hashimoto-03] [Miura-04] [Miura-06] [Wada-02]

IBM [Rieh-03] [Rieh-04] [Jagannathan-02] [Jagannathah{B&hater-04]
[Krithivasan-06] [Orner-06]

IHP [Heinemann-02] [Heinemann-03] [Heinemann-04] [Osh&h
[Ricker-03]

IMEC [Choi-06] [Piontek-06] [Van Huylenbroeck-04] [Varullenbroeck
-06]

Infineon [Bock-04-1] [Bock-04-2]

Jazz semiconductor| [Racanelli-03] [Racanelli-05]

NXP [Deixler-02] [Deixler-04] [Deixler-05] [Donkers-03Ponkers-04]

STMicroelectronics | [Chevalier-03] [Chevalier-04] [Chevalier-05]

Tableau 3 : Références bibliographiques du SiGe Uisées a la figure 16.

En 2006, le géant américain IBM s’imposait toujoers matiere de performances
f/fuax avec pléthore de résultats au-dela de 250/250 (@aide le HBT SiGe et un MOSFET
avoisinant les 300/450 GHz. Ses concurrents diceteane STMicroelectronics, IHP ou Intel
se rapprochaient sérieusement mais qu’en esta068 ?

Ainsi, la diminution des longueurs de grille coneatt le MOSFET et la réduction du
doigt d’émetteur pour le HBT SiGe, ont permis céttelution importante des fréquences de
coupure. Par contre, le facteur de bruit minimNFR, n'est pas forcément amélioré avec les
lois d’échelle [Raynaud -07]. En effet, il est dusécessaire que les résistances d'acces
diminuent pour promouvoir ce facteur. Les tabledurt 5 synthétisent les performances
récentes en matiere de bruit pour les composanssigium.
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Industriels NFmin @ 10 GHz Technologie Référence
IBM <15dB CMOS SOI PD 130 [Zamdmer-01]
Fujitsu 0.8 dB CMOS SOl [Hirose-01]
PD DTMOS 130
STMicroelectronics 1.3dB CMOS SOI LP RBIVanmackelberg-
130 02]

IBM 1.4 dB CMOS SOIHP 65 | [Lee-05]
STMicroelectronics 0.5dB CMOS LP 65 [Gianeselld-06
IBM 1 CMOS SOIHP 65 | [Lee-07]
IBM 1 CMOS 45 [Li-07]

Tableau 4 : Performances en bruit des transistors SFET a la température ambiante.
Industriels NFmin @ | NFnin @ | NFrin - @ | Technologie | Référence

10 GHz |20 GHz | 40 GHz

IBM 0.2dB 0.9dB - 0.13 um SiGe [Rieh-06]
IBM 0.5dB 1.8 dB - 0.18 um SiGe [Rieh-06]
STMicroelectronics 0.6 dB 0.75dB| 1.2dB 0.13 um SiGe [Chevalier-06]
Samsung 1.2 dB 1.8 dB - 0.12 uym SiGGe [Banerjee-07]
IBM 0.4 dB 1.3dB - 0.12 um SiGe [Greenberg-02]
IBM 1.02 dB 2dB 4.3 dB 0.12 um SiGe [Bardin-08]
STMicroelectronicg 0.8 dB 1.1dB 1.9dB 0.13 um SiGe [Waldhoff-09-2]

Tableau 5 : Performances en bruit des transistors BT SiGe a la température ambiante.

3) Codt et intégration

Si la technologie sur silicium a les performancdecmates pour implémenter les
parties front-entf de I'émetteur/récepteur, la capacité d'intégree logique numérique en
CMOS avec des densités croissantes alors elle laffpportunité de baisser résolument les
codts. Le faible colt pourrait étre le principaltimateur pour l'utilisation de la technologie
CMOS ou BICMOS comparée a celle des IlI-V.

Le col(t de production d'un circuit intégré est énment lié a I'aire du silicium
nécessaire a sa réalisation. En effet, plus laitiest de taille importante, plus le rendement
de fabrication est faible. Le rendement de fabidcateprésente le rapport entre le nombre de
circuits fonctionnels produits et le nombre totalaircuits produits. La probabilité d’avoir un
défaut dans un circuit augmentant avec sa tadlesohcepteur a tout intérét & minimiser la
surface de silicium nécessaire a la réalisatiodagmlication qui I'intéresse. Evidemment
cette surface dépend du nombre de transistorsadilpour réaliser I'application et de la
surface de chacun de ces transistors. En électreniyimérique intégrée, les transistors
utilisés étant de taille relativement standard f(skunctions exceptionnelles), on peut
considérer que le nombre de transistors est unrbprésentant de la surface du circuit
intégré. On caractérise dailleurs les technologBdOS numériques par le nombre de
transistors qu’elles sont capables d’intégrer.

Néanmoins, une conception CMOS présente parfoisvéi@ables défis. C'est
notamment le cas lors de lI'implantation de certafoactions complexes, par exemple celles
qui exigent des valeurs de performances RF tréstestret un haut niveau d'intégration

12 Front-end : dans une technologie sur silicium ioliche, le front-end désigne la partie activerdndistor et
plus précisément les niveaux de métal M1 et M2.
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numérique. Prenons le cas, par exemple, des tééphuobiles. Leur circuit radiofréquence
est composé de plusieurs blocs : une partie inkegoé silicium a base essentiellement de
transistors bipolaires ou MOS, et une partie canéti d’éléments discrets montés en surface
(CMS). Il est bien sir envisagé de concevoir cesiits sur une méme puce afin de réduire la
consommation, la taille, le poids mais aussi let @hilidispositif. Pourtant, si de nombreux
éléments montés en surface subsistent encore, questeur intégration sur silicium pose
toujours problemes en termes de performances.égmtion la plus critique concerne les
éléments passifs.

En effet, & l'inverse des substrats utilisant degémaux IlI-V comme I'AsGa, le
substrat semi-conducteur silicium, a cause de salumivité élevée, possede des pertes
importantes et n'est donc pas capable de préseeteréléments passifs a faibles pertes.
L’exemple classique consiste a comparer une indaetadle méme valeur montée en surface
(CMS) présentant un facteur de qualité 10 fois sapéa cette méme inductance intégrée sur
silicium. La technologie CMOS ne permet pas towgodiobtenir le facteur de qualité Q
souhaité, ou la meilleure isolation contre le cagpl par le substrat et les parasites HF. Au
cours des dernieres années, des émetteurs/réecERI®S ont toutefois réussi a surmonter
ces difficultés [Costa-07]. Dés leur introductionr de marché, ils ont connu un succés
significatif, récoltant ainsi les bénéfices cumuligsl'intégration et du faible coat. Comme la
méme technologie est retenue pour les fonctionsidoae base, cette innovation représente
une étape majeure dans la voie d'une intégratidoutes les fonctions (RF, bande de base et
gestion de puissance) d'un radiotéléphone sureule puce par exemple.

Les travaux d’amélioration de la technologie onttgaur la diminution des capacités,
parce gu’elles affectent les temps de propagatiola €@onsommation. Le moyen le plus
simple de réduire les capacités est la réductiengdgemeétries des transistors qui permet de
gagner en méme temps sur la surface des circuégrés. Les moyens technologiques et
financiers mis en jeu par les fonderies de silicisomt essentiellement tournés vers cette
réduction des dimensions des transistors.

II) Ingénierie des technologies CMOS et BICMOS

1)  Diélectrique low-k* et interconnexions

Un microprocesseur est composé essentiellemenangigtors reliés entre eux par des
interconnexions en cuivre. Pour éviter des fuiesaurant, on isole les interconnexions avec
un isolant, le Si@principalement. Or ce faisant, on a d’une partdurant qui traverse les
conducteurs et d’autre part, entre les isolants¢dose produit les mémes effets que pour les
condensateurs. Cette « capacité » va accumulehdeges électriques.

Les interconnexions en cuivre permettent de rédesedélais des signaux par une
diminution de la résistivité et améliorent la rotasse a I'électro-migration. L'ajout d’'un
diélectrique low-k fournit une réduction additiofiredes délais par la réduction des capacités
entre les conducteurs. La figure 17 illustre cediguction des délais sur une technologie 45
nm avec l'utilisation de nouveau diélectrique teéde « porous low-k ».

13 Low-k : un diélectrique low-k est un matériau awewe faible constante diélectrique, relatif & I'dryde
silicium.
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Figure 17 : Capacité en fonction de la résistanceéthontrant la réduction des parasites RC pour une
technologie 45 nm avec l'utilisation d’'un nouveau iélectrique (Porous Low-k) [Narasimha-06].

Afin d’assurer I'uniformité des dimensions des innections tant horizontalement,
limitée par la lithographie, que verticalement,itée par la gravure et le polissage chimique-
mécanique (CMP), des restrictions sur les dengitéderconnections sont établies. Ces
restrictions ont un impact direct sur le back-énof line dans la conception de circuit
millimétrique.

2)  Grille métallique et diélectrique high-k

Les transistors suivent la loi de Moore depuis pesquarante ans. Mais avec la
réduction des échelles des transistors, les caudmifuite augmentent. La gestion de cette
fuite est cruciale pour la fiabilité d’opérationdtra-rapides et est devenue un facteur
important dans la conception de puces.

Pour comprendre I'intérét d’'un matériau high-k,eeons sur les objectifs principaux
de la conception du transistor (illustré figure 18s faire plus petits, plus rapides, moins
chers et diminuer leur consommation. Cependantraesistors plus petits et moins chers ont
un oxyde de grille, traditionnellement en GiQui ne fait que quelques couches atomiques
d’épaisseur (figure 18). L'épaisseur de I'oxydegildle doit diminuer dans le méme rapport
gue la diminution de la longueur de grille. Si I©Sest utilisé comme diélectrique de grille,
son épaisseur est de I'ordre du nanometre poutdeséres technologies CMOS. Ces petites
épaisseurs de SjCentrainent des fuites, par analogie a un robinettqule alors qu’il est
éteint. De nouveaux matériaux appelés high-k saricdnécessaires pour éliminer ce
probleme [Chau-05] [Wilk-01].

"High-k" est le synonyme de haute constante digtpet, mesure de la quantité de
charge qu’'un matériau peut contenir. L'air est ¢enp de référence pour cette constante et
dispose d'un k égal a 1. Les matériaux high-k tple le dioxyde d’hafnium (Hf§), le

14 Back-end : Par opposition a front-end, dans uoknelogie sur silicium multicouche, le back-endigés la
partie supérieure du dispositif correspondant amidres couches de métaux.
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dioxyde de zirconium (Zrg) et le dioxyde de titane (TR par nature, ont une constante
diélectrique k supérieure a 3.9 (permittivité nelatdu SiQ).

Un autre moyen de garder un bon couplage capauitie la grille et le canal est
d’augmenter la permittivité diélectriqguex de l'isolant de grille. En effet, 8 représente la
surface du dispositif €fpx I'épaisseur de I'oxyde, la capacité MOS s'é@#x= cox.S/Tox.
On peut alors augmenter I'épaisseur et par conséqaduire le courant de grille tout en
gardant unCox élevé. On introduit alors la notion d'épaisseuni¢alente d’oxyde (EO¥)
pour comparer, Eox €gal, les performances des high-k par rappori@u S

Electrode de

'}El‘ectrode de grille
en polysilicium

CLIEELE il Oxyde de grille SI02

Source

Substrat silicium

Figure 18 : Vue en coupe d'un transistor avec unehmto d’un transistor de 45 nm de longueur de grille

La constante diélectrique est également directentiéet aux performances du
transistor. La hausse de la constante k (consthatectrique) permet d’éliminer le courant
DC tunnel direct de grille mais aussi de continlaeréduction d’échelle (« scaling ») par la
diminution de I'EOT.

L'ensemble du secteur des semi-conducteurs estpases avec la dissipation de
chaleur des puces, ce qui augmente exponentieltedn@@sure que le nombre de transistors
augmente. Le contrdle des courants de fuite ansdes nouveaux materiaux high-k est I'une
des nombreuses étapes pour réduire la consommtitale et donc [I'élévation de la
température.

Mais le simple fait de remplacer un matériau paautre n’est pas la solution idéale.
Le Si0, oxyde naturel du silicium, est d’'une grande déalvec des niveaux d'impuretés tres
faibles. De plus, son interface avec le siliciumcdnal est idéale contrairement a I'utilisation
d’'un matériau high-k qui entraine des problemesitefactions avec le polysilicium de
I'électrode de grille. Ces effets limitent la visesde commutation du transistor. La solution
réside dans l'utilisation de grille métallique [Au®8]. De plus, l'utilisation d’'une grille
métallique permet de neutraliser I'effet de déplétile la grille tout en réduisant la résistance
de grille. Cette amélioration est extrémement irtggde en ce qui concerne les figures de
mérite hyperfréguences et de bruit.

3) Nouveaux composants

Le développement des transistors MOS a toujours $es lois d’échelle (Moore)
grace a l'utilisation de canaux courts ou encore jdactions peu profondes pour mettre en
ceuvre la technologie. Alors que les limites dmpgiation de ces parametres sont arrivées a
leurs termes, des nouveaux matériaux ont permiggdianter les performances du transistor
comme [l'utilisation de matériaux high-k et de @dlmétalliques (section précédente), de

15 EOT : terme anglo-saxon signifiant Effective Oxitlgickness.
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silicium contraint ou encore de substrat SOI (wifit sur isolant) qui permet de diminuer la
capacité parasite de jonction source/drain parad@u substrat.

Des architectures non conventionnelles sont ausgsagées comme le double-grille
ou le FINnFET illustrées figure 19 [Chang-03]. Cdsspositifs présentent de bons
comportements grace a I'’enveloppe autour de l&egrili permet d’avoir un meilleur controle
électrostatique du canal mais cela pose de nomhmetemes technologiques. Par exemple,
une haute qualité d’oxyde de grille doit étre foemstir les parois gravées, le fil de silicium
doit généralement étre non dopé pour maintenir temsion de seuil convenable et les
hauteur/largeur de I'enveloppe doivent étre réguiie manieére appropriée [Anil-03].

Bulk-Si MOSFET Ultra-Thin Body MOSFET

sio, LTeox T

Halo Doping
Silicon Subsirate Silicon Substrate
@) (b)

Double-Gate MOSFET

“FINFET”

SOl

(c) (d)
Figure 19 : Différentes structures de MOSFET avanc@[Chang-03].

Apres la réduction d’échelle des dimensions lortjitales et verticales des MOSFETs
et les changements aussi bien de matériaux quérwlgtuses, une nouvelle génération de
transistors doit étre développée pour améliorer noevelle fois les performances. De
nouveaux dispositifs apparaissent comme les disfsoavec des dimensions confinées, les
dispositifs basés sur le comportement des molécidesdispositifs utilisant des matériaux
fortement corrélés ou encore le spin-MOSFET [Zhir06].

Les dispositifs a dimensions confinées incluent teémoires basées sur des
nanocrystaux [Hanafi-96], les diodes tunnel résates[Reed-89], les transistors a nanotubes
de carbone [LeLouarn-07], les transistors a nasmffihung-00] et les transistors a un électron
[Chen.R-96].

La base des dispositifs électroniques moléculagsts liée au comportement des
propriétés électroniques de molécule unique [Ré&3d-Be potentiel de ['électronique
moléculaire provient de ses dimensions nanométiqlee possibilité de synthétiser des
propriétés électroniques tres spécifigues et lanpese de fabrication a travers l'auto-
assemblage. Bien que de nombreux dispositifs mialigea aient été démontrés, il reste
encore beaucoup de controverses au sujet de laodrapibilité des mesures et la
compréhension des transports de charges [RichidkGing-05].

Les dispositifs basés sur des matériaux fortencentélés incluent les mémoires
ferroélectriques et les dispositifs a logique feragnétique [Kohlstedt-05] [Ishiwara-09]. Les
matériaux ferroélectriques comme le titanate dgurarstrontium (Ba,Sr)Ti@présentent une
fonction mémoire par le biais de changements spéstdors de I'application d’'un champ
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électrigue. Les dispositifs ferromagnétiques formé@snatériaux comme le fer (Fe), le nickel
(Ni) et le cobalt (Co) prennent des états selondidation ferromagnétique locale.

Les dispositifs basés sur le spin électronique cerferspin-MOSFET [Sugahara-05]
S’appuient sur une propriété quantique intrinse@ssociée a chaque particule qui est
caractéristique de la nature de la particule. Toigeces dispositifs sont encore dans leurs
balbutiements.

Trouver une technologie avec une amélioration suibiglle des performances en
remplacant simplement les architectures conventibesm des MOSFETs semble peu
probable. Au lieu de cela, les nouvelles techne@e®dOS présentées précédemment, sont
plus susceptibles d’étre utilisées comme une nuatibn de la plate-forme MOS ou
présentant des architectures novatrices visanapi@écations complétant le MOS comme par
exemple I'ordinateur quantique [Kane-98].

lIl) Principe de fonctionnement des technologies CI@S et
BiCMOS

Cette partie donne un apercu de plusieurs techmslayr silicium compatible avec
des applications hautes frequences. Tout d’abosds mous intéresserons aux transistors
bipolaires SiGe puis aux transistors MOSFET sussabmassif (« bulk ») et enfin sur SOI.

1) Le transistor bipolaire

Cette section s’intéresse particulierement auxststors HBT SiGe développés a
STMicroelectronics en revenant succinctement sum fmnctionnement général et en
présentant les notions de base nécessaires a [@é@uwension des caractéristiques statiques et
hyperfréquences présentées dans le chapitre suivant

a) Principe de fonctionnement

La figure 20 a) montre les niveaux d'énergie damgransistor NPN quand aucune
tension n’est appliquée. Le dispositif ressembtieax diodes PN montées téte-béche. Dans
chacune des couches de type N, la conduction pait keu par la libre circulation des
électrons dans la bande de conduction. Dans leheade type P, la conduction peut avoir lieu
par le libore mouvement des trous dans la bandealen@e. Toutefois, en l'absence de tout
champ électrique appliqué extérieurement, nous tators qu’aucune charge ne peut se
déplacer d'une zone a l'autre.
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a) b) c) d)
émetteur base collecteur émetteur base collecteur  émetteur base collecteur émetteur base collecteur
N . P. N N . P. N N . P. N

*® o 5'*.:

P
i Courant

! d’émetteur-
! base

e électron collecteur
° trou

base

émetteur

Figure 20 : Comportement du transistor bipolaire. § transistor NPN au repos ; b) on applique une terisn
entre la base et le collecteur ; c) on applique urtension entre I'émetteur et la base ; d) quelquesectrons
se font piéger et se recombinent avec des trous.

Considérons maintenant ce qui arrive quand on @y@line tension entre le collecteur
et la base du transistor (figure 20 b)). La podade la tension appliquée est choisie pour
augmenter la force de traction des électrons de Wt des trous de type P a part (c'est-a-
dire que le collecteur est rendu positif par rappda base). Cela élargit la zone de déplétion
entre le collecteur et la base et ainsi le counanpeut pas circuler car la diode base/collecteur
est polarisée en inverse.

Examinons maintenant ce qui arrive quand on apeligone légere tension entre
'émetteur et la base pour ainsi polariser la jmrcEmetteur-base en direct (figure 20 c)).
Cela entraine des électrons de I'émetteur verada.llJne fois que les électrons ont réeussi a
entrer dans la base, ils peuvent répondre a lae fofattraction du collecteur polarisé
positivement. En conséquence, les électrons qui &ans la base, progressent rapidement
vers le collecteur et le traversent. Ainsi, le @mirémetteur/collecteur a une amplitude
dépendante de la tension émetteur/base appliquée.

La plupart des électrons qui entre dans la bas¢ dioectement dans le collecteur.
Cela signifie que quelques électrons se sont «wgesdlans la base. En effet, ces électrons ont
rencontré des trous (figure 20 d)). En conséquelacbase perd une partie de ses charges
positives (trous) a chaque fois que cela arriveieBi n’est fait, le potentiel de base diminuera
de plus en plus jusqu'a ce qu'il soit suffisammaesgatif pour repousser n’'importe quel
électron s’aventurant dans la jonction émetteuebbs flux de courant prendrait alors fin.
Pour empécher cela, I'application d’'une tensionténebase permet d’éliminer les électrons
capturés dans la base et de maintenir le nombteods qu’elle contient. On observe ainsi
typiguement un courant de bagdypiquement une centaine de fois plus petit queolarant
d’émetteurie. Les mesures statiques des transistors bipolditedgrent parfaitement ce
fonctionnement (chapitre 2, section C, ).

b) Fonctionnement en régime statique

b-1) bilan des courants
Pour comprendre le fonctionnement en régime sttt transistor bipolaire, il est

nécessaire de faire un bilan des courants circelainé I'émetteur et la base. Comme présenté
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figure 20, il existe deux types de porteurs : lestéons et les trous qui feront intervenir deux
types de courant. Plusieurs théses et livres d&arigéja I'origine de ces courants. Voyons
plutdt les courants qui en résultent.

Le courant d’émetteur est principalement composécdurant de diffusion des
électrons de I'émetteur vers la base.

Le courant de base est composé du courant de idiffude trous de la base vers
I'émetteur ainsi que des courants de recombinaisienka zone de charge d'espace (ZCE)
émetteur-base et de la base neutre.

Le courant collecteur est uniquement constitué alurant d’électrons diffusé de la
base vers le collecteur. Ainsi nous pouvons éfargression :

o= 1.+, (E-1)

b-2) gain en courant

Un transistor bipolaire étant un amplificateur deurant, on définit donc cette
amplification par le gain en courant du transigjor est tout simplement égal au rapport du
courant de sortie sur le courant d’entrée. Onrdisié deux types de gains en courant selon le
montage du transistor.

Le montage en base commune définit un gain en nboméo. :

I (E-2)

m
i

a= 1

@]

Ce type de montage est utilisé pour des amplificateui exigent une impédance
d’entrée tres basse ainsi qu’une bonne isolatibréefsortie en plus haute fréquence.

Le montage émetteur commun est le plus courantte Cenfiguration permet
d’obtenir un gain en courant élevé. Il est défiai p

| (E-3)
B=-C
IB
Le gain en couranf} peut aussi étre exprimé en fonction de ses paramet
technologiques : A
p=8Myexpt 2 €4

Ou d(T) est lié aux constantes de diffusion des éestret des trous mais aussi au
rapport des dopages entre I'émetteur et la bakmuet épaisseurs respectives. Cette variable
est toutefois légerement dépendante de la tempérafiependantp est influencé par la
température ; quand celle-ci diminue, on constate augmentation du gain en courant. Ce
parametre est illustré dans le chapitre 2, C,,1h.2

b-3) quelques phénomeénes du second ordre

Toutes les équations précédentes ne sont réatjgeslans une zone restreinte des
caractéristiques du composant qui se situe darxone linéaire des courbes de Gummel
appelée zone linéaire (figure 21).
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Figure 21 : Exemple de courbe de Gummel d'un transtor bipolaire.

Nous observons ainsi sur la figure 21 trois zonegindtes. Différents effets
apparaissent a faibMsg comme le phénomene de recombinaison en zone dgecti@space
ou le courant tunnel bande a bande dans la jonétitetteur-base. A fokgg, On observe des
effets de saturation dus aux résistances sériescare a I'effet Kirk [Kirk-62]. Les résultats
présentés dans le chapitre suivant sont étudiégjler le mode de fonctionnement du
transistor se situe en zone linéaire.

c¢) Fonctionnement en régime dynamique

Le transistor bipolaire présente des performangeserfréquences trés éleveées ce qui
en fait un des candidats idéal pour des applicatRR et HF. Cette petite section présente
rapidement les facteurs de meérite du transistavaisles fréquences de coupufestfyax.

c-1) fréquence de transitiorft

La fréquence de coupufeest la frequence de transition déduite du gaincemant a
sortie court-circuitééy;.
i (E-5)
il = IL

B

Elle est définie lorsquéd,|=1.

L’expression de la fréequence de transitiintient compte de tous les éléments
induisant un retard dans le transport des électeorie I'émetteur et le collecteur. Ainsi
interviennent les capacités de jonctiOg: et Cgc, les résistances d’émetteur et de collecteur
mais aussi la capacité de diffusi@i modélisant le retard dd au renouvellement de la
chargeQr.

Le schéma équivalent petit signal ainsi que lesutalpermettant d’obtenik sont
donnés en annexe A et B.
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1 (E-6)
ZH(TF +:|T(CBE +Coc )+ (R + RC)CBCJ

C

fr augmente lorsque le courant collecteur augmente eosuite plafonner a un pic
égal al/2r(z=+(Re+Rc)Cgc). En pratique, les effets de forte injection etanamnent I'effet
Kirk limitent la frequence de transition. Lors de t¢aractérisation du composant dans le
chapitre 2, I'expression (E-6) sera utilisée patiragre les différentes contributions au temps
de transit.

c-2) fréquence maximale d’'oscillationfyax

L’autre facteur de mérite intéressant pour carsdem@u mieux le composant est la
frequence maximale d’oscillation définie par laginénce de transition du gain maximum en
puissance disponible ou du gain unilatéral de Masot@ U. Une expression théorique et
approximative a été obtenue s’appuyant sur lesitrade [Roulston-89].

(E-7)
fooo |t
MAX 87RBCBC

Cette expression montre l'influence particuliére lderésistance de base qui a tout
intérét a étre la plus faible possible. Si la bestefine, on obtient un faible temps de transit et
une fréguence de transitibpélevée mais cela induit une forte résistance de hai dégrade
le fuax. Le compromis existe en augmentant le dopage dmde. Le deuxieme parameétre
influant fuax est la capacit€sc qui est liée a la technologie du transistor aerave dopage
du collecteur et sa morphologie.

2) Le transistor a effet de champ

L’autre composant intéressant pour les applicatioiibmétriques est le transistor a
effet de champ. Nous allons nous intéresser pludicpbérement au MOSFET de
STMicroelectronics avec une longueur de grille Bad1. De méme qu'il existe deux types de
transistors bipolaires (NPN et PNP), le MOSFETdestliné en deux versions : ¢anal Net
le canal P.

a) Principe de fonctionnement

Dans un substrat silicium dopé P (qui peut étreldpage naturel), deux zones N
fortement dopées sont insérées communément appsalgese et drain. La grille est insérée
entre ces deux zones mais isolée par une fine eadiolkyde de silicium (Sig). La grille se
trouve ainsi isolée du substrat donc le courangrile sera nul en continu. Voir les détails
figure 22.
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Figure 22 : Schéma de principe d’'un MOSFET canal N.

Si la tension grille-sourc¥gs est nulle, le courant de drain ne passera pasaiat
jonctions en série sont présentes, I'une PN, &P ou toujours une est en inverse.

Lorsque I'on applique une tensidfys positive, I'électrode de grille, I'isolant Spet
le substrat forment un condensateur. Les élecgerm®ncentrent alors vers la grille. La figure
22 illustre ce schéma de principe. Lorsig atteint la tension de sewf,, la concentration
en électrons dans le substrat est supérieureanzntration en trou a I'équilibre au voisinage
de l'interface oxyde/Si dans le silicium. La couahimversion a 'interface forme le canal et
un courant peut ainsi circuler entre le drain etdarce.

Si Vps devient supérieure @/cs- Vi), on obtient un phénomene dit de pincement de
canal. On a alors une valeur pratiquement consthnt®urantp.

En d’autres termes, le MOSFET utilise un champtétpe perpendiculaire a la grille
pour moduler la couche d’inversion et le champ télpee longitudinal (issu de la tension
drain-source) permet la circulation du courantestarsource et le drain.

b) Fonctionnement en régime statique

Difféerents régimes de fonctionnement sont idertiléa lorsque le composant est
polarisé avec une tensidys Ces régimes de fonctionnement se définissentgmgort a la
tension de seuiMVy, et la tension de bande platés. On distingue alors 3 régimes :
accumulation {ss< Vgs), désertion Yrs < Vas< Vi), inversion Yes> Vi). Des détails plus
précis sur ces modes de fonctionnement sont dafarésla thése de [Valentin -08].

Les caractéristiques statiqgues de ce composantisantes dans le deuxieme chapitre
et plus particulierement les caractéristigues denmsande Ips=f(Vcg) et de sortie
(|D5:f(VDg)) a pIusieurS/Gs

¢) Fonctionnement en régime dynamique

De la méme maniere que pour le transistor bipglaineprésente ici les facteurs de
mérite du MOSFET.

c-1) fréquence de transitiorft

En s’appuyant sur le schéma équivalent petit sighad transistor MOSFET (Annexe
A), on peut déterminer la fréequence de transitiat on obtient [Dambrine-03] :

£ o= O _ fo (E-8)
;= =
ngin 1+ 2CMILLER 1+ 2CMILLER
C C
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avecCyin=CgysitCgse €t CmiLLER=CgditCyde

Comme on peut le constatéraugmente pour des longueurs de grille réduitesegréa
une transconductangg, plus élevée. Concernant les éléments capaditifsst dégradée par
une forte capacit€yy et des capacités parasi@geet Cyde

c-2) fréquence maximale d’oscillationfyax

On définit aussi la fréquence maximale d'oscillat&dappuyant aussi sur les travaux
de [Dambrine-03] :
gm 1 fC (E-g)

fMAX = -
27@9‘” CMILLER CMILLER
2(Rg_'—Rd*—Ri gd+gm07 2(Rg_'—Rd*—Ri gd+gmci
gin

gin

La frequence maximum d'oscillation des transist@MOS, qui influence les
performances des circuits millimétriques (mélanggeoscillateurs, amplificateur faible bruit
et amplificateurs de puissance), est trés senaibteparasites et aussi au choix de la largeur
des doigts du transistor [Demeus-98].

C) Mesures on-wafer en gamme millimétrique : leshallenges

) Lanalyseur de réseau : 60 ans d’histoire

A I'époque ou l'analyseur de réseau n’existait pasore, les ingénieurs d’autrefois
utilisaient des lignes a fentes (« slotted lingpeur mesurer le taux d’ondes stationnaires
(TOS ou « VSWE »). C’est une ligne coaxiale fendue (figure 23)une sonde peut étre
déplacée longitudinalement pour mesurer le champtrégue. La sonde est reliée a un
détecteur quadratique qui convertit I'énergie r&diguence en tension DC et ainsi on peut
mesurer des pics et des vallées en utilisant utmedle. Ces lignes permettent aussi de
déterminer une fréquence inconnue en mesurantt’énére 2 pics en considérant la distance
d’'une demi-longueur d’onde.

15V/SWR : terme anglo-saxon signifiant Voltage StagdiVave Ratio.
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En 1933, la compagnie pionniére qui commercialsaremiere ligne fendue (figure
24) était Rohde and Schwarz. Les docteurs Roh@&eletvarz ont ensuite produit une ligne
fendue couvrant la bande 80 MHz — 300 MHz aveclomgueur de 2 métres.

Figure 24 : Une des premiéres lignes fendues comme@lisée par Rohde and Schwarz (1933).

Dans les années 50, Rantec Corporation introduiécepteur d’amplitude et de phase
couvrant les fréequences micro-onde. Wiltron commaésa un mesureur de phase et de gain.

Au méme moment, les paramétres S se sont réviEkesu@ excellent outil pour la
synthése de circuit micro-onde.

En 1950, le premier instrument permettant d’'indigaemesure des parametres S était
né : le Rohde and Schwarz Z-g-Diagraph (figure R%tait capable de mesurer directement
le module et la phase d’un signal.

Figure 25 : Zg Diagraph couvrant la bande 30 MHz -300 MHz
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Un des premiers analyseurs de réseau vectorielrar@stompletement des paramétres
S a été développé par Elliot Brothers Ltd. Le mesud’impédance a balayage automatique
de fréquence (ASFIM) [Rytting-08] mesure soit leffwient de réflexion ou de transmission
d’'un composant et donne les valeurs des coeffelRatS >, S1, So.

En 1965, l'analyseur de réseau Wiltron 310 est nalygeur de réseau vectoriel
complet a balayage de fréquences. On peut ajust@oinposant sous test et visionner
immédiatement les résultats sur un abaque de Siwitamique. A la fin des années 60, HP
présente plusieurs appareils de mesure : le HP 8di@®métre vectoriel mesurant la phase et
le gain jusque 1 GHz. Le HP 8410, extension duéufést, couvre une bande allant jusque
12.4 GHz puis grace & I'ajout d’'un carcinottgrle HP 8620 permet de couvrir une plus
grande largeur de bande avec aucune coupure deefrég dans la représentation des
données.

En 1968, la société HP réalisa une expériencesailison premier ordinateur, le HP
2116A (4 Ko de mémoire magnétique), pour amélitagprécision de I'analyse de réseaux
micro-ondes. Ce systeme expérimental HP 8540 a wéérda premiere technique de
correction d'erreur. Deux ans plus tard suivi le 882, qui a été le premier analyseur de
réseau automatique avec synthése de fréquencesnéhie moment se développait les
standards de calibrage incluant un court-circuit,curcuit ouvert, une charge 30 et une
charge réglable.

Actuellement, la centrale de caractérisation d&MN dispose de nombreux
analyseurs de réseaux vectoriels permettant deseédles caractérisations statiques et
hyperfréquences de composants passifs et actifsndd@breux bancs de mesure sont a
disposition et notamment un banc de mesure sonsepoouvrant la bande J (220-325 GHz).

I) Mesures hyperfréquences

La réduction spectaculaire des dimensions desistars bipolaires et MOSFET en
technologies CMOS et BICMOS s'est accompagnée daressance des densités
d'intégration et surtout d'une augmentation towsagpectaculaire des performances de ces
transistors. Des fréquences de transition sup@&seB00 GHz sont aujourd’hui atteintes pour
des technologies silicium en phase industrielles @zhnologies jouent un rdle important
pour la réalisation de circuits intégrés radiofrémges et hyperfréquences. En raison des
performances dynamiques toujours plus grandes sleassistors, les mesures de paramétres
S et du facteur de bruit, dans le domaine des h@gerences ont été introduites pour
accompagner le développement de ces nouvellesdiegfies et la construction des modéles
de dispositifs passifs et actifs, indispensabledaaconception des circuits intégrés
hyperfréquences.

Les étapes de mesure, de calibrage et de corresp@cifiguement appliqguées a la
caractérisation des technologies CMOS et BICMOSranche de silicium, sont décrites ainsi
gue les outils nécessaires a cette caracterisatemrésultats d'extraction des fréquences de
transition, des fréquences maximales d'oscillagtotes parametres de modeéles des transistors
bipolaires et MOSFET seront présentés dans le dmexchapitre.

Les principes de base nécessaires a la compréhedssomesures hyperfréquences
sont rappelés en annexes C et D. Respectivementtronve la théorie des quadripbles puis
les parameétres S.

" Carcinotron : générateur de micro-onde utilisamtfaisceau électronique communément appelé « badkwa
wave oscillator » par la communauté scientifique.
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1) Méthode de calibrage sous pointes usuelle

Maintenant que nous connaissons les outils powacté&iser un composant dans le
domaine hyperfréquence, cette section présenteoteqnle expérimental classique pour la
mesure de paramétres S. Cela signifie que cettguoe peut étre employée sur une bande
de fréquence qui s’étend d’'une centaine de meégalEemrjuelques dizaines de gigahertz
(environ 50 GHz).

Avant de rentrer dans les détails du protocoldjgare 26 présente un schéma de
principe d’'une caractérisation hyperfréquence. dmposant sous test (CST) est placé entre
les sondes qui sont directement reliées aux patSatalyseur de réseau (VNA) via des
cables coaxiaux ou des guides d’onde. Il est ndoesse définir un plan de référence avant la
mesure du composant. Il est généralement défirexdrémité des sondes hyperfréquences.
Cet environnement de connexion au CST doit étreptédau mieux au systéme de mesure
(=50 ohms), ce qui est rendu possible par l'utilmatde sondes coplanaires et de cables
coaxiaux ou guidés.

Port 1 Port 2

> Sondes

CST

Figure 26 : Schéma de principe d'une mesure hyperéiquence.

La premiére étape a réaliser avant la mesure hgoerence du CST, est le calibrage
du banc.

a) Calibrage du VNA

Le calibrage est défini comme étant un jeu d’opénat capable, sous certaines
conditions, d’établir la relation entre les valedes quantités indiquées par un systéme de
mesure et les valeurs correspondantes réaliséelepatandards (figure 27).

La technique de calibrage est réalisée localemenhe configuration différente est
nécessaire pour chaque type de mesure. Cet étgmnmermet de corriger les erreurs
systématiques des instruments en prenant en cdmpt&sence de divers accessoires entre
les ports du VNA et le CST. Prenons I'exemple dmé&sure sur plaque de silicium. Dans ce
cas, des cables sont connectés au VNA, suivis ptatkurs coaxiaux et enfin des pointes. Le
calibrage corrige les effets de ces composantstégofcables, sondes,...) mais aussi des
erreurs systématiques du VNA. Ce calibrage peldi &iie nommeé « correction des erreurs ».

mi. (1]
0 O (]
DaD b D:CD d

Figure 27 : Standards de calibrage : a : circuit ouert, b: court-circuit, ¢ : transmission, d : charge adaptée
50Q.
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La demande de précision de mesure du VNA peut dteinte en améliorant le
matériel de mesure, les modeles utilisés pour t&iser les erreurs de mesure, les méthodes
de calibrage utilisées pour calculer ces erreursuebut les définitions des standards de
calibrage (« cal kit »). Pour la mesure de paragsed, les erreurs systématiques sont souvent
représentées en utilisant le si-bien-nommé modeéleedir du systeme de mesure. Le nombre
de coefficients d’erreur inclus dans le modele r@'er dépend de la topologie matérielle du
VNA, du nombre de ports du VNA et de la précisiequise. Les modeles d’erreur utilisés
pour les déviations de mesure systématique de gaeenS ne sont pas présentés mais sont
largement discutés dans [Shurmer-70] [Shurmer-R8hhmark-74] mais aussi chez Agilent
(HP a I'époque) qui contribua grandement a I'amrétion des modeles d’erreurs. Ces travaux
pionniers sont toujours utilisés de nos jours desd/NA.

Les standards de calibrage présentés figure 27dsmt utilisés pour déterminer les
termes d’erreurs du modele. Ces standards somtioavec le jeu de sondes car ils dépendent
de la bande de fréquence de mesure mais ausséacmtément entre les sondes. On peut
retrouver ces standards sur un kit de calibrageeléppussi ISS (Impedance Standard
Substrate) illustré sur la figure 28.

TBNAEBUAEBIARAENHEENR
BE0HENHEIHNYENHNENH
E0HENHEINHA ENHEINH
BIHEBINHENHGBNHNENH
EIHENHENHN{YENNENH
BILHE I HE I H A BIHEIH
E0HENHENHNYENHRENH

S ENHBIHHENHGHBENHNENH

S8 B = | | :

A o 5007 [

Figure 28 : Exemple de kit de calibrage de Cascadicrotech.

Plusieurs méthodes d’étalonnage et algorithmescEssexistent comme le calibrage
SOLT, TRL, LRM ou encore LRRM. Ces différentes taicines permettent de fixer le plan
de référence dans la chaine de mesure. Ces méthadiéisent pas les mémes standards et
donc leur précision est mise en concurrence. LEsikgade ces standards sont fournies par la
société qui a vendu les sondes. Cependant, cestai@eces valeurs sont dépendantes du
parcours de la sonde une fois posée. Ce phénon&nrepdtinage » peut conduire a des
erreurs de précision du calibrage car la valeucareespond pas a celle entrée dans le kit de
calibrage. Une optimisation de ce calibrage ennaptint les valeurs du kit de calibrage est
présentée dans le chapitre suivant.

Une partie de notre travail a consisté a comparenalibrage de type SOLT (Short-
Open-Load-Through) au calibrage LRRM (Line-ReflBeflect-Match) mais dans cette
partie, nous discutons seulement des évidenceseimie§ a chacune des méthodes pour une
mesure jusque 50 GHz.

Le calibrage de type SOLT est affecté par le plag#rdes sondes sur le plot d'accés
et une bonne définition des standards est primiergiaur ne pas dégrader la précision de
mesure. L’autre type de calibrage couramment étéist la technique LRRM. Cette technique
integre automatiquement un algorithme de compemsatinductance de charge [Pence-93]
qui réalise de multiples itérations du calibrageamalculer la valeur actuelle de l'inductance
de charge, plutét que d'utiliser la valeur fouramxec la sonde. Cela permet de corriger les
erreurs de placement de la sonde.
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b) Epluchage

Avant d’intégrer la notion d’épluchage, communémappelé « de-embedding », il
faut peut étre préciser que pour gu'un dispositift snesurable sous pointes, il doit
nécessairement étre inséré dans une structurei@me a acces coplanaires (Figure 29,
photo de gauche).

L’épluchage permet de s’affranchir des contribwgidles acces d’un transistor afin de
remonter & ses parameétres intrinseques. En dffesjlium, les acces ont un poids important
dans les performances du transistor car non seatafeg@euvent désadapter I'entrée mais ils
apportent aussi des pertes. Ces effets sont diaplias critiques que la fréquence de mesure
est élevée. La technique utilisée pour une méteodeentionnelle (jusque 50 GHz) consiste
a faire une correction circuit-ouvert (« de-embaddiopen »). Cette méthode basique,
introduite en 1987 [VanWijnen-87], est encore laispicouramment utilisée. Dans cette

technique, la capacité du plot est mesurée sustineture de test circuit-ouvert et est utilisée
pour corriger la mesure du CST.

Yopemn

CST

Yopen Yopemn

Figure 29 : Photos d'un

circuit-ouvert on-wafer ave son schéma équivalent entourant le transistor.

La figure 29 illustre un circuit-ouvert que l'onotrive habituellement sur les wafers
silicium. Le schéma équivalent est présenté aaldont le principe est le suivant : on mesure
les parameétres S dans le plan des poirfigg)(puis on mesure la structure circuit-ouvert
(Sopen- On transforme alors les parametres S en paras¥t(vu précédemment). Il ne reste
plus gu’'a soustraire les parametres admittancasxa ceux du circuit-ouvert pour obtenir la
matrice du CST. La mise en équation est détaiilélessous :

Y — Yoper‘l. + YoperQ - YoperQ (E_]_O)
open - YoperQ Y +Y,

oper2 oper

[YCST] = [Ytotal] - |.YopenJ (E_ll)

Cette méthode largement utilisée fonctionne trésn bilans la plupart des cas,
cependant si on veut un modeéle fiable qui validenbesures jusque 220 GHz, il est nécessaire
de complexifier la méthode d'épluchage en y ajoutdes standards type court-circuit

(« short »). Cette étude approfondie est présedéds le chapitre suivant dans la partie
intitulée « optimisation de I'épluchage ».
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lII) Notions de bruit

Les deux dispositifs étudiés dans ce manuscriavaisle MOSFET et le HBT SiGe,
sont différents de part leur fonctionnement et gémedes sources de bruit qui leur sont
propres.

La notion de bruit des transistors est tres immbetadans l'univers de la
microélectronique. Le bruit est un phénomeéne nhtyueaffecte la plupart des systémes RF
et microondes. Comme le bruit perturbe le signaicent, il est important de le comprendre
et de minimiser ses effets sur les performanceslidessitifs hyperfréquences.

On distingue plusieurs sources de bruit mais sepuislques phénomeénes sont
prédominants : le bruit thermique, le bruit deusibn, le bruit de grenaille et le bruit en 1/f.

1)  Les principales sources de bruit

a) Bruit thermique

Le bruit thermique est le bruit généré par I'agitatthermique des électrons dans un
conducteur. Ce bruit est dit « blanc » car il eststant avec la fréquence. La puissance de
bruit thermique disponibl® de tout dipble passif porté a une tempéralyréans une bande
de fréquencaf, est donnée par la relation suivante :

P = KTAf

ou k est la constante de Boltzmann en joules/kelvii & température physique en
Kelvin.

(E-12)

L’origine du bruit thermique dans un transistor @shcipalement reliee aux éléments
résistifs d’accés a la partie active. Pour le fsdas bipolaire, la principale contribution se
trouve dans les résistances de base et d’émettant gux transistors a effet de champs, il se
décompose dans les 3 résistances d'aReeRs et Ry.

b) Bruit de diffusion

De méme nature que le bruit thermique, on parlérdé de diffusion lorsque I'on
s’éloigne de I'équilibre thermodynamique (courar@ Bon nul). Il prend ses origines dans la
zone active du composant et il provient des fluobna aléatoires du courant circulant dans le
drain en ce qui concerne le MOSFET.

c) Bruit de grenalille

Le bruit de grenaille également appelé « shot neigst un bruit lié & la nature
« granulaire » du courant électrigue composé diacgui évolue impulsionnellement dans
le temps. La densité spectrale de ce bruit théenmnt « blanc » s’écrit :

Si=2ql (E-13)
Ce bruit est présent dans le MOSFET, il est ingait le courant de grille DC lié a

I'effet tunnel. Concernant le bipolaire, il exist& bruit de grenaille di au passage d'une
barriére de potentiel par les porteurs dans undigpmPN polarisée.
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d) Bruit en 1/f

Le bruit enl/f est un bruit basse fréquence. Il peut ainsi @meré a haute fréquence
aussi bien pour le transistor bipolaire que ledistor a effet de champ. Néanmoins, parce
gu’il est converti, il conditionne en haute fréqaenle bruit en régime de grand signal
(exemple du bruit de phase des oscillateurs).

e) Bilan des bruits prédominants

Le transistor bipolaire est constitué de deux jiomst en série, le courant les traversant
étant contrdlé par un faible courant entre les dengtions base-émetteur et base-collecteur.
Il existe des variantes a hétérojonction (HBT) G&Si, AlGaAs/GaAs, GalnP/GaAs,
permettant d’obtenir de meilleures performanceblygerfréequences. Les sources de bruit du
transistor bipolaire ont pour origine :

+ le bruit thermique des accés aux jonctions, issia désistance de baBg ;

« le bruit de jonction émetteur-base, avec une comamgesde bruit de grenaille et de
bruit en1/.

+ le bruit de la jonction collecteur-base.

Le bruit dans les FET est produit a la fois par slmsrces de bruit intrinséques liées
aux polarisations auxquelles le composant est sowhides sources de bruit thermique
associées aux résistances parasites. Les soutdasdques comprennent le bruit thermique
de la zone ohmique du canal et le mécanisme daswfi dans la zone en saturation de
vitesse.

2)  Théorie des quadripdles bruyants

Un quadripble bruyant peut se représenter sousriaef d’'un quadripbéle non bruyant
auquel sont associés deux générateurs de tensiobruite Les représentations de ces
générateurs sont variées (sources de courant dend@n) et en entrée et/ou sortie. Les
différentes représentations matricielles sont riEgseen annexe E.

a) Facteur de bruit

Le facteur de bruit d’'un quadripéle traduit la degation du rapport signal a bruit
entre I'entrée et la sortie du quadripdle, le gatednr étant considéré comme un dipble a la
température normalisde=290 K. Le facteur de bruit est exprimé par latietasuivante :

R
N P.N
NF =—&=—¢_ (E-14)
R RN,
N

Avec Ne=KToAf.
Les parametres sont exprimés en puissance disponibl

Le facteur de bruit d’'un quadripdle réel est tougosupérieur a 1 car il ne peut que
rajouter du bruit. Il est souvent exprimé en désilpar :
NF(dB) =10log,,(NF) (E-15)
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Le facteur de bruit dépend de la fréequence, dengérature et des caractéristiques du
guadripdle et dans le cas d’'un transistor, desitiond de polarisation.

V) Limitations a la montée en fréquence

by

Les enjeux scientifiques liés a cette thése comeecdgrdonc la caractérisation et la
modélisation petit signal et bruit des deux priacip transistors sur silicium a savoir le
MOSFET et le HBT. Le dénouement de cette théseepass la compréhension des
phénomenes liés a I'environnement de la mesure bigsslors de la mesure de parametres S
que lors de la mesure du bruit. Le travail a danspvemier temps été dirigé sur la
caractérisation petit signal jusque 110 GHz pussjjie 220 GHz en optimisant la procédure
de la mesure (calibrage et épluchage). Ensuitppiache sur le bruit millimétrique nous a
permis d’évaluer la sensibilité de la chaine deure®n bande W et ainsi converger sur
I'élaboration de nouvelles structures permettantvaider les modeles. Une étude sur des
mesures cryogeéeniques des transistors bipolairessi até menée jusqu’a 4 K permettant de
mettre en évidence I'intérét de ces dispositifs laasses températures.

Cette partie présente donc les différentes proltigmes abordées lors de cette thése.

1) Parametres S : limitations de la méthodologie cwentionnelle

Alors que pour des transistors en technologie liiyge AsGa ou InP, un calibrage
LRRM suffit & obtenir des résultats mesurés comiplas a ceux simulés jusque 220 GHz, les
transistors sur silicium ont besoin d’'un protocatiapté lorsque les mesures dépassent les 60
GHz. En effet, en utilisant la méthode conventidienprécédemment présentée, on peut
constater sur la figure 30 que la mesure est mdasgue 60 GHz pour ensuite diverger du
modele simulé sous ADS. Ces résonances parasfeztesit la mesure et elles peuvent étre
liées a 3 causes : La désadaptation, la discotdidei propagation et le couplage.

mesure jusque 110 GHz bande G

Modele du MOS

S,, (dB)

-12

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220
Fréquence (GHz)

Figure 30 : Parameétre de réflexionS;; du modeéle du MOS (schéma équivalent sous ADS) coang a la
mesure jusque 220 GHz en utilisant une méthode coentionnelle.

Les causes électromagnétiques suspectées sont donc
» La difference d’environnement des sondes lors dibrege (substrat alumine)
et lors de la mesure (wafer silicium) présentédastigure 31;
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Réticule sur silicium

Kit de calibrage sur alumine

EUGENABU AR BN AN R
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SN ENH SN KA E NN BN
EHENHEINH BN HBNN
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1 B =H = =
PO ]

> -

Figure 31 : Présentation d'un kit de calibrage sualumine et d'un réticule sur silicium composé de
transistors MOSFETS.

» L’influence des structures adjacentes sur le wsileium. On peut observer
sur le réticule sur silicium de la figure 31 ungormante densité de dispositifs
séparés de quelques microns ce qui peut engenelsezatdiplages indésirables
lors de la mesure d’un de ces composants.

» La configuration électromagnétique des pointes siexles (coplanaires) par
rapport aux acces sur le wafer (micro-rubans) ssmge figure 32;

Coplanaire

Figure 32 : Différences entre une structure de trasistor (TFMS™®) sur silicium et 'accés des sondes
coplanaires.

» Les éléments parasites liés aux acces du trandi&oplot, la ligne, les
connections a la partie active du transistor) regmés sur la figure 33.

8 TEMS : Thin Film Microstrip. Ce terme désigne wstricture micro-ruban.
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™ -

Figure 33 : Eléments paraéites liés a la structurdu transistor.

Ces travaux sur I'environnement électromagnétiquisgiye 110 GHz ont été mis en
évidence par Christian Andrei dans [Andrei-07-1ijbnt constitué la base de cette thése.

Au-dela de 110 GHz, d’autres phénomenes apparaidsdavient donc nécessaire de
compenser ces phénomenes par un meilleur calilgbge épluchage plus complexe pour
valider les mesures en bande G.

Le plot (« pad ») sur le wafer silicium a aussimgsuré (figure 34). Sur cette courbe,
on constate des résonances et des fluctuationelaudeé 60 GHz. On devine une forte
résonance dans la bande de fréquence se situaatldit GHz et 140 GHz. Le plot étant
essentiellement capacitif avec une valeur proche8defF, la valeur de linductance
équivalente pour produire une telle résonance fenvi25 GHz) est proche de 20 pH ce qui
est typiquement I'ordre de grandeur de I'inductapaeasite d’'une sonde.

1 L 1 L 1 L 1
mesure jusque 110 GHz

modéle du pad

4.y o
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220
Fréquence (GHz)

Figure 34 : Parameétre de réflexionS;; du modeéle d’un plot silicium comparé a la mesureysque 220 GHz.
A l'intérieur, photographie des plots d'acces.

Ainsi, en prenant en compte tous les éléments pesgsossibles, le but est de trouver
une méthodologie unique et générique fonctionnasgiye 220 GHz. La méthodologie
générique signifiant [l'utilisation de la méme prdoée sur alumine et silicium
indépendamment de I'analyseur de réseau ou dudgmondes. Cette étude est développée
dans le chapitre Il (partie B).
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2)  Mesures de facteur de bruit : limitations en miimétrique

La précision en caractérisation et I'optimisatian ld technologie puis le design en
gamme millimétrique est un grand challenge pouéddisation d’amplificateurs faible bruit,
spécialement pour les dernieres générations desrgdar I'automobile. Pour cette raison, il
devient crucial de développer des solutions rapetgzrécises de mesures dans un contexte
technologique toujours a la recherche de solutionsvantes. La méthodes0 [Dambrine-
93] propose une solution peu colteuse et facilementsaltie pour I'extraction des
parametres de bruit contrairement a la méthode {Boeidiaf-93].

Une précision de mesure absolue est difficile @iradte (plusieurs étapes de
calibrage) car cela dépend de la complexité duésystde mesure. De plus, différentes
techniques de mesure existent comme la techniqueesdroide [Adamian-73] ou encore
celle du facteur Y [Tiemeijer-05-2]. Cependantmasure des 4 paramétres de b,

R, Gopt, Bopy) €n gamme millimétrique est de plus en plus argicEn effet, les acces parasites
in-situ” aménent une désadaptation et donc une incertdadmesures. La méthode tuner,
largement utilisée en basse fréquence (jusque 5f) @Heécemment montré son potentiel en
bande W [Vaha-Heikkila-03]. Mais cette méthode fegubeaucoup d'étapes allant de la
mesures des parametres S du composant sous tpsajls détermination des 4 parametres
de bruit. La méthod&50, basée sur le schéma équivalent petit signal pextraction des
parameétres de bruit, offre plus de simplicité, ®stins onéreuse et ne nécessite que peu
d’étapes de mesure.

La précision et la sensibilité du banc de mesuétsrdhine la qualité des mesures de
bruit. Mais plusieurs sources d’erreur peuventrattéa mesure du facteur de bruit et plus
particulierement en gamme millimétrique : 1) la sbitité du récepteur de bruit, 2) des
incertitudes au niveau de I'adaptation et du factieubruit en excés (ENB) de la source de
bruit et 3) un facteur de bruit élevé et un faien du dispositif. Ces limitations ne peuvent
pas étre éliminées mais largement réduites.

1}
9

On se focalise dans ce manuscrit sur les mesuatisé@s jusque 110 GHz puis sur
I'optimisation du banc de mesure ainsi que suttr@ssistors pré-adaptés qui se révelent étre
la solution pour améliorer la mesure de bruit desndgistors MOSFET 65 nm de
STMicroelectronics mais aussi pour évaluer les querhnces maximales que peuvent
atteindre les technologies comme sur le HBT SiGetteCétude est présentée a travers le
chapitre IlI.

3) Intérét des basses températures

L’intérét de la caractérisation de dispositifs as dempératures cryogéeniques a
commencé dans les années 80. Ces basses temptuvent étre utilisées pour révéler et
etudier les phénomenes physiques de basse énemyités a température ambiante par les
excitations thermiques, par exemple, les proprideégansport des métaux. Pour nos travaux,
l'intérét se manifeste par la diminution du bruit domposant associé a 'augmentation du
gain. Le bruit principal pour les dispositifs nmtiétriques et submillimétriques étant le bruit

19 In-situ : terme latin signifiant « sur place ».

2 ENR : Excess Noise Ratio. Une source de bruit Hygguence est définie par son ENR. Il est utifisér
dénoter le bruit qu'une source de bruit calibrébvd®a un composant sous pointe. Il se calcule: 2R =
(Ty-Te)/Tc ou Ty est la température quand la source est a I'étaetOl est la température quand la source est a
I'état OFF (typiquemenic= température ambianie).
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thermique proportionnel &, on comprend bien la diminution du bruit avecdduction de la
température ambiante du composant.

L’étude cryogénique sera portée sur la caract@isapetit signal et bruit des
transistors bipolaires jusqu’a 4 K.
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CHAPITRE Il : CARACTERISATION
ET MODELISATION PETIT SIGNAL
JUSQUE 220 GHZ
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A) Introduction

Apres avoir exploré le contexte de la technologieism et ses applications
millimétriques utilisant la technologie siliciumn e propose de présenter dans le deuxieme
chapitre les caractéristiques statiques et hypprénéces des deux dispositifs considérés.

Ces travaux de thése ont débuté par une investigatir la caractérisation et la
modélisation des transistors mis a notre dispasitpar STMicroelectronics. Il s’agit
principalement des filieres CMOS 65 nm sur subgtrassif et SOl haute résistivité (HR)
mais aussi de la filiere BICMOS SiGe :C (technato@PMW).

L’accent a été porté sur la caractérisation etddétisation des paramétres petit signal
du CMOS 65 nm a partir d’études sur les aspectsologtques et de calibrage de mesures
sous pointe jusque 220 GHz. Dans un deuxiéme telmpsansistor bipolaire a été étudié et
caractérisé jusqu’a 50 GHz en intégrant une étwglsgénique pour comprendre la montée en
fréquence.

Ce chapitre aboutit a la validation en gamme maélingue des modeles petit signal
pour ces deux technologies. L’élément essentiet paboutir est la qualité des parametres S
qui est a la base de toute la précision d’extractides parametres (extrinseques et
intrinséques).

B) Le transistor MOSFET SOI HR 65 nm

La technologie SOI dispose principalement de dgpgd de transistor : les transistors
flottants (FBY) et & prise (B&). Le premier type correspond aux transistors cotienels,
dont ce manuscrit fait étude, avec un substratrrietdlottant et le second permet de
s’affranchir du substrat flottant grace a des pgrismérales qui permettent d’établir un
potentiel fixe. Les performances hyperfréquencekediruit étant meilleures pour le transistor
FB, seuls ses caractéristiques seront discutedte diférence de performances provient de
la capacité parasite ajoutée dans le cas du ttanBi€. De plus, I'efficacité de prise s’atténue
avec la fréequence et pour les faibles longueugritle.

) Caractérisation statique

La caractérisation statique constitue I'étapeimiéiire pour tout type de dispositifs
relevant d’'une étude. Elle révele du bon fonctioneet du composant en régime statique et
conditionne ses performances hyperfréquences. @tfee est primordiale notamment au
niveau industriel, lors des tests automatiques,cam®graphie étant réalisée pour déterminer
les échantillons représentatifs. A I'lEMN, on @i le méme procédé pour ainsi se focaliser
sur les composants ayant les meilleures perfornsan©@ peut ainsi vérifier la faible
dispersion des caractéristiques du transistor sumé&me wafer et entre wafers garante d'une
bonne maitrise de la technologie.

De nombreuses études ont été menées quant ausddf réduction d’échelle sur les
performances du transistor. Ces travaux sont notmhrdiscutés dans plusieurs theses

2L FB : Floating Body ; désigne les transistors dgab flottant.
#2BC : Body Contacted ; désigne les transistorsse mubstrat.
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soutenues a I'lEMN [Vanmackelberg-01] [Pailloncyt0&oncernant le nceud 65 nm, les
variations du nombre de doigthiff et du développement unitair®/() du transistor ont
conduit a des effets sur les performances statidygerfréquences et de bruit. On a ainsi pu
déterminer un couple optimaN{ et Wu) présentant les meilleures performances lors de la
cartographie des échantillons. On se propose détedier un transistor MOSFET 65 nm sur
substrat SOl avec 64 doigts de 1 Wit € 64 um) de STMicroelectronics.

On vérifie tout d’abord le bon fonctionnement dansistor par une mesure de ses
caractéristiques courant/tension en utilisant ltespion Ip=f(Vps) & Vgs €gale a une
constante.

En fonctionnement normal, la jonction grille/caeat polarisée en inverse : le courant
d’entréeic est tres faible et les courants de drain et decsosont identiques. La figure 35
présente ce fonctionnement.

35-
1 1V
304 Effet Kink
] PN
25+ | \\
—~ | \
j‘% 20 ' .
o ] . X Vi
154 \ . |
- \ B - :
10 \ Vo :
\ \‘/ !
] . |
=y - \\ 1 — — !
| - \ T !
00 02 04 06 08 10 12
Ve (V)

Figure 35 : Caractéristiques mesuréek,=f(Vps) pour un transistor MOSFET SOI HR 65 nm.

Dans ce réseau de caractéristiques, on distinguezimes : la zone résistive (a faible
Vp) et la zone saturée (apres le coude).

» La zone résistive :
Pour de faibles tension, le canal se comporte comme une résistance dwaldar
est fonction de la section du canal et donc estrgament proportionnelle & la tension entre la
grille et la source. Le transistor est alors égeivaa une résistance commandée en tension.
Pour une valeu¥ry suffisamment faible d¥, le courant s’annule. On dit alors que le canal
est pincé et query est la tension de seuil.

» Lazone de saturation :

Avant d’atteindre cette zone, I'accroissemenMge augmente le courahg jusqu’au
pincement. Quand le canal se pince, le couranindmste pratiquement constant et le
transistor est dit saturé.

On remarque sur la figure 35, une Iégere inflexians la zone de saturation. Dans les
transistors a body flottant en technologie CMOS,3®hisation par choc et le courant de la
jonction source / body induisent cet effet appéiet &ink [Kato-85].

67

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

Ensuite, la deuxiéme étape de la caractérisatiatiqge consiste a déterminer la

tension de seuil. Elle est déterminée sur la carnatique Ip=f(Vgs) a Vps €gale a une
constante, en prenant la pente de la zone linéaireme indiqué figure 36. Elle est extraite en

régime ohmique donc a faib\s. Cette méthode, utilisée a 'lIEMN, n’est pas foneht la
plus précise mais donne une bonne idé¥ge

Dans notre cas, la tension drain-source a été fix@d V en faisant varier la tension
de grille jusque 1 V. Les tensions de seuil cogsttsont de I'ordre de 0.3 V pour ces

MOSFETSs.

1004
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VTH
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Figure 36 : Détermination de la tension de seuiMgy) sur la caractéristiquelp=f(Vgs) pour un transistor
MOSFET 65 nm aVps=0.1V.
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Enfin, en exploitant les données des mesures peates] on peut calculer la
transconductance en fonction de la tension deeg(figure 37) en utilisant I'expression

suivante :
(E-16)
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Figure 37 : Transconductance statique et courant din en fonction de la tension grille-source pour un
transistor MOSFET SOI HR 65 nm aVps=1.2 V.

On peut observer sur la courbe ci-dessus que nadoaductance est maximale pour
Ves = 0.7V. On obtient ainsi ugy, statique proche de 54 mS (845 mS/mniye= 264
mA/mm) pour unVps égal a 1.2 V. Cette valeur pourra étre comparket@nsconductance
calculée en régime dynamique ou des valeurs taehps devraient étre obtenues.

II) Caractérisation hyperfréquence

1)  Présentation des différents bancs de mesure

JT e

Plusieurs bancs de mesure ont bien évidemmentéétssaires pour caractériser les
dispositifs jusque 220 GHz car il n’existe pas gails a ce jour permettant une mesure de
parametres S sur toute la bande 0-220 GHz.

La caractérisation entre 45 MHz et 110 GHz pewt é&alisée en un seul balayage
grace a I'analyseur de réseau 8510C utilisanttgroteur millimétrique 8510XF et deux tétes
millimétrigues E7352R connectées a la station gmiste (figure 38). Tout ce matériel est
fourni par la société Agilent® (a 'époque HP®). Banc est équipé de sondes coplanaires
Infinity® GSG (ground signal ground) de la soci€ascade Microtech® utilisant un kit de
calibrage et un absorbant lors du calibrage. Ltéoaent entre les contacts est de 100 pum.
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Figure 38 : banc de mesure 45 MHz - 110 GHz.

Le deuxieme banc de mesure permet de réaliser deares entre 140 GHz et 220
GHz. Il est composé d'un analyseur de réseau A®It8735B et deux extensions
millimétriqgues d’Oleson Microwave Lab®. Les sondmgplanaires CS15 avec des contacts
tungstene de la société Picoprobe® sont utilidéésartement entre les contacts est aussi de
100 um. Une photographie de ce banc est donnée fgfu

2)  Préambule et stratégie d’optimisation de la mesa
millimétrique

La premiére étape de la mesure hyperfréquencesterssidéfinir le plan de référence
de mesure dans le plan des pointes. Ceci est ngoskible par I'étape de calibrage « off-
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wafer® ». Il faut aussi noter que ce calibrage est basérs modéle d’erreur (annexe F) plus
ou moins complexe selon le type de calibrage nha@stiaussi dépendant de I'environnement
dans lequel les mesures sont réalisées (voir chapit C, Ill). Les phénoménes
électromagnétiques amenent des limites a ces nsopfaterei-07-1].

La deuxieme étape consiste a prendre en compgctEs du transistor sur silicium.
Cette étape est appelée épluchage « on-filafdre terme anglo-saxon couramment utilisé est
« de-embedding on-wafer ». Cette méthode, commoléser pour des transistors IlI-V,
devient trés critique quant il s’agit de substréiciam. En effet, les pertes du substrat
deviennent problématiques lors de mesures hypedraps. Comme énoncé a la fin du
chapitre |, des effets électromagnétiques vienmem@cher les mesures [Andrei-07-1]. On
rappelle que le calibrage est réalisé a l'aide dsubstrat standard (chapitre |, figure 28)
généralement sur alumine.

Des travaux pionniers, dans le cas d’'un calibraQeTSsont a la base de cette étude
[Crozat-91]. En effet, ces travaux se focalisentlaudétermination de la capaci@®pen de
sondes coplanaires pour des mesures « on-wafasx»dlan calibrage SOLT. Les quatre
standards utilisés pour ce calibrage permettentdmpensation des vecteurs d’erreurs
systématiques de I'analyseur de réseau (annexErFjixant une valeur approximative de
Copen 1a mesure d’une ligne coplanaire en circuit otiest réalisée dont les caractéristiques
sont connus (impédance, longueur, constante deagabipn). Puis, a travers le calcul des
vecteurs d’erreurs, I'optimisation @&pen permet de corriger la déviation en module et phase
de la ligne pour s’approcher d’'une erreur minimd@@asé sur ces travaux, nous avons
développé une stratégie d’optimisation :

» Vérification apres calibrage des paramétres destnission £, et S;;) d'une
ligne sur alumine.
» Vérification des parameétres de réflexi@n(et S2) d'un plot sur silicium.
On optimisera les paramétres de calibrage surexes cfitéres.

L'optimisation de cette étape consiste a rendreepeddant en fonction de la
fréequence les parametres intrinseques du translsitomontée en fréquence a rendu difficile
la qualité des mesures, on détaille donc dansuaiéime partie un épluchage plus complexe
ameliorant nettement les mesures par la vérifinades parametres intrinseques du transistor.

3)  Optimisation du calibrage

Le calibrage de type SOLT a été utilisé pour réaliss mesures jusque 220 GHz. De
plus, les contacts entre les sondes et les stasctle test ont été soignés pour assurer une
bonne reproductibilité en module et phase. Cetidedta été réalisée en deux parties. Tout
d’abord jusque 110 GHz, puis en bande G.

Jusque 110 GHz, cette méthode donne des errewsalileage en utilisant le kit de
calibrage sur alumine et la définition des stansldalirnie par le fabricant (ici, Cascade
Microtech®). Apres le calibrage, une optimisaticst eéalisée en ajustant les parametres
définissant les standards tels que la capdijgé, et les inductancelspor €t Lierm CeS trois
éléments composent les 3 standards ajustablesephlgiciel de calibrage Wincal®. Le
dispositif utilisé pour I'optimisation est une ligrtoplanaire sur alumine qui est donc la ligne
de référence. Cette ligne n’est pas un standaibédtilors du calibrage mais une ligne

2 Off-wafer : Ce terme désigne le fait de réalises thesures en dehors du substrat considéré (gliciem).
24 On-wafer : Contrairement a off-wafer, ce termeiglés le fait de réaliser des mesures sur le subsirsidéré
(ici, le silicium).
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supplémentaire qui se trouve sur I'alumine (typmeat d’une longueur de 200 pum). Celle-ci
permet de corriger la déviation du calibrage pajutement de sa réponse en transmission
(figure 40 jusque 110 GHz). Cette ligne est comiplara une ligne avec trés peu de pertes en
transmission dont le terme de phase est égél @u | correspond & la longueur de la ligne.

De nos jours, la méthode de calibrage la plussétliest la LRRM. On s’en sert
comme point de référence et de comparaison. Ladigi0 illustre la superposition du
calibrage LRRM et SOLT optimisée jusque 220 GHz.

Il est a noter que le standard « open » nécegsainela réalisation du calibrage SOLT
n'est pas réalisée avec les sondes en l'air magucelles sont posées sur un plot sur
alumine.

Enfin, une vérification est réalisée sur un plot silicium ou il est montré que le
calibrage LRRM est equivalent a la SOLT optimiségu(e 41). La SOLT auto calculée est
obtenue sans optimisation, en utilisant directerfentionnées du constructeur des standards.

mesure jusque 110 GHz mesure en bande G

n-08] —°— LRRM
—-— SOLT optimisée
SOLT auto calculée

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220
Fréaquence (GHz)
Figure 40 : Parameétres en transmissios,; d’une ligne sur alumine jusque 220 GHz comparantipsieurs

sortes de calibrage.
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mesure jusque 110 GHz mesure en bande G .

S, (dB)

—+— SOLT optimisée
—o— LRRM

-3+

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220
Fréquence (GHz)
Figure 41 : Parameétres en réflexion § d'un pad sur silicium jusque 220 GHz.

En bande G, des étapes particuliéres ont été uitesdafin de corriger la déviation du
calibrage induit par des phénomeénes d'origine éetagnétique. On utilise la méme
technique que précédemment mais avec I'ajustementpiramétre supplémentaire a savoir
inductance de court-circuit. Ces valeurs sontt tdiabord ajustées pour obtenir le meilleur
compromis sur les fluctuations observées sur leamatre de transmission de la ligne
coplanaire sur alumine (figure 40) et dans un diguaei temps sur le parameétre en réflexion
d’un plot sur silicium (figure 41). Pour résumen, lgande G, I'ajustement de la capa€tgen
n'est pas suffisant, il est aussi nécessaire d@jusn.. Comme on peut I'observer sur la
figure 40, la SOLT optimisée donne une meilleungorése en transmission comparée a la
SOLT auto calculée. On note sur la figure 41 usemance autour de 140 GHz dépendante
de la capacité plot et de I'inductance inhérentad®nde (voir chapitre |, C, 1lI).

Les valeurs des standards optimisés sont réesunees ld tableau 6. Elles sont
compléetement différentes pour chaque bande de drémucar nous n’utilisons pas le méme
kit de calibrage et les sondes sont différentes.

Copen (ﬂ:) Lshort (pH) I—term (pH)

Jusque 110 -6.4 5 -3.3
GHz
Bande G 3.2 10 3.5

Tableau 6 : Valeurs des standards utilisées lors dealibrage jusque 110 GHz et en bande G.

Finalement, la SOLT optimisée est ajustée dansléesx bandes de fréquences en
utilisant un modéle de plot sur silicium simuléque 220 GHz (Chapitre |, figure 34). Le but
étant de se rapprocher au maximum de la valeur&amu

Concernant le calibrage LRRM, il présente plusichtdtions notamment en bande G
illustrée sur la figure 41 ou le parametre de wéfle du plot sur silicium conduit a un
coefficient positif.

Ces travaux sont résumeés dans un article paru ead@8a [Waldhoff-09-1].
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4)  Synthése du calibrage

Afin de permettre une meilleure compréhension die @&ape cruciale, un synoptique
a été réalisé pour chaque bande de fréquence (45-MH0 GHz et bande G). On commence
tout d’abord par le synoptique de calibrage justjl@ GHz (figure 42) puis celui de la bande
G (figure 43). Chacun peut étre pris séparémenhdebk mesures a réaliser.

Calibrage SOLT jusque 110 GHz

\

Ajustement du calibrage en utilisant
une ligne sur alumine

\

— Réglage du standardC,,

0,04
0,14
-0,24
& 03 ——LRRM
< 1 —— SOLT optimisée
o 04
05 Paramétres en transmission
06 d’une ligne sur alumine
-0,7
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Fréquence (GHz)
Vérification sur un plot sur silicium
0,01 ——LRRM
0.1 —— SOLT optimisée
0,24
0,34
0,4
g o]
o 06
-0,71 < p: . )
0s] Parametres en réflexion d’'un
' plot sur silicium
0,H
1,0

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Fréquence (GHz)

Figure 42 : Synoptique de calibrage jusque 110 GHz.
La figure 42 résume les grandes étapes lors d’librage jusque 110 GHz pour un
transistor MOS SOI HR de 65 nm. Une comparaisoredas calibrages SOLT optimisée et
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LRRM est réalisée tout d’abord sur des parameétregransmission de n'autre ligne de
référence puis sur des parametres en réflexion platnsur silicium. Il est & noter que jusque
110 GHz les deux types de calibrage sont pratiqneBwiivalents.

Dans le cas d’'un calibrage jusque 220 GHz, le sygop de la figure 43 représente
les grandes étapes toujours pour un transistor MBOB HR de 65 nm. Les mémes
comparaisons sont effectuées mais cette fois cgaldrage LRRM montre ses limitations
comme discuté dans la partie précédente.

Calibrage SOLT en bande G

\

Ajustement du calibrage en utilisant
une ligne sur alumine

\d

Parameétres en transmission
d’une ligne sur alumine

mmm=_ Reglage des standar®, ., et L

04+ (% M : I
! I
Vit M@/
g v/
=0 r
»
——LRRM
-1,2 —— SOLT optimisée —
SOLT autocalculée
-1,6 v T v T v T v 1
140 160 180 200 220
Fréquence (GHz)
Vérification sur un plot sur silicium
2,0
154 —LRRM
1,0 —— SOLT optimisée

S, (dB)

2,51 Paramétres en réflexion d'un
3.0 plot sur silicium
35
140 160 180 200 220
Fréquence (GHz)

Figure 43 : Synoptique de calibrage en bande G.
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5)  Optimisation de I'épluchage

Le succes d'un épluchage peut étre obtenu parndgles vérifications. En effet, les
erreurs d’épluchages peuvent étre identifiées ar vérification de lindépendance
fréquentielle des parameétres intrinseques jusqu'déquences millimétriques aprés
épluchage des paramétres extrinseques. Si cetigdnee n’existe qu’en basse fréquence et
gu’elle ne peut pas étre corrigée en ajustant &&anpetres extrinseques, cela signifie qu'il
existe d’autres éléments parasites inductifs etapacitifs entre les sondes et le transistor a
prendre en compte. Si ce n'est pas le cas, leussiom affectera les parametres intrinséques.

La faible valeur des capacités et des inductanggsequesCyy / Cpqg et Lg / Lg
permet une deuxiéme veérification. En effet, avee lamgueur de doigt de 1 p( = 1um),
ces éléments sont de I'ordre de quelques fF et pH.

Notre travail a consisté dans un premier tempslideraune nouvelle méthodologie
jusque 110 GHz [Waldhoff-08]. Un épluchage « padsephort » [Tiemeijer-05-1] est
discuté et conduit a des résultats trés satisfmigasqu’a 110 GHz. Cependant la montée en
fréquence jusqu’'a 220 GHz nécessite une structereest supplémentaire pour valider nos
résultats. Cette procédure plus complexe, appeéeopen-shortl-short2 [Waldhoff-09-1],
apporte un meilleur épluchage des éléments pasasite

Quatre structures de test sont nécessaires (figreun plot (pad), un circuit ouvert
dédié (appelé « open », il est composé d'un planalligne, des descenfé®t du peign®
représentés figure 45), un court-circuitl (appelhertl », il est composé d'un plot, d'une
ligne et connecté a la masse a la fin de la lighe)n court-circuit2 (appelé « short2 », il est
composé d'un plot, d’'une ligne, des descentes mhaxié a la masse a chaque extrémité du

peigne).

Pad 7 Open Shortl Short2
Figure 44 : Structures de test utilisées pour I'épichage complexe.

%5 Les descentes sur un wafer silicium constituértass (ou via) métallisés reliant le back-end awige niveau
de métal.
%6 e peigne du transistor est constitué des doigtgrifle ou de drain interdigité.
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N
© S

 Plan demases ubstrat

Figure 45 : Schéma représentant la structure d'uniccuit-ouvert qui inclue les plots, les lignes de
connexions a gauche, les descentes et le peigneditel.

Cette méthode permet de prendre en compte les égmméries et paralléles des plots,
des lignes d’acces et des trous métallisés a sdesrdifferents niveaux de métaux. On peut
ainsi déterminer un circuit équivalent présenté@rigd6. Chaque élément a ainsi été identifié
pour en déterminer les contributions principales.

Ypad2
| |
Yvia2
Zsl Zs3
—L 1 Zdut [ 1—
Yvial Yvia3

Ypadl

Ypad3
— D zs2

Figure 46 : Schéma équivz;Ient de I'épluchage comple.

Comme le montrent les résultats sur la figure 4acan des éléments a été calculé
lors d’'une campagne de mesure sur un transistor REEDIS Ol 65nm. La nature des éléments
séries étant principalement inductive et celle d#éments paralléles principalement
capacitive, on peut en déduire que les acces daistar présentent un comportement quasi-
localisé.
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Figure 47 : Détermination des éléments série et paltéle des accés du transistor.

Prenons tout d’abord les courbes des élémentsitextia la matrice Ypad. On
constate que I'élément contre-réactjfq> est quasi nul. Les deux autres ayant une valeur
capacitive autour de 65 fF. Concernant les éléemegtie de la matriceZf], Zs, est
pratiquement égal a zéro alors giig et Zs; égalent les 15 pH. Enfin, I'inductandga, est
négligeable devant les deux autres parametres agantaleur proche de 35 fF.

Les équations suivantes sont utilisées pour caldaeke contributions des accés au
transistor :

[z :([Ys horﬂ] _[Yp aJ)—l + I([Yshor_tZ] _[Ypaf])_l _([Yshorll] _[YpaJ)_lI
b2 E17)
ot vl vl 2 e

78
http://doc.univ-lille1.fr

© 2010 Tous droits réservés.



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

L'utilisation de deux structures « short» donnee umeilleure précision dans la
détermination des éléments série d’acces. Le facteéi» présent dans I'équation de la
matrice Eg] prend en compte I'aspect distribué des parasieie de la « barre métallique »
qui connecte le transistor tout au moins lorsquigdguence devient importante. La matrice
[Yvia] est calculée pour évaluer la contribution des diascendant jusqu’au transistor. Enfin,
la matrice Epuyt] représente les parametres intrinséques du ttansis

La précision de I'épluchage dépend de la mesurestlestures de tests utilisées et de
la somme des éléments parasites pris en compiegam$eur similarité avec le CST.

En utilisant ces structures de test et un épluchige classique type « open » ou
« open-short » [Koolen-91], on obtient des résoaaret des fluctuations des paramétres du
modele dues a un mauvais épluchage des accestgsirasi

Une étude comparant plusieurs sortes d’épluchage anenée au sein de I'équipe.
Cette étude présente les valeurs des erreurs vesatdes paramétres intrinseques
fondamentaux en fonction de cinq différents éplgelsa Open [Van Wijnen-87], Open-Short
[Koolen-91], Open-Line [Andrei-07-2], Pad-Open-Shdmiemeijer-05-1] et Pad-Open-
Shortl-Short2 [Waldhoff-09-1].

Il est important de noter gu'ici, nous discutons é&€ments intrinseques du transistor
avant d’avoir présenté le schéma équivalent (patieante). En effet, la comparaison des
différents épluchages s’observe facilement sur dEsnents intrinséques. Une déviation
minimale est synonyme d’un épluchage correct.

50 T T T T / 50 T T T T T

407 a) py 401 b)

20 ey 30

ET

20 Wf"" T 20 _
g 107, "POS1S2" k=S w
g O] == AR 5 : L]
E M d @ M
- -10 A — Y " Y} — 5 i
g .20
[

-30

-40

50+ . . . . :

0 20 40 60 80 100 120
Fréquence [GHz]
50 . . . . ;
401 C)

erreur Cgs [%)]
<
erreur Cgd [%]

&
o

0 20 40 6 8 1200 120 " 0 20 40 60 8 100 120
Fréquence [GHZ] Fréquence [GHZ]
Figure 48 : Comparaison entre 5 épluchages sur legviations des parameétres intrinséquegn, da, Cgs et
Ccp pour le transistor MOSFET SOI 65 nm (64 X 1 pmNVgs= 0.7 V, \bs=1.2 V.

La comparaison des épluchages sur les paramétreségues est un gage de qualité.
On remarque sur les figures 48 que plus le nomkerestdndards augmente, meilleur est
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I'épluchage. Il est intéressant de noter que ci#érdntes techniques sont équivalentes jusque
30 GHz.

6) Méthodologie complete d’'une mesure hyperfréquerc

L’'organigramme ci-dessous résume les étapes néesssgour déterminer
correctement le modéle du transistor.

Calibrage « off-wafer » sur alumine

Pas OK

Optimisation des standards
du constructeur

I Pas OK l

I 2 2

Vérification d’un plot sur silicium Optimisation des standards
du constructeur

I Pas OK I
OK

Vérification d’une ligne sur alumine

Mesures des éléments passifs :
plot, circuit-ouvert, court-circuit1&2

|

Mesures hyperfréquences du transistor
avec ses acces

|

Epluchage des accés

J

Performances hyperfréquences
(gains, fréquences de coupures)

|

Détermination des éléments
extrinseques et intrinseques
du transistor

Figure 49 : Méthodologie d'une mesure hyperfréquered'un transistor sur silicium.
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Cette technique utilisée a I'lEMN est bien sir ageétée de quelques vérifications
supplémentaires en ce qui concerne I'analyseueseau ou la qualité du posé des sondes.
Presque toutes les étapes sont assistées parinatem équipé du logiciel d’acquisition de
mesures ICCAP et qui permet aussi de réaliseritisahts calculs nécessaires a I'extraction
des parameétres.

7)  Figures de mérite du MOSFET

La méthodologie présentée précédemment est dodiséeati pour obtenir les
parametres du transistor sans ses acces (aprehagd).

Une mesure des parameétres S du transistor jusq@Hz0nous permet d’extraire les
fréquences de coupure du gain en coukgnatainsi que du gain unilatéral de Maddn(voir
les définitions en annexe B).

50.

N =

N\ |
&\ /yB/decade

S
A
N

5
/
D
>

~
%

H,, & U (dB)
w
o
S

N
o

10

1E8 1E9 1E10 1E11 1F12
Fréquence (Hz)

Figure 50 : Extraction des fréquences de coupurg et fyax pour le transistor MOSFET SOI 65 nm (64 x 1
um) aVps=1.2 V,Vss=0.7 V etlp =24mA.

De la figure 50, on en déduit les fréquences dpumusuivantesfy = 157 GHzet
fuax = 240 GHza la polarisation optimale. Comme on peut le @iestsur la courbe, le gain
de Mason est tres sensible au bruit de mesure soaisextrapolation reste tout de méme
réalisable.
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Figure 51 : Fréquence de transitionf) et fréquence maximale d'oscillationfg,ax) en fonction du courant
de drain (Ip) du MOSFET SOI 65 nm (64 x 1 umJ=20 GHzet Vps=1.2 V.

La figure 51 donne les variations fieet fyax e€n fonction du courant de drain. Cette
courbe nous donne une information supplémentagavair la zone de fonctionnement dans
laquelle le transistor dispense ses meilleuresopednces hyperfréquences située environ
entre 17 et 30 mA de courant de drain.

On peut aussi veérifier les valeurs des fréquencescaupure par les formules
approchées données dans le premier chapitre. parscalcul (équations E-8 et E-9) et en
utilisant les valeurs des éléments extraits, orenbtr=172 GHzetfyax= 248 GHz

lIl) Modélisation en régime petit signal

La modélisation du transistor a effet de champ, ja&gu’'a présent pas été abordé.
Dans notre cas, nous avons élaboré un modéle appwe sur le comportement physique du
dispositif, qui permet, selon les différents modkspération, d’appliquer des méthodes
d’extraction des éléments.

La particularité de déterminer un modele en RF sepgur le fait de prédire le plus
précisément possible le comportement en régimendignee petit signal intrinseque mais
aussi l'influence des éléments d’acces dits élémextrinseques. S’ajoute a cela I'extraction
des éléments non quasi-statiquset z) qui modifient les performances des dispositifsea
haute fréquence.

Cette partie présente donc la méthode d’extractomramment utilisée pour
déterminer les parametres extrinséques et intriresedu modele [Bracale-01] en s’appuyant
sur un modéle petit signal non quasi-statique.

1) Modele non quasi-statique

Le modéle présenté figure 52 est couramment utdiddEMN. Il a fortement été
étudié dans [Bracale-01] et [Pailloncy-05] par egptan C'est le schéma équivalent
conventionnel d’un transistor a effet de champest composé des paramétres extrinseques,
intrinséques mais aussi d’'un réseau substrat (egerdigure 52).
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Ls réseau
substrat

extrinseque Rs

Os

Figure 52 : Schéma équivalent non quasi-statique esource commune du MOSFET avec prise en compte
de l'effet substrat (en rouge).

La précision des modeles devient cruciale pour iprétes performances des
applications RF et hyperfréquences (CA@es circuits). Il faut non seulement anticiper le
comportement intrinseque du transistor synonyméed’¢éransistor dans le canal mais aussi
prédire linfluence des éléments parasites extgues. Ces derniers deviennent
prépondérants pour des applications hautes frégseme plus, il est nécessaire de décrire
avec precision les effets non quasi-statiques puudégrader les performances du dispositif.
Le modéle figure 52 synthétise tous ces phénomenes.

2) Parameétres extrinseques

Les parametres extrinseques sont les premiers Btéragtraits et leur valeur dépend
de la qualité de I'épluchage.

L’hypothése classique émise pour extraire ces él&nextrinseques est qu’ils sont
indépendants de la polarisation. Cette hypothéses permet de les extraire facilement en
polarisant a froid les transistodds = Vps= 0 V).

Ici débute la partie nommée méthode Bracale [Bea0dl.

On commence donc par extraire les capa€ifg®t Cpyq.

27 CAO : Conception Assistée par Ordinateur.
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Figure 53 : Extraction des capacite£,y et C,q en utilisant deux methodes d’épluchage. O: Open et
POS1S2: Pad Open Shortl Short2.

On observe aisément sur la figure 53 que les cgsaetrinséques ont beaucoup
moins de fluctuations aprés un épluchage complBGS(1S2) qu’aprés un simple épluchage
open (O). Les valeurs sont toutefois extraitesyes40 GHz et on en déduiy = 5.2 fF et
Cpg=1.9fF

Intéressons nous maintenant a I'extraction destaFgiesRs, Rp et Rs représentées
figure 54. La tension drain-source est toujoursenet on polaris&/cs a plusieurs valeurs puis
on mesure les paramétres impédances. On prendesfswaleur moyenne sur la plus large
bande de fréquence possible. Enfin, la déterminal® ces 3 résistances d’acces s’effectue

par régression linéaire en fonction du terme—— (Vs -Vry = tension d'overdrive),
s~ VTH
'ordonnée a l'origine étant le résultat.

—— 0(Z2-Z19) (de-embedding POSS)

22— 0(Z22-Z17) (de-embedding O)
204 —— 0{Z11-Z12) (de-embedding POSS)
18- 0(Z11-Z17) (de-embedding O)

164 0(Z12) (de-embedding POSS)
14-{——0(Z42) (de-embedding O)
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Figure 54 : Extraction des résistanceRg, Rp et Rs en fonction de l'inverse de la tension d'overdrive
On constate que pour les résistances de drain sbutee, la méthode d’épluchage

utilisée n'a que peu d'importance exceptée pouesastance de grille ou I'écart (envirorfp
est considérable.
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Les inductanced s, Lp et Ls seront déduites lors de I'extraction des paramsétre
intrinseques par une méthode de lissage, de fagartenir les parametres intrinseques les
plus plats possibles en fonction de la fréquence.

3) Parameétres intrinseques

Les parametres intrinseques sont extraits apresr aubstitué les paramétres
extrinseques. Leur indépendance fréquentielle kst aonsidérée comme un facteur de
gualité d’extraction.

Afin d’extraire ces parametres, une procédure rpalarisation est réalisée en faisant
varier la tension grille-source jusque 1.2 V efirant la tension drain-source a 0.7 V.

D
?
D
<P

a
?

a
(P
"J

— g, (de-embedding O)
404 g, (de-embedding POSS)
—g,, (de-embedding O)

304 —g,, (de-embedding POSS)

N
<P

W
(P

Transconductance (mS)
N
?

Transconductance (mS)

o

0 2 2 60 8 100 0 2 40 60 80 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 55 : Evolution des transconductanceg,, etgq en fonction de la fréquence. La figure de droiteniclut
la prise en compte de I'effet substratVps= 1.2 V,Vgs= 0.7 V.

Les valeurs extraites pour les transconductanaas: gg = 56 mSetgq = 10 mS La
valeur dugn dynamique obtenue est confirmée par glg statique extrait lors de la
caractérisation statique de I'ordre de 54 mS.

Un autre phénoméne est perceptible sur la figurégabiche), 'augmentation dyy
au-deld de 60 GHz. Ce phénomene est dO a l'effesuthstrat [Lee-01]. Par rapport aux
dispositifs sur substrat massif, la difficulté paaractériser les MOSFET SOI est accrue a
cause de cette région neutre. Ainsi, plus que pétude de transistors sur substrat massif, le
choix d’une bonne méthode d’extraction conditionmgustesse et la rigueur des résultats
obtenus. Cette zone peut se modéliser simplemenumpa résistance en série avec une
capacité, toute deux en parallele ggr La méthode d’extraction de la résistance et de la
capacité est décrite en annexe A. Ces deux pamsnigtiiuent directement sur g est le
rende pratiquement indépendant de la fréquencer€ig5, droite). On obtient une résistance
substraRs = 26 Q et une capacité subst@¢ = 18 fF.

L’extraction des capacitéSgs et Cop, réalisée en régime de saturation, est illustrée
figure 56. La capacit€gp est égale a 20 fF alors qGes est proche de 35 fF.
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Figure 56 : Extraction des capacité€gs et Cep en fonction de la fréquence\{ps= 1.2 VetVgs= 0.7 V).

La valeur deCgs est élevée en saturation du fait qu’'une grandentg@ade charge
d’inversion est présente dans le canal du coté deurce. Par conséque@p est plus faible
en saturation.

Ensuite on extrait successivement les élémentinsenuesRsp et Cps puis les
éléments non quasi-statiquesu etR; représentés sur les figures suivantes.

50+

40 —R
—R
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Figure 57 : Extraction des résistances intrinsequeR; et Rgp.
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Figure 58 : Extraction des éléments intrinseque€ps et Tau.

Les valeurs des résistancBset Rgp se situent aux alentours de(b La capacité
drain-source extraite en basse fréquence vaute? TRu est pratiqguement égal 0 ps. On note
toutefois sur la capacit€ps une diminution de sa valeur au-dela de 40 GHzpl@momene
peut survenir lorsque que 'on surestime la cdpd&ip ou encore la capacité plot. En effet,
si une petite contribution d€ps vient s’ajouter lors de I'extraction d’autres ceijp@s plus
grandes Cpp et Coper), ON Observe cette diminution.

4)  Validation de la procédure d’extraction

Quelques vérifications ont déja été réalisées palider la qualité et la précision de la
méthode d’extraction comme la quasi égalité destmanductanceg, statique et dynamique
mais aussi I'indépendance fréquentielle des paramettrinseques. Un autre moyen consiste
a recalculer les fréquences de couphiret fyax par les formules données dans le chapitre
précédent. Enfin la comparaison entre les paras&nmesurés et simulés permet de valider
entierement la méthode.

87
http://doc.univ-lille1.fr

© 2010 Tous droits réservés.



&

Phase S (9

Phase S, ()

5,0
4,54

3,54

— simulation
—— mesure
—— erreur

(%) 1nauig

20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)

simulation
mesure
erreur

T T T T T 1
P~ S~ S S X
o N M © ©® O

(%) nauig

T
o]

20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)

—— simulation
—— mesure
erreur

(%) 1naug

20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)

simulation
—— measure
erreur

T
n
o

(%) inaug

T
=
8]

20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)

These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

0,25 . )
—— simulation | og
—— mesure
erreur
0,201 Loa
20
~ 0,154 m
2 =
5 163
[ =
£ =
0,104 F12 5
-8
0,054
L4
0,00 -0
0 20 40 60 80 100
Fréquence (GHz)
0,504 50
0,45+
0,40 40
~, 0,30 30
0 . ) m
S 0,254 — simulation 3
g ' —— mesure <
0,204 —— erreur 20
0,154
0,104 10
0,054
0,00-P= ; T T T T 0
0 20 40 60 80 100

Fréquence (GHz)
Modules des parametres S mesurés et silés avec leur déviation pour le transistor MOSFET
SOI 65 nNm (64 x 1 umNgs=0.7 V, \bs= 1.2 V.
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Figure 60 : Phases des parameétres S mesurés et si@ésuavec leur déviation pour le transistor MOSFET
SOI 65 nm (64 x 1 umNgs=0.7 V, \bs= 1.2 V.
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Les figures 59 et 60 montrent les parametres Shabtpisque 110 GHz en module et
phase. Ces résultats sont tres satisfaisants agedavyiations minimales ce qui est de bonnes
augures pour la validation du modele jusque 220.GHz

En bande G, il devient trés difficile d’extraires|parametres intrinséques du transistor.
En effet, le fort impact des parasites dus auxaotenections (plots d’acces, lignes, vias) et le
tres faible gain du transistor dans cette gammdrélguence limite considérablement la
sensibilité de la méthode d’extraction. Méme efisaint un épluchage complexe (POS1S2),
les paramétres S corrigés (épluchés) conduisent &deurs trés importantes comparées au
schéma équivalent petit signal. Pour ces raisansnddele équivalent des acces présenté
figure 46 a été ajouté au schéma équivalent pgtibksdu transistor dont les éléments sont
extraits jusqu'a 110 GHz. Il en résulte le schéaré 61.

i Zg E Lc Re Cga Ryq Rp Lp D ; Zs3 i
' ™ X A ; N— i
: E | Cys On | 94 Cd%: 1 : 1 | ;
EYpadl__ Yvial__ : ——CPG -|_ Ri _—CPD i —YviaS | Ypadsi
; s ; !
E : Rs ; i

Figure 61 : Schéma équivalent petit signal avec sasces (entourés de pointillés).

Seuls les éléments les plus influents des accesétentajoutés (précédemment
déterminés figure 47). Leurs valeurs sont donnéas té tableau ci-dessous :

Ypadl

Ypad3

sy

Zs3

Yvial

Yvia3

65 fF

65 fF

16 pH

16 pH

35 fF

65 fF

Tableau 7 : Valeurs des éléments localisés des acdét schéma équivalent petit signal.

On peut maintenant comparer les résultats obtenumesure et en simulation. On
observe sur ces résultats (figure 62) une bonneordance entre la simulation effectuée entre
0.5 et 220 GHz et la mesure réalisée grace aun@sbde mesures présentés precédemment.
Ces résultats confirment la validité du modéleagtqpnséquent la méthode d’extraction.
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Figure 62: Paramétres S mesurés et simulés jusqu2@GHz pour le transistor MOSFET SOI 65 nm (64 x
1um)Vgs=0.7V, \bs=1.2 V.

C) Le transistor bipolaire HBT SiGe

) Caractérisation statique

La caractérisation statique du transistor bipojaimet comme le transistor MOSFET
est primordiale en vue de définir les points deapsétions judicieux qui conduiront aux
meilleures performances AC.

Les transistors bipolaires a hétérojonction ingests durant cette these proviennent
de deux différentes technologies de ST Microel@its) toutes deux basées sur une
architecture double polysilicium complétement aalignée par épitaxie sélective de la base
[Geynet-08]. La premiére technologie, appelée stahdutilise un procédé conventionnel de
fabrication et elle a été optimisée pour atteindregain en puissance €levé avec un minimum
de bruit NFnin). La seconde technologie a été fabriqguée poumndti des performances de
fréequences de transitidia les plus élevées possible. Elle a été développédirinuant le
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budget thermique du procédé de fabrication ensatili une topologfé spécifique d’otl son
nom « faible budget thermique ».

La technologie standard utilise un développemenfLg@M: = 0.13x9.7 um2) tandis
gue la technologie faible budget thermique s’appuie (NexLexWe = 5x0.17x1.2 um?). Le
choix de ces deux dispositifs a été guidé par pewformance. En effet, le transistor standard
propose un coupl&/fuax équivalent a 260/315 GHz et le transistor faihleldet thermique
atteint 410/138 GHz. Les études statique et dynaengpnt orientées sur le dispositif faible
budget thermique. On s’intéressera a I'autre disipém's de I'étude en bruit.

On commence tout d’abord par vérifier si le traimsisonctionne correctement en DC
en tracant la courbk=f(Vcg) (figure 63). Le transistor est en mode émetteurrnam On
constate un effet d’auto-échauffement grandissaat de courant collecteur. En effet, le
composant soumis a de fortes densités de courang’@chauffer par effet Joule ce qui
perturbe le fonctionnement du composant. Des mesputsées permettent d’observer le
composant sans échauffement: de courtes impulgiengension sont envoyées sur le
transistor et celui-ci n'a pas le temps de s’écleaudar les constantes de temps du domaine
thermique sont beaucoup plus grandes que les tdméfablissement des courants. Mais ces
mesures ne font pas 'objet de cette étude.

55+
50+

45] ) T

35_ /) m”m”r”””mi”777777/
304
25+

> / 777\\7\‘\\74_/ B
15-
10-
54

| 0
O | | I | I : i | . T T T T T T 1
60 o0z 04 06 08 10 12 14 16

Ve V)
Figure 63 : Caractéristiques de sortid c=f(Vcg) pour le HBT faible budget thermique (5x0.17x1.2 uR).

I (MA)

La figure 63 nous donne un autre élément concemmainé transistor : la tension de
claquageBVced??, valeur de la polarisatiovice & partir de laquelle le phénoméne d’avalanche
entraine une brusque augmentation du courant tallecCette tension est caractéristique du
dispositif en fonctionnement. Ici, on évalB&cgo a environ 1.2 V ce qui est caractéristique
d’'un dispositif rapide (présentant un fort gaincemirant) contrairement a un dispositif haute-
tension avec une tension de claquage élevée etuwtogain diminué.

Ensuite, les courbes de Gummig), (s, f=f(Vee)) donnent les variations des courants
de base et de collecteur en fonction de la tenbase-émetteur lorsque la tension base-

% Topologie : on peut aussi utiliser le terme argdaon « layout ».

% La tension de claquad®@Vceo donne une mesure de l'avalanche dans la jonctise-bollecteur du transistor
bipolaire en fonctionnement. Cette avalanche egthémoméne de multiplication des porteurs sounis fort
champ électrique. Lorsque la polarisation en irr@st trop grande, un nombre important de paieegréh-trou
est créé par un phénomene d’ionisation par impact.
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collecteur est nulle. Ces courbes reflétent diffesenodes de fonctionnement qui nous offrent

la possibilité de mesurer les coefficients d’idéalies courants de saturation des jonctions
base-émetteur et base-collecteur ainsi que lesgagourant.

t

15

T
=
o

ot I

T
(6]

00 02 04 06 08 10 12
Vv,
Figure 64 : Courbes de Gummel du transistor HBT fdble budget thermique (5x0.17x1.2 pm2).

La figure 64 nous renseigne sur le rapport desartsiic/ls qui est maximum a
Vee=0.71 Vet il atteint pratiquement 20000. Ce gain élevé&iasiébut de réponse concernant

la forte valeur defr. Une explication plus approfondie sera fournieslate I'étude
cryogénique.

II) Caractérisation hyperfréquence

La caractérisation des transistors bipolaires satilaussi les dispositifs de mesure
présentés dans la section sur le transistor MOSEMTcalibrage conventionnel est utilisé a

savoir la SOLT (cf chapitre |, Calibrage du VNA)\sa d’'un épluchage open (cf chapitre |,
Epluchage).
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Figures de mérite du HBT
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Figure 65 : Extraction des fréquences de coupurig et fyax pour le HBT faible budget thermique

(5x0.17x1.2 pma).

La figure 65 présente I'extrapolation des gaing@mrant et de Mason selon une pente
de -20 dB/décade pour en déduire les frequencesujrirefr = 410 GHzetfyax = 138 GHz
Notons que dans cet exemple, la mesure des paemn&eh été effectuée jusque 40 GHz.

Fréquence (GHz)

450-
400

350+

30 40

I (MA)

20 50 60

Figure 66 : Fréquence de transitionf) et fréquence maximale d'oscillationfg,ax) en fonction du courant
de collecteur (¢) pour le HBT faible budget thermique (5x0.17x1.2am32) ; F=20 GHzetVce = 1.5 V.

© 2010 Tous droits réservés.

La fréequence de coupure atteint une valeur remarquable de 410 GHz pour un
courant collecteur proche de 30 mA contrairemeifa@qui, pour le méme courant, n’atteint
gue 138 GHz. L’explication d’'une telle différen@ra donnée dans la partie suivante.
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2)  Caractérisation cryogénique petit signal

Une campagne de mesure cryogénique jusqu’'a 4 K anénhée sur les transistors
bipolaires standard et faible budget thermique iabis®m en parametres S qu’en bruit. Ces
mesures ont pour but de révéler les capacités sléramsistors aux basses températures et
surtout de comprendre les évolutions de leurs padoces.

a) Présentation du banc

La station cryogénique sous pointes de type JANp®®net d’'effectuer des mesures
hyperfréquences jusque 67 GHz pour des températliaas de 400 K a 4 K. C’est une
station a flot cryogénique continu utilisant deasomicro-manipulés sous pointes. Ce modeéle
peut accueillir deux sondes RF 67 GHz et quatrdesDC.

Station cryogqenigue

sous pointes hyperiréquences

Figure 67 : Station cryogénique sous pointes hypaéquences.

La figure 67 est une photo de la station utilisé@EMN. Le systeme complet inclut
aussi une pompe permettant de mettre sous videdmlare d’échantillons et ainsi réaliser
l'isolation nécessaire pour que le systeme puigggen. Enfin, un analyseur de réseau vient
compléter le systeme afin de réaliser la mesugademeétres S.

b) Conditions de mesure a basse température

La qualité d’'une mesure est conditionnée par lespéments qui constituent la chaine
de mesure ainsi que d’éventuels parasites quitafie€ensemble. Dans le cas d’une mesure
cryogénique, I'élément essentiel est la statiors gminte. La station de 'lEMN, étant arrivé
en 2008, nous a permis d’étre les précurseurs aesare statique et hyperfréquence jusqu’'a
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4 K. Ceci implique aussi d’étre les précurseursnatiere de dysfonctionnement et donc
d’optimisation nécessaire pour la bonne conduiteel’campagne de mesure.

Lors de notre campagne, nous avons pu notammeetvabsies phénomeénes de givre
sur les dispositifs ce qui implique un mauvais aohentre les sondes et le composant sous
test. Ces problemes peuvent se répercuter sullibeagge et sur I'épluchage ce qui amplifie
les erreurs commises sur les parametres intrinsegjuextrinseques.

Ces phénomeénes sont a prendre en compte sur ldat®expérimentaux présentés
dans cette partie et notamment sur les mesuregé@mgues.

c) Caractérisation statique

On commence une nouvelle fois par vérifier le boncfionnement du transistor en
mesurant les caractéristiques de sortie a la teahpérambiante (300 K) de 'azote liquide
(77 K) et de I'hnélium liquide (4 K). On constat@i@dement une nette ameélioration du courant
collecteur quand on réduit la température (figuBg €ette courbe nous informe aussi sur la
diminution des résistances d’acces avec la pentéaeyient de plus en plus abrupte avec la
température qui diminue. Un phénomene apparasipphrition d’'une fluctuation entre le
régime saturé et le régime de fonctionnement nodimatt a température cryogénique. Deux
explications sont alors possibles: soit un efféautb-échauffement comme discuté
précédemment, soit une non uniformité de la jonctimase-collecteur qui crée une
augmentation puis une diminution de courant a ik [De Los Santos-96].

80

704 4K — I, =0pA
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1 I, =20 pA
~ 504 —
ié ] — 1, =30pA
_o 404
300K

304
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Figure 68 : Caractéristiques de sortie du HBT faibé budget thermique (5x0.17x1.2 um2) a 300, 77 ekK4
pour un Ig variant de 0 a 30 pA.

La deuxieme étape consiste a étudier le gain emanbuComme on pouvait s’y
attendre, la forte augmentation du courant collecse répercute sur le gain en courant

(figure 69).
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Figure 69 : Gain en courant du HBT faible budget tlermique (5x0.17x1.2 um?) a 300, 77 et 4 K/ =
1.5V.

Un gain en courant remarquable aux alentours d@B@3t atteint. Comparé a un
transistor bipolaire & homojonction classique (Bdile gain en courarft diminue avec les
températures plus basses, les performand€s et AC d'un transistor bipolaire a
hétérojonction sont fortement améliorées. Celaléstu role positif de I'énergiel (k étant la
constante de Boltzmann) dans les gains en cofiratitl;; ainsi que la mobilité des porteurs
augmentant a basse température. Pour rgppelit Etre formulé de la facon suivante :

AEg

B=5(T)et (E-18)

oud(T) est une variable dépendante de la températwEséest I'écart de bande induit par la
différence de dopage entre I'émetteur et la basesgler-03]. Quand la température varie de
la température ambiante jusqu’a 77 /Ks'améliore de 76 % (figure 69). Notons cependant
gu’'a basse température, des effets de recombinaisamnel induisent un courant de base
plus important. De plus, I'effet Kirk [Kirk-62] sutent a forte injection, résultant un courant
collecteur plus faible. Ces effets combinés ex@igupourquoi le gain en courant reste
pratiguement constant jusque 4 K.

d) Caractérisation hyperfréguence

Les extrapolations des gains en courbhit et de MasonU en fonction de la
température sont présentées ci-dessous. Chaqueemesgucomparée aux valeurs simulées
grace au modéle présenté dans la partie suivante.
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Figure 70 : Evolution du gain en courant et du gairde Mason mesurés et simulés pour la détermination
des fréquences de coupure pour le HBT faible budgéhermique (5x0.17x1.2 pm?2) a 300 KVce = 1.5 V.
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Figure 71 : Evolution du gain en courant et du gairde Mason mesurés et simulés pour la détermination
des fréquences de coupure pour le HBT faible budg¢ermique (5x0.17x1.2 um2) a 77 KVcg = 1.5 V.
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Figure 72 : Evolution du gain en courant et du gairde Mason mesurés et simulés pour la détermination
des fréquences de coupure pour le HBT faible budgéhiermique (5x0.17x1.2 um2) a 4 KVce = 1.5 V.

Les évolutions des figures 70 a 72 nous permetientiéduire les fréquences de
coupures des dispositifs de la technologie faiblelget thermique. Les fréquences de
coupures de la technologie standard ont été déiéswide la méme facon. Toutes ces
fréquences sont résumées dans le tableau ci-dessous

TECHNOLOGIES

‘STANDARD’ ‘F AIBLE BUDGET THERMIQUE
T (K) 300 77 300 77 4
Fr (GHz) 260 380 410 555 710
Fuax (GHZ) 315 400 138 145 160

© 2010 Tous droits réservés.

température.

Tableau 8 : Fréquences de coupure des HBT standagd faible budget thermique en fonction de la

Cesfr remarquables observées, de la température amiaiea 4 K, constituent les
meilleures performances pour un transistor HBT Si@éaldhoff-09-2]. La méthode
d’extrapolation utilisée consiste a prendre unetgeie -20 dB/décade a la fréquence de 40

GHz (méthode utilisée selon la « roadmap » de ISTR

Afin d’analyser finement les tendances du HBT faibudget thermique observées sur
fr/fuax et spécialement la fréquence de coupure du gacoerant a I'état de I'art a 4 K, des
études complémentaires ont d'une part été ente=pas niveau statique (partie précédente) et

d’autre part sur I'extraction du modele équivalpetit signal.
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lI) Modélisation petit signal

L’étape clé de la conception de circuit micro-omsenolithique intégré (MMIEY) est
la modélisation des composants. De la modélisatiotransistor va dépendre la qualité des
performances obtenues du circuit réalisé (LNA pangle).

Une grande variété de modeles sont disponiblesnepuésenter le transistor bipolaire
avec chacun leurs intéréts respectifs ; des modieldsase comme celui d’Ebers-Moll ou de
Gummel-Poon ou plus physiques comme le VBI@McAndrew-96], le MEXTRAM?
[Paasschens-02] ou encore I'HIC3M[Rein-87], chaque conception s'appuyant sur un
modéle. Ici, nous allons présenter le modele d@pdoa I'lEMN, dérivé du modéle de
Hawkins [Hawkins-77] [Cressler-03] trés proche @esktructure, comprenant un schéma
équivalent petit signal et des sources de bruit.

1) Les différents modeles de transistor bipolaire

Le choix du modele va étre guidé par son applioatibfaut donc s’intéresser aux
performances radiofréquences modélisant aux mieag httentes envisagées. Le
développement des technologies bipolaires a héit démis en évidence les limitations du
modéele Gummel-Poon. Une comparaison des fréquedeesoupure dans [Schroter-99]
montre un modele HICUM plus performant. De pluss lgansistors bipolaires a
hétérojonction destinés aux applications hyperfe@éges fonctionnent en régime de forte
injection. Ainsi, le modele Gummel-Poon est impsézar il ne prend pas en compte les effets
physiques prédominants. Le modéle VBIC a quelguestages en matiere de prise en
compte de parasites mais il est non paramétrabigiickmite son utilisation. Les modeles a
retenir sont donc le HICUM et le MEXTRAM.

Notre modele, dérivé du modele de Hawkins [Hawkifi{Cressler-03], est basé sur
I'extraction des éléments extrinseques et intrine&gour réaliser un schéma équivalent petit
signal et bruit (le modeéle de bruit sera traité s chapitre suivant) avec une large plage
fréquentielle de validité.

2)  Modele petit signal

Le schéma équivalent petit signal des transistiprsldires a hétérojonction peut étre
représenté de deux fagons différentes : le schénTaet le schéma dn avec de nombreuses
variantes correspondant a des phénomenes propedspalaires tels que les différents temps
de charge ou de transit dans les diverses régiogsmposant.

Le choix entre les deux types de schéma équivaknin point délicat. Le schéma en
T correspond mieux au fonctionnement du bipola&eikest plus proche de la physique du
composant alors que celui €n(annexe G) est plus pratique pour la simulatios @ecuits

30 MMIC : Monolithic Microwave Integrated Circuit.

3L VBIC : Vertical Bipolar Inter-Company [McAndrew-§6Ce modéle a été créé en 1995 par plusieurs
industries (Analog Devices, AT&T, HP, Motorola, Matal Semiconductor, TI. Il est basé sur le modéde
Gummel-Poon.

32 MEXTRAM : Most Exquisite Transistor Model. Ce mdelé été développé en 1986 par Philips mais n’est
librement utilisable que depuis 1994 et sa derniérsion a été publiée en 2001 (level 504). Il dren compte

un grand nombre de phénoménes physiques et domepene modélisation plus fiable [Paasschens-02].

33 HICUM : High CUrrent Model [Rein-87]. Il est le rdéle le plus utilisé pour la conception de MMIC @ité
développé en 1986 par Michael Schréter. Son nomt de la description précise de la région de fomctement

a fort courant.
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(commande en tension). De toute fagon, on peutrithéament passer de I'un a l'autre par
transformation de circuits.

Dans notre cas, on utilise le schéma en T illuggére 73 en émetteur commun. Il est
composeé de deux sources de bruit : une sourceuiteebrtensiore. et une source de bruit en
courantic. Ce schéma équivalent utilisant les deux soureebrdit sera plus explicitement
étudié dans le chapitre Ill. Concernant le schéqavalent petit signal, il sera simulé sous
ADS puis comparé aux mesures de parametres S.xtestoons des éléments localisés du
modele seront présentées a 3 températures: 3007KK et 4 K afin d’expliquer les
performances remarquables atteintes aux tempésatnregéniques.

L, R, R L,
— MW T» e 1 \VW—
Base 's ' Collecteur
Coe -C

Emetteur |
Figure 73 : Schéma équivalent petit signal en T duransistor bipolaire a hétérojonction.

3) Extraction des éléments localisés a températuesmbiante et
cryogénique.

La méthodologie consiste tout d'abord a retirer tamtributions des acces du
dispositif grace a un épluchage circuit-ouvert powr s'intéresser gqu’aux éléments
extrinseques et intrinseques a 300 K, 77 K et 4'&xtraction des éléments extrinseques et
intrinséques est décrite dans [Geynet-08] aveédeations associées.

a) Parametres extrinseques

Pour la détermination des capacités paraslgs Cpnc €t Cyce € transistor est polarisé
a V=0V et Vpe<<QV. Les jonctions sont donc polarisées en inverss. \taeurs de ces
capacités sont extraites en basse fréquence duédite des inductances est négligeable.
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Figure 74 : Capacités parasites plot du transistobipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 pma2aux

3 températures étudiées.

On observe sur la figure 74 une Iégére dépendaeseabacités ploBpne Cpne, Cpce

par rapport a la température. On note une diffé&ranaximale de 30 % po@yye entre la
valeur extraite a température ambiante et 4 K. €orant les deux autres, on reste avec une
différence inférieure a 20 %. La difficulté d’extteon de ces résistances est certainement liée
aux difficultés pour contacter les sondes sur dmdistor lors de la mesure cryogénique est
plus particulierement a 4 K. Les valeurs précisesat capacités sont donc extraites a 300 K.

Ensuite, pour la détermination des résistancesspesale transistor bipolaire doit étre

polarisé en régime de forte conduction sur lestjons BE et BC toutes deux polarisées en

direct. Le transistor ne fonctionne pas en modenabet ne possede pas de gain en courant.
Cela nous permet d’extraire, en basse fréquensaghistances d’accés de I'émetteur, de la
base et du collecteur en tracant les parties gedéls parametres Z en fonction de la fréquence

(figure 75).
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Figure 75 : Résistances d'acces du transistor bipate faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm?2) aul
températures étudiées.

Une analyse de I'extraction des résistances diguee 75 montre une faible évolution
de la résistancBg avec la température. En effet, sa valeur resteélenalgré une différence
de 15 % a la température de 4 K. Cette résistastaadependante de la température du moins
au premier ordre [Cressler-03]. Sa valeur repos®@susur des aspects technologiques tels
gue I'épaisseur de la ba¥é avec des profils de dopage abrupts [Geynet-08plD® elle est
affectée par la résistance de base intrins&gueu, lors de I'extraction, une partie peut se
retrouver danfs.

Concernant la résistance du collect®y;, elle est améliorée avec une réduction
d’environ 40 % quand la température atteint 4 K. @t expliquer cela en utilisant la
formule Rc=1/6.SouRc diminue quand la conductivité augmente.

La résistance d’émetteur, fortement dopée, nBt¢est dépendante de la température
et sa réduction est aussi due, au niveau techmplega la substitution du dopage en arsenic
des films de polysilicium (pour la réalisation agasetteurs du transistor) par du phosphore.

Pour I'extraction des inductances parasites, oterdans le méme régime de forte
conduction. On trace ensuite, en haute fréquemlcpaitie imaginaire des paramétres Z en
fonction de la fréequence pour détermiherLg etLc. Le courantg varie jusque 1 mA, valeur
a laquelle les inductances n’évoluent plus.
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Figure 76 : Inductances d'acces du transistor bipalre faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm?) en

fonction de la fréquence aux 3 températures étudiée

Les inductances sont pratiguement constantes asedrélquence (figure 76).
L’environnement électrique complexe explique leffialiltés rencontrées pour extraire
certaines inductances. Plusieurs phénoménes aggrmti une fluctuation des inductances de
base et de collecteur a 4 K et une valeur négdeviénductance de base. Les deux jonctions
étant polarisées en direct, les inductances seursnt en série avec une capacité de
diffusion en parallele a la conductance de diffasi@spectivement des jonctions BE et BC.
Ainsi, I'extraction des inductances d’émetteur et abllecteur est réalisée a des courants
suffisamment élevés pour minimiser l'influence dapacités de diffusion associées et donc
observer des variations constantes des inductaveesa frequence. Cependant on peut noter
la difficulté d’extraction de l'inductance de bagei nous a conduits a utiliser une autre
méthode décrite ci dessous.

L’autre méthode consiste a observer I'évolution des inductances en fonction de
linverse du courant de base dans les mémes conslitie polarisation (figure 77) a des
fréquences élevées. On détermine ces inductanagesxprapolation. Cette méthode nous
permet d’extraire plus précisément les inductammamment_g qui a une valeur positive.
Les deux autres inductances ont des valeurs sigslgiuelque soit la méthode utilisée. Cette
meéthode est bénéfique pour I'extraction des indweeia a température cryogénique car on se
place a une seule fréquence, ce qui limite d’alesimperturbations observées sur la figure 76.
Il est bien sOr nécessaire de vérifier les valextrites a plusieurs fréquences.

Enfin ces inductances sont aussi tributaires dpoksition des sondes. En effet la
majeure partie de I'inductance provient de la lagud’accés au composant intrinseque.
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Figure 77 : Inductances d'acces du transistor bipalire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um?2) en
fonction de I'inverse du courant de base aux 3 tendpatures étudiées. F=35 GHz.

b) Tableau récapitulatif des éléments extrinseques

T (K) Cpbe Cpbc Cpce Rs Re Re Le Lc Le
() | (F) ] (F) | (@ J (@ ] (@ ] (pH) | (pH) | (pH)
300 12 14 16.1 29 3.1 3.3 4.4 17.p 0.p
77 11.4 13.6 19.6 29 2.5 1.6 4.1 11]1 1p
4 8.2 11.6 16.6 35 1.9 1.4 15.b 16/6 4

Tableau 9 : Valeurs des éléments extrinseques emfion de la température pour le transistor bipolare

faible budget thermique.

On retrouve logiquement une faible dépendance dgmoités parasites avec la
température. Les inductances ont de légeres \@rgtinais elles ne sont pas significatives
pour la validation du modéle. Les conditions de umes cryogéniques extrémes peuvent
entrainer certaines variations observées. Quant rasistances, elles évoluent selon les
éguations présentées précédemment.

c) Parametres intrinseques

La détermination des éléments intrinseques, cansstretirer les éléments déja
calculés a savoir les capacités, les résistandes @tductances parasites. On retranche donc
chacun de ces éléments aux paramétres petits xiglizans la représentation appropriée en
partant des parameétres S mesureés. Le synoptiqieesitannexe H résume la méthodologie a

employer.

On crée tout d’abord une matrice de parameétres Y :
- jacpbc
jaﬁpce

© 2010 Tous droits réservés.

Yext = (

jaC

pbe

- jacpbc

(E-19)
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Et une matrice de paramétres Z :

, :((RB+RE>+jw(LB+LE) Re+ jaLe j (E-20)
R + ol (R +Re)+ jellc + L)

Il ne reste plus qu’a soustraire ces elémentsnsdgues des parameétres totaux. Il en
résulte le schéma équivalent suivant :

Cbc
=
Rbc
Rbint
I L1 @ |
‘Lﬁ‘ a.i’e
Cbe - Rbe

I'E

Figure 78 : Schéma équivalent intrinséque du transtor bipolaire

On définit la matrice totale du composant souspas&st On retire tout d’abord les
contributions des capacités parasites par les eeatedmittances. De cette matrice, on 6te les
contributions des résistances et inductances pgateno Sy;. Enfin, on en déduit les éléments
intrinséques des parametiég;.

On calcule tout d’abord les résistances grace quaténs suivantes :

RBint =0 (Zintr 11- Zintr 12) (E-Zl)
1

Rye = oz 12° (E-22)

Les évolutions de ces résistances sont tracéesnetidn de la fréquence pour les 3
températures investiguées sur la figure 79.
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Figure 79 : Résistances intrinséques du transistdaipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um2)en
fonction de la fréquence aux 3 températures étudiée

On extrait ces résistances intrinséques en badsgednce pour s’affranchir de certains
phénomeénes RF limitant la précision.

Les capacités sont déduites de :

0z, 127

intcrd
C..= D((Zintr 22-7Z 21)—1)

intr
BC

w (E-24)

Cae = (E-23)

De méme que pour les résistances intrinsequesafecités de jonction sont tracées
en fonction de la fréquence sur la figure ci-dessou

17
164
g 15 30K
9 i
14
ek 77K
P Ml
/- CBE
3 Coc
~ o4k
57
o 1 77K
O+— —T T 1 T T — 1
5 10 15 20 25 30 35 40

Fréauence (GHz)
Figure 80 : Capacités intrinseques du transistor lgolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm32) en
fonction de la fréquence aux 3 températures étudige
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La résistance base-émettdryge suit une loi erk.T/q.k et la capacitéCgg, égale a
q.7(T).Ic/k.T, avecw(T) le délai total augmentant plus rapidement queétiuction de la
température. De ce fdilze augmente avec la température alors que la vaeRggdiminue.
Les autres éléments sont moins affectés par ladetye au premier ordre.

Enfin, on détermine le gain en courant :
a= (Zintr 12-27, '21)

intr

- _ E-25
(Zintr '22 Zintr '21) ( )

1,020+
1,015+ aa 300K

_ ——aa’77K
1,010+ aadkK
1,005+

S 1,000 . A

: el 'MvV\n
0,995+
0,990+ N
0,985+
0,980 T T T T T T T T T T T T T T ]

0 5 10 15 20 25 30 35 40

Fréquence (GHz)

Figure 81 : Gain en courant intrinséque du transistr bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 u®)
en fonction de la fréquence aux 3 températures étigks.

On peut noter figure 81 que le gain en courantali@ pas entre 300 K et 77 K. Son
extraction a 4 K est affectée par les conditionsngsure a température cryogéenique (gain en
courant > 1).

L’invariance des parametres intrinséques avecélquiEnce est un gage de qualité de
notre méthode d’extraction et cela sur une largmnga de fréquences et ce jusqu'a des
températures cryogéniques.

d) Tableau récapitulatif des éléments intrinseques

TK Goe(PF) | Goc(fF) | Ree(Q) | Rsim() a

300 0.9 14.2 2.3 61 0.998
77 1.4 13.2 1.8 71 0.998
4 1.9 12.9 1.3 76 0.999

Tableau 10 : Valeurs des éléments intrinséques eorfction de la température pour le transistor bipolare
faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm?2).

Les parametrege et Rsg évoluent selon les lois présentées précédemment. L
capacitéCgc étant au premier ordre indépendante de la températévolue que tres peu. La
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variation deRgj; peut en partie étre expliqguée par son extractifficite liée a sa dépendance
a la résistance de base extrinseque. On noterkagasistance base collectdryc, difficile a
extraire étant donné sa valeur élevée, a été &xérlQ.

e) Etudes des temps de transit

La variation des performances dynamiques peut &ussetudiée a travers I'évolution
des temps de transit des porteurs dans la strutitemps de transit total étant défini par :
1
fee T o (E-26)

De I'équation de la fréequence de transitfpaéfinie dans le premier chapitre, on peut
écrire le temps de transit sous cette forme :

KT
Tge = 1¢ + (RE + RC)CBC +q|_(CBE + CBC) (E'27)

C

Avec gn=ql JKT.

On peut maintenant tracer I'évolution de- en fonction de linverse du courant
collecteur. La figure 82 illustre cette évolutionuyp un transistor bipolaire quelconque a
température ambiante. En régime de forte inversiosi Ic diminue,zec diminue. Pour un
courant collecteur optimal notg.p; 'effet Kirk contribue a augmentetc [Zerounian-04].

De cette courbe, les contributions des différeatspis de transit peuvent étre déduites aux 3
températures étudiées.

La figure 82 illustre tous les éléments pouvarg étttraits de la courbec=f(1/I¢).

6504
600—- fort?jection
0 5504 :
~ 1
Q5004 *
~ ] 'E pente : (C,.+Cy)/g
r 20 %
min "4
400+
350_TF +(Re*R) Cec
300 —_——
0 1/lc__. 50 100 150 200

e (A

Figure 82 : Evolution dergc en fonction de l'inverse du courant de collecteur.

De cette courbe on peut extraire :
v Le temps de transit minimumcmin correspondant aérmax C'est le retard
minimal du composant entouré de tous ses éléments.
v L'ordonné a lorigine de la caractéristigue nous nae® le retard
r+(RetRc)Cace.
v La pente a moyenne injection nous permet de détermmiexpression
(CeetCr0)/Om.
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v Le retard additionnel causé par I'effet Kirk au gdefr. Ce retard, notdr, est
détermine par la difference entggmin €tzec théorique a/ lcopt

Le temps de transt, correspondant au temps mis par les porteurs fpaverser les
différentes régions du transistor, est composérgats, s et 7ac. Les temps de transit et
7eg Sont proportionnels respectivement KB et exp(q\be/2kT); ils contribuent a
'augmentation de la fréquence de coupure quaridngérature diminue. Mais a trés faible
températureze + g €St négligeable comparégt+ sc. Les temps de transit dans la basg (
et dans la zone de charge d'espace base-colle@igi)rsont difficiles a quantifier. Le
challenge est de diminuer la longueur de la baseeftet, la réduction du budget thermique
limite la diffusion des dopants pour fabriquer wase plus fine. Enfingc n’est pas pris en
compte danse car on considere cette zone purement résistivesi,ason influence est
considéré a travers la résistamge

En s’intéressant a I'expressiaa+(Re+Rc)Cac, il est aisé de calculgiRe+Rc)Csc
grace a la détermination de ces éléments lors a@drdiction du modele. Cependant, la
distinction entre cette derniére expressionreest soumise a caution, car dépendante du
modele choisi pour le transistor bipolaire et dprigcision d’extraction de ces éléments.

Les résultats obtenus pour un transistor bipofaitde budget thermique a 300 K, 77
K et 4 K sont présentés figure 83.

o 300K
4504 © 77K
1 4K
420 e

] -
390 % et

360 -

4 -

330 -7

= Pid

fs)

E -

~"3004 -

EC
\

2704 PPc
240 -7

210+

0 10 20 30 4 5 60 70 80
1, (A™)

Figure 83 : Evolution dergc en fonction del/lc pour le transistor bipolaire faible budget thermique
(5x0.17x1.2 um?) aux 3 températures étudiées.

La figure 84 présente les contributions des difftyeéléments sous forme
d’histogramme.
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L1 Ce*Crc)Im
[ 14r
(| (RE+RC)CBC
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<300
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Figure 84 : Répartition des différents temps de trasit en fonction de la température pour le transistr
bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um3).

Une premiere constatation nous montre que la réduderzcmin avec la température
est due a une diminution de toutes les contribatibe temps de transit total est réduit de 378
fs a température ambiante a 218 fs a 4 K.

Le tableau 11 résume les répartitions de chaqupseim transit.

T(K) 300 K 77 K 4 K
ecmin (fS) 378 100 % 258 100 % 218 100 ¢
7 (fs) 218 57 % 165 64 % 154 71 %
(Re+Rc)Cac (fS) 86 23 % 50 19 % 41 19 %
(CeetCer0)/gn (fs) 61 16 % 38 15 % 21 10 %
At (fs) 13 4 % 5 2 % 2 1%

Tableau 11 : Temps de transit en femto-seconde at pourcentage en fonction de la température pour le
transistor bipolaire faible budget thermique (5x0.7x1.2 pm?).

La mobilité est améliorée (augmente) a basse teahpérce qui permet de diminuer
les résistances d’acces. De plus, la transcondietanest fortement augmentée lorsque la
température diminue ce qui atténue l'effet des ciéfm de jonction. On constate que le
pourcentage de- croit lorsque la température diminue (de 57 % &oJ1Le temps de transit
7 représente la plus grosse contributiorcggemais il ne faut pas négliger la diminution des
résistances d’acces dans les performances cryageniy transistor bipolaire.

f) Synthése de I'étude cryogénique

L’analyse en température d’'un composant donnenitkte de ses performances pour
les applications futures. Les résultats précédenmistrent une augmentation de la fréquence
de transitionfr de presque 75 % entre 300 K et 4 K, passant de&a4® GHz, alors que la
fréquence maximale d’oscillatiofiyax Nn'évolue que de 138 a 160 GHz. Ces faibles
performances déyax sont étroitement liées aux fortes valeurs des @hsnparasitefs
(englobant les résistances de base extrinséqo&iaséque) eCagc.
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Il ressort cependant de cette étude que la prilecipanitation de la montée en
fréquence est le temps de transit intrinsequeahsistor qui compte pour plus de la moitié du
temps de transit total. Néanmoins, les élémentasfias jouent un réle important car ils
globalisent 40 % du temps de transit total a 3QibKr 30 % a 4 K.

Le travail doit maintenant se concentrer sur I'aagtation dufyax pour obtenir un
bon équilibre entre les deux fréquences de cougimeéalité, I'optimisation conjointe de
et fuax est plus délicate car 'amélioration gfenécessite une base tres fine, ce qui augmente
la résistance de base et donc pénélise

La décomposition du temps de transientrer, g, 75 €t 75c pouUrrait nous permettre
de comprendre lequel est le plus lié a la montédéréuence. Un outil de simulation est
nécessaire pour arriver a cette décomposition ggeties expressions @eet tgg présentées
dans la partie précédente indiquent une forte ditran lorsque la température diminue. A
trés basse température, la composantergg devient négligeable devarget zgc car le gain
en courant est tres important [Zerounian-04].

g) Validation de la procédure d’extraction

La validation du modele passe par la comparais@tesyatique des parametres S
mesurés et simulés a partir des valeurs des élénesiraits précédemment. Pour une plus
grande précision, on comparera les modules et phiasgue 40 GHz aux températures de 300
K, 77 K et 4 K (figures 85 a 90).

1.0 T=300K 0.10, T=300K
0,94
1 0,08
0,8
0.7 = S, mesuré 0,06
S, simulé —

—, 0,6 (%)

%) 0,04
0,54
044 0,0 = S, mesuré

S,, simulé
031 0,00
0.2 T T T T T T T T T T T T T T 1 T T T T T T T T T T T T T T 1
0 é 10 15 20 25 30 35 40 0 é 10 15 20 25 30 35 40
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
227 T=300K 109 T=300K
20 ] 0,94
184
16- 0,8 = S, mesuré
1 S,, simulé

144 = S, mesuré 0,74

S,, simulé —
v 064

0,5

04

0,31

0 & "1 15 2 % o 3H 4 0 5 fo 15 20 2 30 3F 4o
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Figure 85 : Comparaison entre les modules des paratres S simulés et mesurés a 300 K pour le transst

bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm2Vce = 1.5 V,lg = 24 pA.
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Figure 86 : Comparaison entre les phases des paratrés S simulés et mesurés a 300 K pour le transisto
bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um?Yce = 1.5 V,lg = 24 pA.

1,04 T=77K
0,9 0,054

T=77K

o
i
[ ]
..

= S mesuré
0,64 —S, simulé

s,/

s,
o
@

m S, mesuré
0,02 ——S,, simulé

0,34

0,014

01 1‘- T T T T T T T T T T T T T T 1 0’00 T T T T T T 1
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
Fréguence (GHz) Fréquence (GHz)

404 T=77K ] T=77K

351

304 % = S, mesuré = S, mesuré

—§,, simulé

—S,, simulé

251 m

20

s,
Is,)

154

10

5

o

0 5 10 15 2 25 30 35 40 0 5 10 15 2 25 30 3 40
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Figure 87 : Comparaison entre les modules des parasres S simulés et mesurés a 77 K pour le transisto

bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm2Vce = 1.5 V,lg = 12 pA.
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Figure 88 : Comparaison entre les phases des paratrés S simulés et mesurés a 77 K pour le transistor
bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 pm2Vce = 1.5 V,lg = 12 pYA.
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Figure 89 : Comparaison entre les modules des paratres S simulés et mesurés a 4 K pour le transistor
bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um2Vee = 1.5 V,lg = 9 PA.
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Figure 90 : Comparaison entre les phases des paratrés S simulés et mesurés a 4 K pour le transistor
bipolaire faible budget thermique (5x0.17x1.2 um2Vee = 1.5 V,lg = 9 PA.

On constate une bonne corrélation entre les paraggtesurés et simulés jusqu’a des
fréequences élevées. De plus, la baisse de la tatoupém’affecte pas la précision du modéle.
Ainsi, ce modéle va pouvoir étre utilisé pour led@le de bruit mais aussi comme base pour

les modeles de transistors pré-adaptés (préseatéslel chapitre suivant) ou encore pour le
design d’amplificateur faible bruit.

h) Synthése de la procédure d’extraction

Pour une meilleure précision, le tableau ci-desseysthétise les déviations
maximales et moyennes de tous les parametres pEssgmécédemment a chaque
température. On observe que pour la plupart demngares, la déviation est inférieure ou
egale a 5 % sauf pour certains parametres commabadse de5;;. Les erreurs critiques se
retrouvent surtout aux températures cryogéniques.édxplications de ces imprécisions sont

certainement dues aux difficultés d’extraction enpérature cryogénique comme discuté
précédemment.
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Si1 Sio Sy Sy
T (K) M(@) | P(%) |[M(®) |[P(%) |[M(%) |P (%) |M (%) |P (%)
Max Max Max Max Max Max Max Max
Moy Moy Moy Moy Moy Moy Moy Moy
300 |6 45 11 11 6 14 25 8
3 30 55 6.8 2.7 6.4 13.4 55
77 28 58 7 23 6 1 11 4
20.7 32 2.2 7.7 4.8 0.5 9.5 1.1
4 32 44 8.5 39 6.1 8 12 4
22.8 17.2 2.7 16.6 3.4 2.1 2.8 1.7

Tableau 12 : Déviations maximales (Max) et moyennéMoy) des modules (M) et phases (P) des
parameétres S du transistor bipolaire faible budgethermique (5x0.17x1.2 pm?2).

Finalement, cette étude permet d’apporter des sidt@mélioration pour atteindre
I'objectif d’un transistor capable de fonctionne®.& THz. Cette étude montre aussi certaines
limites sur le modéle du transistor bipolaire aweau de sa précision mais aussi sur
I'extraction de certains paramétres. Les effortsjaiats entre I'amélioration du modéle et

I'optimisation de I'expérimentation améneront a degurs minimales.

© 2010 Tous droits réservés.
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CHAPITRE Ill : CARACTERISATION
ET MODELISATION EN BRUIT
MILLIMETRIQUE
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A) Introduction

Dans ce chapitre, nous proposons une étude ennhitlimétrique des composants sur
silicium MOSFET et HBT. Cette étude sera axée awakactérisation puis la modélisation de
ces 2 dispositifs.

Dans un premier temps, nous présentons les delhodex utilisées pour caractériser
nos composants. La méthode multi-impédance, appmigenunément méthode « tuner »,
délivrant les 4 paramétres de bruit du composams sest (CST) apres de nombreuses étapes
d’étalonnage. La deuxieme méthode, beaucoup ptile fa mettre en ceuvre, s’appuie sur le
principe d’'une charge 5Q a I'entrée du montage pour déterminer le factiutbruit du
CST ; on la nomme métho&&0.

Chaque dispositif est ensuite modélisé pour obsdege4 paramétres de bruit. Pour
les MOSFETS, une comparaison entre les deux méthdelenesures est discutée. Les HBTs
sont caractérisés grace aux deux méthodes avdusnne étude cryogénique.

L’'aboutissement de ces mesures en gamme millingsiqapporte quelques
limitations notamment au niveau du facteur de bélevé du transistor ainsi que son faible
gain. Une étude poussée est menée sur des asprotdogiques du banc de test mais aussi
sur la recherche de solutions innovantes pour passer les limitations. On présente donc en
derniere partie la solution : le transistor prégédadans les deux technologies étudiées avec
des fréquences centrales comprises entre 77 GREE0eEHz.

B) Présentation des 2 méthodes de mesure de bruit

1) La méthode multi-impédances

Au cours de la these, un banc de mesure de bruit-impédances (figure 91) a été
développé. Ce banc utilise un tuner d'impédancdadsociété Focus Microwave® placé
devant le CST. Il est capable de générer des comffs de réflexion de module maximum
proche de 0.7 dans toute la bande de fréquencd dka8 a 40 GHz (figure 92). Un logiciel
associé au générateur d'impédance permet d’exttagequatre parametres de bruit du
dispositif.

Port 1 du VNA Port 2 du VNA

Source de bruit

° @— bias—| Tuner bias o0 Mesureur de bruft
R { 1 commutateur
commutateur b LNA

Source de bruit NG oL )

alialn -

REC Récepteur de bruit

Figure 91 : Banc de mesure de bruit multi-impédancaeitilisant la technique source froide.
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8.000GHzZ _ 40.000GHz

Figure 92 : Coefficients de réflexion aprés calibrge du tuner a 8 GHz (gauche) et 40 GHz (droite).

Deux techniques sont principalement utilisées plaurdétermination des quatre
parametres de bruit du dispositif : la technigwngard, largement détaillée dans [Focus-04]
et la technique source froide, développée la prenigés par [Adamian-73].

Seule la technique source froide a été utilisE&EMN car I'autre technique souléve
davantage de problemes. En effet, les pertes der mivent étre précisément connues car
elles entrent directement dans la valeur du facteurbruit mesuré. De plus, ses pertes
augmentent avec les forts coefficients de réflexigénéreés.

Méthode source froide :

La source de bruit est seulement utilisée pend@anphase de calibrage pour
déterminer le produit Gain-bande kB(G) du récepteur. Un tuner 1-port pour ajuster
impédance de la source est connecté a I'entré€8U pendant les mesures de figure de
bruit. Le bruit thermique du tuner, proportionnelaatempérature ambiante et a la partie
résistive de son impédance, amplifié par le CSTe diruit additionnel généré dans le CST
sont détectés par le récepteur. La figure de biwi€ST est calculée comme une fonction de
l'impédance de la source, les paramétres S du C&Tceefficient de réflexion de I'entrée du
récepteur. Cette technique est le plus souveniségil dans les systemes de mesure
automatique de parametres de bruit.

Principe :

= La source de bruit est toujours a I'é@fF (= 50Q).

= Calcul du facteur de bruit a la sortie du récepteur

= Le tuner est utilisé pour modifier I'admittance ke source mais sa puissance
disponible de bruit est égale au bruit thermiddeB).

= La source de bruit est a I'ét&IN seulement lors de la phase de calibrage du
récepteur.

On détermine le facteur de bruit total a partir ldepuissanceP® détectée par le
mesureur de bruit grace a I'équation suivante :

NE( )= P ST Teed o To
R A TCR T O ¥

(E-28)

119

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

ou,
P, puissance de bruit mesurée ;
I3, le coefficient de réflexion de la source (vu |ga€ST) ;
I's, le coefficient de réflexion a la sortie du CST par le récepteur) ;
I'reg le coefficient de réflexion d’entrée du récepteur
kBG, la constante Gain-Bande du récepteur ;
Tc, la température ambiante ;
To, la température référence (290 K) ;
S;j, les parametres S du CST.

Une fois le facteur de bruit total déterminé, uitfaevenir au facteur de bruit du CST
en utilisant la formule de Friis.

FCST(ri ) = Fror (ri )_FZLF(SI-)_;]— (E-29)

Connaissant ces formules, il nous reste a déternigge parametres utilisés. La
meéthodologie de mesure comprend 7 étapes :

1) Etalonnage du VNA

2) Mesures des paramétres S du CST

3) Détermination du coefficient de réflexion de la m&u(ng) aprés la mesure du
guadripble d’entrée

4) Etalonnage du tuner

5) Mesure du krec

6) Détermination dkBG

7) Mesure de bruit et détermination des 4 parametds it

La procédure précédente est précisément détailés fFFocus-04] avec toutes les
eéguations mises en ceuvre ainsi que la détermindésnquatre parametres de bruit par la
méthode de [Lane-69].

Ces étapes peuvent étre agrémentées d’'une véafiai facteur de bruit d'une ligne
sur alumine pour contréler le bon fonctionnemenbdanc de mesure.

II) La méthode F50
1)  Principe

La méthode~50 [Dambrine-93] utilisée pour I'extraction des pagdres de bruit du
MOSFET s’appuie sur un modéle de bruit dérivé dei cke Pospieszalski [Pospieszalski-89]
(figure 93), composé de deux sources de bruit. 4dnece de bruit en tension au niveau de la
grille dont on suppose la température eéquivaleetémit égale a la température ambiante
(Tin = 290K) et une source de bruit en courant pour le draint th température équivalente
de bruit est inconnuél§yr). Ce parametre est extrait grace a une mesuh=delans le plan
des pointes) en tenant compte de I'impédance d®ueace et des parametres S mesurés du
MOSFET. Ce modele de bruit a deux températuresseemur I'’hypothese de la non-
corrélation des sources de breitetip. Cette hypothese a été démontrée par [Pospieszalsk
89] pour des canaux longs et par [Pailloncy-05]rmhas canaux courts.

L’expression de ce facteur de bruit nbt0 est donnée ci-dessous :
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2) (E-30)

F50=1+R G, +%(ZGOG +

cor
0

Avec Gg = 20 mS.

LG RG

Figure 93 : Schéma équivalent du MOSFET avec seswsoes de bruit associées. Les éléments intrinséques
se situent a l'intérieur des pointillés.

La méthodeF50 est aussi utilisée jusqu'a 40 GHz ce qui nous pere faire des
comparaisons avec la méthode multi-impédance.

De plus, un banc de bruit millimétrique a été déppE en bande W (75-110 GHz). La
technique a été améliorée afin d’augmenter la pi@tiet la facilité de I'extraction des
parametres de bruit mais aussi pour permettreudialge des acces parasites.

Le banc de mesure est présenté figure 94. Les pwesont basées sur la méthode du
facteur Y [Tiemeijer-05-2] en utilisant une soudeebruit commerciale.

La mesure en bande W est rendue possible pardatidon d’'un « down-converter »
(convertisseur — abaisseur de fréquence = FDC)ui€elest composé d’'un meélangeur
Millitech® avec des pertes de conversion d’envitdndB qui convertit le bruit en bande W a
une valeur de fréquence intermédiaire (IF) de 108zML’IF est mesurée grace a un
mesureur de facteur de bruit (NFM) de type 89708signal de 'oscillateur local est généré
par un synthétiseur HP8362 qui est amplifié etérip’utilisation d’'un LNA avant I'entrée
RF du mélangeur permet de diminuer le facteur det lolu FDC et donc d’améliorer la
sensibilité du récepteur de bruit. Le LNA, le FDClee NFM forment le récepteur de bruit
bande W.

La source de bruit est connectée au commutatesodie (SW2) afin de calibrer le
récepteur de bruit. La référence de calibrage @stée par le rapport de bruit en exces (ENR)
de la source de bruit.
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/"éalibration du récepteur de bruit

Mesureur de bruit (NFM)

. Amplificateur I- ———— —— — — —
Source de bruit ———1 Isolateur  gpacek  Millitech
ENR typ. 12 dB SW1 | -2.5 dB max CL max. 11 dB |
—> —>
—A > ®|® Ee
«— | le—
o
Isolateur —— e |SW2 NF 4.5 dB somz |
-2.5 dB max Gain typ. 15dB |
Sondes Cascade T Isolateur
25 dB max T —— -
VNA VNA . -
25-36.6GH
Port 1 Port 2 z | Tripleur |Millitech
X Amplificateur MP
Gain 28 dB Miteq
Ps 22 dBm 20- 40 GHz
Synthétiseur
HP83621B

Figure 94 : Banc de mesure de bruit bande W.

2)  Optimisation du banc de bruit millimétrique

Plusieurs sources d’erreur peuvent dégrader lanaeksufacteur de bruit. Pour réduire
ces effets, trois optimisations ont été apportées :

v' L'ajout d'un amplificateur faible bruit a I'entréelu récepteur de bruit
millimétrigue minimise le niveau de bruit de mes(foemule deFriis).

v Plusieurs types de désadaptation peuvent étre mgges : 1) pendant I'étape
de calibrage entre la source de bruit et le réecep® entre la sortie de la
source de bruit et I'entrée du CST et 3) entreoldiesdu CST et I'entrée du
récepteur de bruit. Un isolateur placé a ces difftsr endroits conduit a la
réduction de la désadaptation.

v' Les valeurs de 'ENR de la source dans la bandeW/ moches de 12 dB. Ces
valeurs ont été vérifiees par une méthode a deugédeatures d’une charge 50
Q placée successivement a température ambiantéaebte (partie suivante).

3)  Vérification de 'ENR de la source

Dans le but de confirmer 'ENR de la source dona€l@ constructeur, une meéthode a
été développée a 'lEMN basée sur une mesure desgnie de bruit a 2 températures
utilisant la méthode du facteur Y.
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Mesureur de bruit (NFM)

Isolateur - ——— - e e —— — —
Guide donde 2.5 dB m Amplificateur  illitech r

Spacek  CL max. 11 dB

200mm

' —> | > RF (2 ;)w: l ’\_,:
/ﬂoude |

oL
T Isolateur |
-25dBmax T T T
|

f

Guide d'onde
100mm

. - Tripleur Millitech

Source de bruit

ENR typ. 12dB
yp Absorbant Amplificateur MP
Miteq
20- 40 GHz

Synthétiseur
HP83621B

Figure 95 : Banc de mesure pour la vérification déENR de la source.

Plusieurs étapes sont nécessaires :

1) La charge est placée a température ambidntg)(et la puissance de bruit est
mesuréeRnon) ;

2) Une seconde mesure de puissarRgf) quand la charge est plongée dans
I'azote (Tcoid);

3) La puissance de bruit de sortie du récepteur esur@e quand la source de
bruit est a I'état « on »Pfgiq2/ Teoig2) puis a I'état « off »Bhoz/ Thotz );

4) Calcul de 'ENR par la méthode du facteur Y (équadici-dessous).

— F)hotl
le B F)coldl (E-31)
TREC — ‘hott — le Ij_coldl (E-32)

dy,-1
P

dY — __ hot2
’ Pola? (E-33)
Tus = Thore =AY, g + (de _1)TREC (E-34)
ENR=10Log(T,s/T, -1) (E-35)

On note qu8hot1 = Teold2 = To =290 KetTeoq1 = 77 K

Le résultat de cette méthode est donné figure 96.

Une bonne corrélation existe entre les valeurs réesuet celles données par le
constructeur. Cependant, une sensibilité peutd&rerminée pour chaque point de fréquence
(0.3 dB).
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13,0 T T

Données constructeur
12,5
—

D120

0 11,5
(&)

£ 11,0

Mesures hot/cold

2 10,5 1

o .
= 10,0
w 9,5 T

9,0 - - : -
70 80 90 100 110

Fréquence [GHZz]

Figure 96 : Comparaison des données du constructede I'ENR source avec la méthode hot/cold.

Maintenant que les deux méthodes ont été définiese propose d’étudier dans un
premier temps le transistor MOSFET jusque 110 Gtiz [e transistor HBT SiGe. Pour ce
dernier, nous avons également effectué des meautes températures cryogéniques.

C) Analyse du bruit millimétrique des transistorsMOSFETSs

On se propose de comparer les 2 méthodes de mesures transistor MOSFET de
STMicroelectronics avec une longueur de grille Be6 et un développement total de 64 um
(Nf = 64, W = 1um Les 4 parametres de brulRmin, R, mag(op), phaselyp)) sont
comparés jusque 110 GHz. La méthode tuner délidmettement les 4 paramétres de bruit
est comparée a la métholB0 jusque 40 GHz. Pour aller plus loin, le modeldisdijusque
40 GHz est extrapolé jusque 110 GHz afin de compeserésultats aux mesures en bande W
(figure 97) [Waldhoff-08]. La méthode F50 est stle pour la mesure de bruit en bande W.

5,0 T T T T T 70 T T T T T
45] = modele &40 GHz extrapolé en bande W = modele a 40 GHz extrapolé en bande W ]
' e méthode tuner 604 < méthode tuner ]
4,0 méthode F50 en bande W 1 méthode F50 en bande W 1
3,54 504 ]
. (S ]
~ 3,0 °
m 404 LY ]
T 2,5 a ° @ ]
£ 304 B
L5201 & \ 1
= .
1,5 204 "YWy
1,0 4
05] 104 :
0,0 T T T 7 T 0 T T T 7 T
0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
1,0 T T T T T 200 T T T T T
° i = modele a 40 GHz extrapolé en bande W
0.9 . e méthode tuner )
° P - 1 1604 méthode F50 en bande W T
" — e
0,84 ] 1
- % ] <
0,7 v 1 1201 ]
g 1 3 ]
£ 0,64 B £ 8o 1
0.5 = modéle a 40 GHz extrapolé en bande W | i
’ e méthode tuner
0 méthode F50 en bande W ] 404 g
4 T T T T T
"0 20 40 60 go 100 0 20 40 60 g0 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 97 : Parameétres de bruit du MOSFET 65 nm (641 um) : comparaison entre modéle, méthode
tuner et F50. Vps = 1.2 V,Vgs= 0.7 V etlps = 17 mA.
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Comme on le constate sur la figure 97, le modddres proche des mesures aussi
bien entre 6 et 40 GHz qu’en bande W. Cependamyre® I'indique la figure 98, la forte
valeur duNF dans cette bande (environ 10 dB) est fortemenitdtime au niveau de la
précision et de la sensibilité du banc de mesueeplDs, le modéle a été simulé en prenant en
compte I'impédance de la source de brdi €n fonction de la fréquence, idéalement adapté
sur 50Q et qui se réevéle étre légerement désadaptée judgueHz et plus fortement en
bande W. Cette représentation du facteur de bouit permet de constater qu'’il existe une
corrélation entre les fluctuations de I'impédanedalsource avec le facteur de bruit.

16__ A F50 mesuré
14- F50 simulé
71 A A AM
12— t A A A A
104
= <— bande W —=
s &
LLT:J 6+

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 120

Fréquence (GHz)
Figure 98. : Comparaison du facteur de bruit du MOFET 65 nm entre le modéle extrapolé et la méthode
F50 en bande Wen prenant en compte I'impédance de la sourc®lps= 1.2 V,Vgs= 0.7 V etlps = 17 mA.

Finalement, la température équivalente de bruitaért expérimentalement (seul
parametre de bruit extrait au niveau du modelerd#)lest approximativement de 5000 K a
Vps=1.2V,Ves=0.7 V etlps= 17 mA.

Ce facteur de bruit élevé ajouté a la sensibilittagrécision de la mesure nous on
conduit a définir de nouveaux dispositifs. Des dtites pré-adaptées ont ainsi été
développées pour augmenter le gain et réduire g bn bande W. Ces structures seront
présentées a la fin de ce chapitre.
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D) Analyse du bruit millimétrique des transistorsHBTs

) Modéle de bruit

Cpbc
I

. I .
Base s £oalg | Collecteur

Emetteur |
Figure 99 : Modéle de bruit en T du transistor bipdaire composé de deux sources de brugt eti..

La technologie faible budget thermique est optimigéchnologiquement pour
atteindre des fréquences de coupure élevées, graoe réduction de la largeur de la base.
Comme discuté dans le chapitre précédent, unerésistance de base (5 fois plus élevée que
la technologie standard [Geynet-08]) limite sedqverances en bruit. Ainsi, la technologie
standard présentant un coufilé fuax = 260 GHz / 315 GHz, est investiguée pour déteemin
ses performances en bruit et valider le modelerdie. b

La caractérisation du dispositif est réalisée § 300et 4 K en utilisant la station sous
pointe cryogénique (décrite dans le chapitre 111IC2) couplée a la mesure du facteur de
bruit par la méthod€&50 entre 6 et 40 GHz. Une mesure de bruit additidaredt réalisée a
température ambiante grace a la méthode tunere @eithode est cependant tres difficile a
mettre en ceuvre pour une mesure cryogénique, dgahaise mesure a température ambiante
est effectuée.

Le modele de bruit utilisé pour le HBT est dérivérdodele de Hawkins [Hawkins-
77] (figure 99). Il est constitué de deux sourcesdlit non corrélées : une source de bruit en

tension au niveau de I'émetteur, notéeet une source de bruit en courant au niveau du

collecteur, notég .
Ces sources sont déterminées par :

e = 2kT.R Af (E-36)
E _ 2.k.T!0’-0’§ !.Af (E-37)

Roe

— aO

a= f (E-38)

1+

fa
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AvecT, la température ambiante.

Le modele de bruit du transistor bipolaire est dprincipalement constitué du bruit
thermique généré par les résistances extrinsdgy)d: et Re exprimées ed.k.T.RAf. Leur
contribution est simulée a I'aide du logiciel ADS deuxieme contribution concerne le bruit
de grenaille qui est simulé a travers les souredsrdit calculées précédemment normalement
en2.qg.lAf.

II) Performances en bruit

1) Comparaison des 3 dispositifs

Trois échantillons de chaque technologie ont étéstigués grace a la méthode tuner
afin de déterminer le dispositif présentant les llegies performances en bruit. Les
technologies « standard » et « faible budget tlggren utilisent un module collecteur :
Couche enterrée + Epi collecteur + Tranchées pdafenlLa technologie faible budget
thermique se distingue par sa zone active unique labipolaire, une distance réduite entre
les contacts collecteur et émetteur et des contéetbase reportés dans un autre plan. Le
tableau ci-dessous renseigne sur les différentémdogies mais le détail complet est donné
dans [Geynet-08].

Echl Ech2 Ech3
Process Bipolaire de Budget thermique | Budget thermique
référence réduit réduit
Profil SiGe dans la 20 -30 % 10-25% 10 -40 %
base
Dopage collecteur standard + important + important
émetteur arsenic phosphore phosphore

Tableau 13 : Différences technologiques des 3 échidlons du transistor bipolaire.

Le développement choisi pour la technologie stahaest 0.3x9.82 um? et pour la
technologie faible budget thermique : 5x0.3x1.32um

Les quatre parametres de bruit sont comparés eridandu courant collecteur pour
deux fréquences (17 et 35 GHz) a la températureaameb(figures 100 et 101).
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Figure 100 : Comparaison des parameétres de bruit nsirés des 3 échantillons des transistors a faible
budget thermique (5x0.17x1.2 um?) a F=35 GHz.
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Figure 101 : Comparaison des parameétres de bruit nseirés des 3 échantillons des transistors standard
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(0.3x9.82 um?) a F=35 GHz.

128
http://doc.univ-lille1.fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

Cette étude met tout d’abord en évidence I'échantil qui présente les meilleures
performances en ce qui concerne le facteur de Ipninimum quelque soit le dispositif
(standard ou faible budget thermique). La résigade bruit est aussi trés largement
inférieure pour cet échantillon. Reste a départaggs 2 dispositifs. Comme indiquer
précédemment, la technologie standard a été déxelppur ses performances en bruit donc
I'étude cryogénique portera sur I'échantillon Inskard.

2)  Parametres de bruit & température cryogénique

La mesure de bruit a température cryogénique est plitique qu’'a température
ambiante. Mais, quelque soit celle-ci, plusieuepés sont nécessaires pour bien calibrer le
banc. Tout d’'abord, les acces d’entrée et de sisteess micro-manipulés + sondes) sont pris
en compte. Puis, le calibrage du récepteur estteffiepour évaluer ses performances. Enfin,
le plan de référence de la mesure est défini dapkh des pointes. La technique de calibrage
cryogénique est précisément décrite dans la th@& Belcourt [Delcourt-07].

Les quatre parametres de bruit sont présentésefi@d2. PremierementNFpin,
mag(opy), Phaselop) etR, sont simulés en utilisant le modéle (figure 99 @nhparés avec la
méthode tuner a 300 K. Une bonne concordance eafredonnées est observée. Puis, des
mesured-50 sont réalisées a 77 K et 4 K et comparées a laefige bruit modélisée sous le
logiciel ADS (figure 103). Ce parametre est utilssur valider le modele et cela nous permet
d’extraire les 4 parametres de bruit. On note ssraourbes une amélioration significative de
NFmin évoluant de 1.8 dB (300 K) a 0.8 dB (4K) a uneyfieénce de 40 GHz. Au méme
moment,R, diminue de 1&2 (300 K) a 1.32 (4 K) tout en restant pratiguement constant avec
la fréquence. Du point de vue de la conception donplificateur faible bruit, le HBT SiGe
est moins sensible a une potentielle désadaptatioplus facile a adapter a température
cryogénique.
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Figure 102 : Paramétres de bruit du HBT standard (8x9.82 um?) a 3 températures extraits a partir d'ne
mesureF50 et comparés a une mesure tuner a 300 K.
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Figure 103 : Mesure du facteur de bruitF50 du HBT standard (0.3x9.82 um?) aux 3 températures

La mesure du facteur de brdb0 est présentée figure 103. Cette mesure est donc
utilisée pour extraire les 4 parametres de bruitrdosistor aux 3 températures. Une bonne
concordance existe entre la mesure et la simulatigigré une variation a 77 K dans la bande

hY

6 — 20 GHz certainement liée a un probleme de posSepointes ou de givre sur les
dispositifs.
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E) Le transistor pré-adapté

) Intérét

Le transistor pré-adapté suscite un grand intéagisda mesure ou il permet de
compenser les acces d'un transistor (figure 61) goit bipolaire ou a effet de champ. La
limitation de la mesure de bruit millimétrique gxrticulierement critique dans le cas du
transistor MOSFET en bande W. En effet le facteubudlit élevé (>10 dB) et le faible gain
apportent des incertitudes de mesure.

Le deuxieme atout du transistor pré-adapté et qe&imet de voir les limites des
technologies en termes de performances. En efffequis permet d’estimer les potentialités
fréquentielles et de bruit d’'une technologie.

On peut ainsi considérer le transistor pré-adamténce :
» un systeme de mesure intégré (tuner a 1 position)
» un amplificateur a 1 étage

Ces structures serviront a valider le modele métimgue des transistors pour ensuite
réaliser des amplificateurs faible bruit.

Nous avons donc réalisé des transistors pré-adepbdi®s sur 77, 89, 105 et 150 GHz
utilisant le transistor MOSFET 65 nm et 150, 20Q@%®d GHz avec la technologie HBT SiGe
de STMicroelectronics.

Le choix de ces fréquences permet de se placelimites de fonctionnement des
dispositifs. En ce qui concerne le transistor atefe champ on vise les bandes V et W et pour
le transistor bipolaire, I'objectif est de couvas bandes G et J.

II) Synthese entre la technologie C65S0OIl HR et BOMW

La figure 104 montre les différences entre la ligoplanaire et la ligne microruban.
Sur la technologie C65SOI HR, on utilise des ligneplanaires pour bénéficier pleinement
du substrat a haute résistivité d’ou l'utilisatida lignes empilées (de M1 a M6). En ce qui
concerne la technologie BOMW, on est sur un substessif. La ligne microruban est donc
enterrée et le substrat complétement écranté, ok la® pertes métalliques qui dominent
l'atténuation. Le SOl HR n’apporterait rien de ploar rapport & une technologie silicium
standard. Une comparaison complete est disponasie flGianesello-06].
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Ligne coplanaire (C65 SOI HR) Ligne microruban (BOMW)

Figure 104 : Comparaison entre la structure des liges coplanaire (gauche) et microruban.

lIl) Technologie MOSFET SOl

1)  Conception

Les transistors pré-adaptés sont congus en utilisaMOSFET SOI HR de 65 nm de
longueur de grille avec 64 doigts de 1 |\t € 64 um). La conception détaillée est discutée
dans la section Ill mais la méme méthodologie espleyée quelque soit la technologie
utilisée (C65SOIl HR pour le transistor a effet deamp ou BOMW pour le transistor
bipolaire).

La figure 105 illustre le dispositif centré sur 1G%1z. La technologie utilisée est la
C65SOI HR.

Figure 105 : Photo du transistor pré-adapté a 105 Bz.

Les conditions de polarisations du transistor dét définies au maximum de gain
disponibleVg = 0.71 V. Ainsi, on peut constater sur la figuf ue leNFq, est seulement
0.15 dB plus élevé que son minimumVa = 0.6 V. Le rapport signal a bruiSAN est
amélioré comparé avec un transistor non pré-adaptéande W et méme au-dela. Dans ces
conditions, le gain de la structure a 105 GHz estpmarable au gain disponible
maximum(S,; = MAG) . Finalement, les conditions de polarisation so@sfavp = 1.2 V et

Ve =0.71 V.
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Figure 106 : Figure de bruit minimum, gain maximumdisponible, F50 et S,; en fonction deVg pour la
structure pré-adaptée a 105 GHz.

L’architecture du circuit (figure 107) est basée e adaptation simple stub circuit-
ouvert (stub CO) en entrée/sortie ce qui est @uaief a réaliser que les stubs en court-circuit
(stub CC) présentant des effets parasites délecatgaluer. Tous les accés sont en guides
d’'onde coplanaire (CPW) réalisés sur un substrdtia0te résistivité a I'exception de ceux
entourant le transistor (lignes uStrip A et B aimpseLs sur la figure 107) qui sont des lignes
micro-rubans 5@. Il N’y a pas de circuit de polarisation intégréas tension DC est fournie a
travers les tés de polarisations intégrés des sonde

Stub CO
Stub CO

L=66.5 um
L=254 pm

Cb
Transistor E
L=244 pm L=47.6 um
C, — —

\ uStrip B
_CPW_ pont L H pad
L=12 pm J_ J_ —
Pad —:II pont > -
ST T Ae 8
\ ‘\ Cy G, .
‘\ ‘\ i‘-----------_--__-------_:
\ ; : : b .
. 1 1 ] 1
N l ¥ Cy=11F ! Lot
1 = = 1 ] 1
N L=30 pm L=10 pm! L, =5pm E b b E
N i ¥
| . ;

1
1
50Q ; L, =225um
1
1

Figure 107 : Schéma du transistor pré-adapté utilsnt la technologie C65SOI HR.

A la jonction entre le stub CO et la ligne d’acoeplanaire, des ponts a air ont été
ajoutés pour éviter la propagation de mode indésir@mode pair fortement dispersif) en
connectant au niveau de cette discontinuité leasptie masse ensemble. Cependant, une
optimisation géomeétrique est nécessaire afin deinédes effets des capacités parasites telles
les pertes de propagation causées par le pontiadigae coplanaire. Cette capacité parasite
Cp est évaluée a 1 fF en utilisant le logiciel dewdation électromagnétigue Momemtum.

La source du MOSFET est connectée a la masse guckgnes micro-rubans pour
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améliorer la stabilité du transistor. Les plotscdes (pad) ont été réalisés aussi petits que
possible pour réduire la capacité d’entrée. Commpeut I'observer sur I'agrandissement du
pad (figure 107), une ligne coplanaire de longBfupm est placée en paralléle a I'entrée du
terminal 50Q pour prendre en compte le chevauchement de lagpdénla sonde.

Le transistor a effet de champ utilisé est celgridélans le chapitre précédent.

En résumé, l'avantage d’une telle structure enéerdortie du transistor permet de
compenser les accés comparé a une structure aestoarclassique (figure 61) composée par
les plots d’acces, les lignes et les connexionsatetantes.

2) Résultats des différentes structures réalisées

Nous allons présenter les résultats des 4 transipté-adaptés a 77, 89, 105 et 150
GHz en paramétres S et bruit millimétrigue en campales valeurs mesurées a celles
simulées. La simulation des parametres S et deudaate bruit est réalisée avec le logiciel
ADS entre 75 et 160 GHz.

a) Parametres S

Les paramétres S simulés et mesurés en transmissien réflexion sont présentés
figure 108 et 109 respectivement. Tous les résutimbulés ne sont pas présentés pour eviter
d’encombrer inutilement les figures. Cependant,renouve les mémes tendances que les
structures a 105 et 150 GHz.

bande W bande G

5
o

= S1p2 mes 77 GHz
e Sp1mes 77 GHz
S12 mes 89 GHz

-54 v Spq mes 89 GHz
S12 mes 105 GHz

+ Sp1 mes 105 GHz

-10+ + S1o mes 150 GHz
o Spq1 mes 150 GHz

-15—7-'-'; ——Sp1 sim 105 GHz

S12 sim 105 GHz
——S12 sim 150 GHz
204 ——Sp1 sim 150 GHz

Parameétres S en transmission (dB)

-25 T T T T T T T T
80 90 100 110 120 130 140 150 160
Frégquence (GHz)
Figure 108 : Parameétres S mesurés et simulés en iEmission des 4 transistors (64x1 pm) pré-adaptés e
technologie C65 SOl HRVp=1.2 V etVs=0.71 V.
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Figure 109 : Parameétres S mesurés et simulés enlgéfion des 4 transistors (64x1 um) pré-adaptés en

technologie C65 SOl HRVp=1.2 V etVs=0.71 V.

La comparaison entre le modéle et la mesure indigqee bonne concordance. Les
gains évalués en simulation correspondent a ceusumd® malgré un petit décalage
fréquentiel survenant si la longueur d’'une lignelanaire est mal ajustée. Le modele est un
peu moins optimiste que la mesure aux niveaux daptations en entrée/sortie. Concernant
le transistor pré-adapté a 150 GHz, il atteint iende gain de -0.8 dB avec 12 dB d’isolation
(pertes d’insertion entrée/sortie : -15 dB/-35 dB).

b) Facteur de bruit

Dans la figure 110, la mesur®&0 du transistor seul est comparée avec les 3 ttansis
pré-adaptés en bande W. Ce graphique montre clanteon bon accord avec le modéle de
bruit. De plus, on constate la réduction du factder bruit, comparée a un transistor
conventionnel (> 10 dB), des 3 transistors pré-gapassant de 4.5 dB a 77 GHz pour 5.8
dB a 105 GHz.

135

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

20 77 GHz simulé
184 ® 77 GHz mesuré
89 GHz simulé
164 4 89 GHz mesuré
14_' 105 GHz simulé
o ¢ 105 GHz mesuré
T 124 F50 transistor
5 10-
P
T 8 N
2 1 X3 *
S 64 ote P
E g mAn n ¢ ¢ L X3
44 o
2
0 T T T T T T T T T T T T T 1
75 80 85 20 95 100 105 110
Fréquence (GHz)

Figure 110 : Facteur de bruit mesuré et simulé de3 structures pré-adaptées (64x1 um) en bande W &in
gue celui du transistor seul (64x1 pm).

c) Récapitulatif des performances du transistor préadapté

Le tableau ci-dessous résume les valeurs des nsodeed structures pré-adaptées en
bande W et G ainsi que le facteur de bruit.

S (dB) Si2 (dB) Sz (dB) Sp2 (dB) NF (dB)
77 GHz -16 -12.5 2.5 -7.2 45
89 GHz -25 -13 1.5 -9 5.5
105 GHz -22 -12.5 1.5 -11 5.8
150 GHz -13 -11.6 -0.5 -28 8.2

© 2010 Tous droits réservés.

Tableau 14 : Paramétres S mesurés des différentsatisistors pré-adaptés en bande W.

V) Technologie HBT SiGe

La technologie utilisée pour la conception descstmes pré-adaptées est la BOMW
(MW : Millimeter Waves) de STMicroelectronics ; lewlogie spécialement congue pour les
applications millimétriques.

1)  Présentation

La structure pré-adaptée, en terme de conceptish, senilaire a celle de
'amplificateur faible bruit. La premiére étape swste a choisir la bonne topologie du
transistor. Le choix de la topologie nous condu#évaluer plusieurs paramétres comme le
facteur de bruit minimum, le gain maximum, I'addjma simultanée en gain et en bruit (dans
la mesure du possible), la stabilité, la surfacemeore la consommation. Ces criteres, parfois
antagonistes, envisagent certains compromis. Datre wlémarche de conception, certains
critéres passent au deuxiéme plan, car le but désstimer une technologie et de valider un
modele. Comme dans le cas des structures pré-adageé MOSFETS, le but est d'augmenter
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le gain et diminuer le bruit.

Le choix du transistor s’est porté sur un transiddgpolaire NPN d'un doigt
d’émetteur de 0.27 x 5.74 um. Ce transistor disgpeles performances intéressantes pour des
structures fonctionnant jusque 250 GHz.

12 -
g —NFmin
104d| —— MAG Vv, =0,
dB(S,,)

84| v NF50

o

c

c

T

(@)]

o3

£

LL

=z

V_ =15V
F = 150 GHz
0,76 0,78 080 0,82 084 086 0,88 090 0092 094

Ve V)

Figure 111 : Figure de bruit minimum, gain maximumdisponible, F50 et S,; en fonction deVy, pour la
structure pré-adaptée a 150 GHz.

La figure 111 présente les performances du tramsispolaire en fonction de la
tension base-émetteur. Elle traduit les principatestraintes de conception en gamme
millimétrique. Si on cherche le minimum de bruit ldestructure (faible tension), le gain du
transistor ne sera plus suffisant pour une apjbicat 150 GHz (méme probleme a 200 et 250
GHz). On choisit donc une polarisation pour guetlacture soit adaptée au maximum de
gain. On constate que la magnitude 8g de la structure pré-adaptée (4.4 dB) est
pratiguement adaptée au gain maximum disponMiG =5 dB et le NFq, est [égerement
inférieur auNF50.

En ce qui concerne la conception des structureagmptées, des réseaux d’adaptation
en entrée/sortie sont nécessaires (figure 112)6leedu réseau d’adaptation d’entrée est de
transformer le terminal 5@ en source d’impédance complexe requisg* (pour une
adaptation en gain €, pour une adaptation en bruit) et le réseau deestensforme le
terminal 50Q en I',¢*. En d’autres termes, I'adaptation conjuguée siam@leé consiste a
transformer les coefficients de réflexidn’ et I’ respectivement ehg=Ii* etl1= o
ramenés dans le plan du transistor.

—
r

]
T

in out

Réseau d'adaptatio !

Transistor -
de sortie

d’entrée

gy
1—‘G

Réseau d’adaptatioh

' <—| ,—P
Is I re'

Figure 112 : Schéma d'adaptation du transistor enrgrée/sortie
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Le principe de conception des structures commera® ¢ar I'optimisation du
coefficient de réflexion en entrée du transistad sénsi que le coefficient de bruit optimum a
présenter a la structure pour obteniN,, minimum. La figure 113 présente cette premiere
étape. On observe que3g et lel,, sont loin du centre de I'abaque soit30

Transistor

(| 05GHz <F <260 GHz

-1j
Figure 113 : Représentation du transistor chargéeus 50 Q (gauche) et lieu d'impédance d'entrée et
optimum de bruit pour le transistor bipolaire seul (0.27x5.74 pm)Vce=1.5 V etVpe=0.91 V.

Ensuite on utilise un stub ouvert microruban erréaisortie du transistor puis des
lignes microrubans en série pour permettre I'adeptaaussi bien en gain qu’en bruit (figure
114). L’ajout de ces lignes et stubs raménent tesfficients de réflexion proche de %D
(surtout le réseau d’adaptation d’entrée). Le sehést présenté figure 112.

1,0j

-1,0j

Figure 114 : Lieu d'impédance d'entrée et optimum d bruit pour la structure pré-adaptée (0.27x5.74 pin
a 150 GHz.Vce=1.5 V etVge=0.91 V.

Pour quantifier les pertes du réseau d’adaptatmm, présente [|'évolution des
coefficients de transmission et réflexion du rés#antrée sur la figure 115.
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Figure 115 : Performances du réseau d'adaptation dhtrée de la structure pré-adaptée a 150 GHz.

Les pertes sont évaluées a 0.5 dB pour une adaptdd -18 dB a 150 GHz. On
constate un léger décalage mais ces performanpgesseatent le meilleur compromis obtenu
en fonction des longueurs ou largeurs des ligneadot le réseau d’adaptation. La structure
complete est présentée dans la partie suivante.

2)  Conception

De la méme maniére que les transistors MOSFET gagptés, les transistors HBT
pré-adaptés utilise une adaptation simple stub rbuge entrée/sortie avec des lignes
microrubans. Des lignes microrubans sont utilispesr décaler les plans des stubs par
rapport au transistor et ainsi ramener les coefitsi de réflexion proche de %0. Une
optimisation sur la longueur et la largeur desdigest nécessaire pour atteindre précisément
le centre de I'abaque. La structure complete dustséor est sensiblement la méme que celle
des MOSFETSs, la seule différence se situe au nideala polarisation. Dans le cas des
transistors HBT pré-adaptés, la polarisation ewtgmee. Des capacités de découplage sont
utilisées au niveau des plots DC.

La structure complete est présentée figure 11@. &dt utilisée pour les 3 dispositifs
centrés sur 150 GHz, 200 GHz et 250 GHz.

Masse —| I— Plot DC —| |— Masse —| I— Plot DC —| I— Masse
CB CB CB CB
/m»l;LL_ Transistor HBT _|C}g77777

Q.
= D
e}

x @

=X

pstrip = pstrip
I Plot RF

pstr

pstrip

Plot RF

Figure 116 : Schéma du transistor pré-adapté utilant la technologie BOMW
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Résultats des différentes structures réalisées

Trois transistors pré-adaptés ont été réalisésésesur 150, 200 et 250 GHz. Pour

l'instant, seuls les simulations nous permettegvaluer leurs performances fréquentielles et
de bruit. Le logiciel ADS nous a permis de simues dispositifs aussi bien en parametres S
gu’en bruit.

a) Parametres S

Les figures 117 et 118 représentent les param&reasmulés en réflexion et en
transmission respectivement.

Parametres S en réflexion (dB)

40]Vem15V

45

V, =091V

Bande G

é

Bande J

A

—S11 sim 150 GHz
——S,, sim 150 GHz
S11 sim 200 GHz
——S,, sim 200 GHz
S11 sim 250 GHz
——S§,, sim 250 GHz

1

00 120 140 160 180 200 220 240 250 280 300

Fréquence (GHz)

Figure 117 : Paramétres S simulés en réflexion d8stransistors pré-adaptés en technologie BOMW

(0.27x5.74 pm).

10'_ Bande G Bande J
5—§Q e T
g °
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o ]
[%]
S -157
*é _20_' —S,,sim 150 GHz
/—A« .
n _25_- —S,, sim 150 GHz
2 ] S,, Sim 200 GHz
8 30 ——s,, 5im 200 GHz
G -354 S sim 250 GHz
§  v.=15V i
O g0dVee™ ——S,, sim 250 GHz
V,e=0,91V
-45

100 120 140 160 130 200 220 240 260 230  3bo

Fréquence (GHz)

Figure 118 : Paramétres S simulés en transmissiores 3 transistors pré-adaptés en technologie BOMW

© 2010 Tous droits réservés.

(0.27x5.74 pm).

Si ces résultats sont confirmés grace a la mesare-ci permettraient de valider le
modéle. On observe un gain évoluant entre 5 dBGAAHz et 0.5 dB & 250 GHz avec des
adaptations meilleures que -25 dB en entrée/spote les trois dispositifs.
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b) Facteur de bruit

254

20+
— — 150 GHz simulé
g —— 200 GHz simulé
= 15 250 GHz simulé
]
(]
©
5} |
© g | |
[ | '

54

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260 280
Fréquence (GHz)

Figure 119 : Facteur de bruit mesuré et simulé de3 structures pré-adaptées (0.27x5.74 um) en bande W
ainsi que celui du transistor seulVce=1.5 V etVge=0.91 V.

L'objectif de départ étant de voir les limites dandétionnement des dispositifs a
travers une optimisation en gain, le facteur det peut paraitre élevé. En effet, le facteur de
bruit présenté par ces dispositifs évolue entreB8(1b0 GHz) et 12 dB (250 GHz). Le

dispositif & 150 GHz présente approximativemennéme facteur de bruit que celui & 150
GHz en technologie C65 SOI HR.

c) Récapitulatif des performances du transistor préadapté

Le tableau ci-dessous résume les valeurs des nsodede3 structures pré-adaptées en
bande G et J ainsi que le facteur de bruit.

Su (dB) S12 (dB) Sz (dB) Sp2 (dB) NF (dB)
150 GHz -30 -20.4 4.5 -30 8.4
200 GHz -27 -20.7 1.8 -36 105
250 GHz -26 -20.6 0.1 -26 12

Tableau 15 : Parameétres S mesurés des différentsatisistors pré-adaptés en bande W.

Ces structures sont actuellement en fabricatiofMi&oelectronics.
F) Comparaison structures pré-adaptées / LNAs

Méme si les structures pré-adaptées ne sont pgsieome la méme maniére que les
amplificateurs faible bruit, il demeure intéressal® les comparer avec les composants
silicium mais aussi lll-V. Le tableau 15 dresse wmenparaison entre les LNAs et nos
structures pré-adaptées entre 75 et 340 GHz.
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F (GHz) Gain NF (dB) Topologie Technologie Auteur
(dB)
75 7 - 4 étages CS 130 nm | [Wang-07]
CMOS
77 2.2 4.6 1 étage 65 nm CMQS notre travalil
SOl
78 3.8 - 1 étage cascofl®0 nm CMOS| [Nicolson-06
2]
79 12.8 (Av) 4 3 étages CS 90 nm CMOS [Kwok-0@]
80 2.1 4.5 1 étage 65 nm CMQS [Martineau-
— SOl 07]
L 80 7.2 5.7 3 étages 65 nm CMQS[Martineau-
LL e 07]
8 89 1.2 5.8 1 étage 65 nm CMQS notre travail
SOl
> 91 17.4 - 3 étages | 90 nm CMOS|  [Jiang-08]
cascode
94 4.8 - 2 étages | 90 nm CMOS| [Nicolson-06
cascode 2]
104 9.3 - 3 etages CS 90 nm CMOQS [Heydari-@7]
105 1 5.9 1 étage 65 nm CMQS notre travalil
SOl
150 -0.5 8.2* 1 étage 65 nm CMQS notre travail
SOl
77 23.8 6 2 etages 130 nm SiGe  [Babakhani-
06]
77 8.9 4.8 1 étage 140 nm SiGe [Dehlink-(5]
79 13 8.8* 3 étages | 250 nm SiGe| [Chartier-07]
cascode BiCMOS
79 21.7 10.2* 3 etages | 250 nm SiGe| [Wang-08]
cascode HBT
79 23 5.2 2 etages | 130 nm SiGe| [Taris-08]
— cascode BiCMOS
M 89 19 8 4 étages SiGe [May-08]
T BIiCMOS
90 24 7.1 4 étages SiGe [May-08]
BiCMOS
150 4.4* 8.4* 1 étage 130 nm | notre travail
BICMOS
200 1.7* 10.5* 1 étage 130 nm | notre travail
BICMOS
250 0.1* 12.1* 1 étage 130 nm | notre travail
BIiCMOS

© 2010 Tous droits réservés.
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76 15 3.5 3 étages 190 nm AsGal[Tanahashi-
PHEMT 03]
90 6.7 2.5 1 étage 200 nm | [Riemer-06]
InAs/AISb
HEMT
> 94 33 3.2 cascode InP HEMT] [Sato-07]
:' 155 19.1 6.7 4 étages 100 nm As(H&antanen-06]
—_— MHEMT
180 18 2.5 3 étages 35 nm InR [Kangaslahti-
HEMT 08]
340 5 1 étage 35 nm InP| [Pukala-08]
HEMT
Tableau 16 : Etat de I'art des amplificateurs faibé bruit en technologie silicium et 1ll-V. * : valeurs
simulées.

De cette comparaison ressort un léger avantagelat¢echnologie 1ll-V en matiére de
facteur de bruit avec des fréquences atteignanB84€s GHz. Cependant, le silicium peut
rivaliser car il comporte de nombreux avantagea di&cutés tout au long de ce manuscrit.
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Etat de I'art a la fin de nos travaux de recherche

Cet état de l'art a la fin de nos travaux de redhemermet de voir les avancées en
termes de performances fréquentielles des transigiscutés dans ce manuscrit. La figure
120 renseigne I'état de I'art des transistors kipes en 2009 en comparant les divers acteurs
participant a la montée en fréquence. De mémeadigure 121 pour les transistors MOSFET
en fonction des différents acteurs industriels.
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Figure 120 : Etat de I'art en 2009 des MOSFETSs cordnté a I''TRS.
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Figure 121 : Etat de I'art en 2009 des HBTs SiGe nfronté a I'I'TRS.

Prenons tout d’abord I'état de I'art des MOSFETe B'évolutions ont été constatées
entre 2006 et 2009 ; une seule référence a étééajfui-07]. On arrive a des longueurs de
grille de 45 nm pour un coupfgfyax = 280/350 GHz. Cependant, on atteint les limitedad
miniaturisation dues aux procédés de fabricatices Hépbts de matiere se font avec une
précision de l'ordre de la couche atomique. Unle w@iécision correspond aux limites des
performances des techniques de photolithographde ejravure utilisées pour fabriquer les
circuits intégres.

Les dimensions deviennent si petites que des effigamtiques dus au confinement
apparaissent. Les lois fondamentales de la physigpeseront peut-étre des limites a la
miniaturisation. Le paramétre le plus critiqueladbngueur de la grille des transistors. On ne
peut guére aller au-dela avec les technologiesiglass sans diminuer les performances, d'ou
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des recherches de nouvelles géométries de trarssgimme le transistor a double grille. Un
autre parametre important est I'épaisseur dedigale grille. Si cette épaisseur est trop faible
(inférieure & 4 nm), il peut y avoir passage dtébes de la grille vers le canal par effet
tunnel. La solution consiste a trouver des mat&reawonstante diélectrique plus grande que
celle de la silice (déja discuté dans Chapitrdl).B.

Concernant I'état de I'art des HBT SiGe, on notebd#es performances surtout au
niveau de la fréquence de transitfpnEn effet, celle-ci a atteint 410 GHz dans [Walf0®-
2] avec une surface d'émetted = 0.17 x 1.2 um2Quelques mesures cryogéniques ont été
réalisées : IBM annonce en 2007 un cotgfgax = 463/618 GHz a 4.5 K [Yuan-07] pendant
gue ST atteint 710/160 GHz a la méme températurés rgec des optimisations
technologiques différentes.
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Nouveaux challenges et perspectives

Cette partie propose les perspectives en coursudiétdu développement d’une
technologie a 0.5 THz. On se confronte ainsi adatée en fréquence des bancs de test mais
aussi a la validité des modeéles petits signauxrgt. D’'un point de vue métrologique, des
bancs de test sont en cours de développement :

v' Banc de mesure de parameétres S en bande J (220K825
v' Banc de mesure de bruit avec tuner d'impédancerdebW (75-110 GHz)
v" Banc de mesure de bruit bande G (140-220 GHz)

Une description des avancées de chaque banc eshf#é ci-dessous.

) Banc de mesure de paramétres S en bande J

La mesure de parametres S en bande J est désqmosaible a 'lEMN. Elle utilise
'analyseur de réseaux ZVA de la société Rohde &wez® avec les tétes de conversions
ZVA-Z. Ce banc est capable de mesurer des paran8tentre 220 et 325 GHz avec une
dynamique supérieure a 60 dB.

k o
Figure 122 : Banc de mesure de paramétres S en band (220-325 GHz).

I) Banc de mesure de bruit tuner en bande W

Le MT979A de Maury® (figure 122) est un tuner au&igque capable de faire des
mesures de puissance (load pull) ou de bruit (goprdl) dans une gamme de fréquence
comprise entre 75 et 110 GHz. C’est un tuner endegaionde qui peut délivrer un taux
d’onde stationnaire élevé (TOS ou VSW)Ravec une bonne précision et une bonne fiabilité.

3 VSWR : Voltage Standing Wave Ratio.
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Figure 123 : Photo du tuner Maury 75 - 110 GHz.

[Il) Banc de mesure de bruit en bande G

Ce banc permet de caractériser un dispositif eit lentre 140 et 220 GHz. Le
synoptique de ce banc de mesure est présenté fi@&eUn cornet est placé a I'entrée du
CST via des guides d'onde. Le signal est ensug@sposé a l'aide d'un mélangeur
harmonique d’ordre Z¢r = 2fo). L'oscillateur local utilise un synthétiseur et sextupleur
pour générer la fréquence a mélanger. La voie Ifmélangeur peut se retrouver dans une
bande de fréequence comprise entre 0.1 et 20 GHzabwlificateurs faible bruit couplés a un
filtre permettent de mettre en forme le signal ssuner sur le mesureur de puissance. Des
travaux d’optimisation du banc ont été effectuésrm@terminer les puissances optimales de
chaque élément. Certaines sont critiques commaissgnce de la voie OL déterminée entre
6.3 et 7 dBm. Les meilleures performances pougtadaion du niveau de bruit sur la voie IF
se situe a une fréquenie= 1GHz

Ce banc utilise la méthode du facteur Y pour caicld facteur de bruit du dispositif.
Ainsi, une mesure de puissance est réalisée lorgaernet est dirigé vers un absorbant
baignant dans l'azote liquideP4q) puis une mesure lorsque celui-ci est dirigé vers
'absorbant dans le vid€fey).

Mélangeur
harmonique
d'ordre 2

LNA LNA Filtre

— DUT R RESAVF [\ | Mesureur de
154 — 206 GHx_>/0-1 20 GH puissance

OL|| 75— 110 GHz P

o)
WR10 Amplification IF et filtrage P
1GHz cold
Cornet bande G X6
Teold Thot 12,5-18,3 GHz
°. “: 0999 absorbant Synthétiseur
Azote liquide Vide

Figure 124 : Banc de mesure de bruit en bande G lisant la méthode du facteur VY.
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Conclusion générale

Cette these a bénéficié de [I'entente conjointe siéusentre I'IEMN et
STMicroelectronics a travers le laboratoire comrponr aboutir aux résultats présentés. Ces
résultats, dont ce manuscrit fait I'objet, s’in&gent tout particulierement & la caractérisation
et la modélisation de transistors sur silicium j1es@20 GHz.

Le contexte de ce travail de thése s’est inscrihsdées récents progres des
performances en gamme millimétrique des composdiitaim tels que les MOSFETSs et les
HBTs a base de SiGe:C visant des applicationsstglle la conception des circuits WiHDMI
a 60 GHz mais aussi du radar 77 GHz.

Ce travail a été borné par un état de l'art en 2006n 2009 des composants sur
silicium. L’état de I'art comparant les filieredisium et IlI-V a mis en évidence les qualités
du silicium pour des applications millimétriguesidnette amélioration des performances de
ces composants entre 2006 et 2009 continue d'sgéreles industriels. Cependant, cette
montée en fréquence a mis en évidence certainstaspeonnus qui sont :

1) Validité des techniques de mesure des transistarsilicium de 60 a 220 GHz ;

2) Comportement fréquentiel des transistors sigiwwih jusque 220 GHz ;

3) Modélisation de ces transistors en parametetsb8uit.

Mais ces performances fréquentielles ont aussiretrgedes besoins :

> Les performances élevées des transistors ne sostspiffisantesf{ = 220
GHz, fuax = 240 GH32 a leurs optimisations.
Nécessité de modeéles robustes et fiables poumieeption de LNA.
MAIS ces modeles sont dépendants de la qualité desesesu

> Difficultés expérimentales du silicium : substratferconnections, surface
dédiée au test, temps de mesure important incobipatdans un
environnement industriel.

> Intérét des mesures cryogéniques pour révéler watiegt les phénomenes
physiques inhibés a température ambiante.

La caractérisation et la modélisation petit signslque 220 GHz des transistors
MOSFETs et HBTs a fait I'objet de notre premiér@idét Des aspects métrologiques
notamment de calibrage et de de-embedding onltdhjet d’optimisations particulieres pour
permettre d’atteindre une haute sensibilité et ilftéab de mesure. De cette nouvelle
meéthodologie a émané des modeéles petits signaux goiécis montrant une tres bonne
concordance entre la simulation et la mesure &ussipour le MOSFET que pour le HBT.

Une étude cryogénique a aussi été menée sur lesstiars bipolaires présentant des
performances fréquentielles trés élevées. La temyo@ cryogénique inhibe les effets
thermiques des résistances et des sources desbaiitsi nous permet d’extraire les temps de
transit des porteurs a travers les jonctions. Aiosia nous permet d’identifier les éléments
limitatifs dans la montée en fréquence.

La deuxiéme étude a été portée sur la caractémsai la modélisation en bruit
millimétriqgue des transistors MOSFETs et HBTs. Aptme courte présentation des deux
méthodes de mesure a savoir tuneF®d, les résultats des quatre parametres de bruit des
deux dispositifs sont donnés et comparés aux medéle

Pour le transistor a effet de champ, une mesupu@d10 GHz a été réalisée et elle
valide parfaitement le modele. Le transistor bigelaquant a lui, a été analysé jusqu’'a
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température cryogénique pour mettre en avant uadade bruit minimum a 4 K tres faible.

Cependant, la mesure du facteur de bruit en bandefdte quelques limitations et
notamment la sensibilité des appareils de mesuns datte gamme de fréquence lorsque
NF>10 dB En effet, le transistor présente un facteur dstl#levé avec peu de gain.
L’'approche innovante a été de réaliser des strestpré-adaptées permettant de compenser
les acces du transistor. Ces structures préseesgains plus €élevés mais surtout un facteur
de bruit divisé par 2 (en dB) par rapport a undistor classique. Cela permet aussi de valider
la technologie et rend propice la réalisation d’aficateur faible bruit.

Certains de ces résultats ont fait I'objet d'un nsfert de I'IEMN vers
STMicroelectronics et notamment la nouvelle méthagie de mesure. D’autres aspects,
comme l'identification de fluctuations inhérentedaamesure mais aussi au composant sur
silicium ont permis de développer une nouvelle fage matricer les composants sur le wafer
limitant les phénomeénes de couplages ou discomdiswui
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ANNEXES

A) Schéma équivalent petit signal du MOSFET etastion du réseau substrat RC

G Le Re Cod Ryq Rp L D

Cs Cep

Os

Figure 125 : Schéma équivalent petit signal d'un MGFET avec son réseau substr&s et Cs.

Apres avoir épluché les acces et retiré les paraséxtrinséques, on travaille en
matrice impédance pour calculer les valeurfkget Cs. On néglige la capacit€ps car elle
est tres faible.

-1
1 iC
[Yzz]:gd"'[Rs"' j =0qt J2s

jCsw 1+ JR,C,w
_ R.Cs W
afy,,)=qg, +—5-5 = E-39
() =00+ o o (E-39)
Cw
D - s
(¥2) 1+ RS CSW

La courbe de l'imaginaire d€,, en fonction dev nous donne en basse fréquence la

capacitéCs. Puis on traceD(Yz(ZL)gd et de la pente nous obtendRsCs.
22

170

© 2010 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These de Nicolas Waldhoff, Lille 1, 2009

B) Extraction des fréquences de coupfret fyax

Les fréquences de coupure des dispositifs peutante&traites a partir des mesures
des parametres S du dispositif. Les formules st@ganous permettent de calculer les gains
dynamiques :

25, (E-40)

Hoi=
| | (l_ Sll)(l+ Szz) +S5,.S,

La fréquence pour laquelle le module du gain eat adl (0 dB) permet de définir la
fréequence de transitidi suivant une pente théorique en — 20 dB/décade.

Le gain unilatéral d’'un composant ndi¢ proposé par Mason, est le gain maximum
disponible lorsque la stabilité est assurée entajbuune contre-réaction sans perte afin
d’annuler le coefficient de transmission inversg,.SCe gain s’écrit en fonction des
parameétres S par la relation suivante :

Sﬂ—Jr (E-41)
Do IS
fie 4]
S, S,
Avec Kk,
_1-]sy s +[as
k= E-42
2s,|S.| (E42)

La fréquence pour lagquellg est égale a 1 (0 dB) correspond a la fréquencenmoax
d’oscillationfyax avec une pente en -20 dB/décade.
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C) Théorie des quadripbles

Pour introduire la mesure de parametres S, iloegtd’abord nécessaire de revenir sur
la théorie des quadripbles ou on considere chalgueeat sous test comme un quadripdle de
parametres inconnus.

Un quadripOle linéaire peut étre défini grace afédéntes représentations: en
parameétres Z (impédances), en parameétres Y (adiwady en parameétres H (hybrides) ou en
parametres ABCD (chaines). Ces parametres peutenidentifiés grace a la convention
courant-tension de la figure 125. D’une représ@matconnue, on peut connaitre les
parametres dans tout autre représentation.

& I 2 a
Ve 4 — NV
Vi Q V2
— NV ] - AN
b1 b

Figure 126 : Quadripble en représentation courant¢nsion et ondes incidentes/réfléchies.

Concernant la matrice impédance, les tensions sa&ptimées en fonction des
courants par lintermédiaire des parameétres impésmnlLa mesure de ces parametres
nécessite des références de charge en circuittouver

Vl = lel 1 + ZlZI 2 (E-43)
V2 = Zlel + ZZZ' 2

De la méme fagon, pour la matrice impédance, lesats sont exprimés en fonction
des tensions.

I, =YV + YLV, (E-44)
I, =YV +Y,,V,

La mesure de ces parametres nécessite des réfemcharge en court-circuit.

Une matrice équivalente de parametres hybrides paet définie ou la tension
d’entrée et le courant de sortie sont exprimésantion de la tension de sortie et du courant
d’entrée.

V1 = H11|1 + H12V2 (E'45)
I, =Hyl, +H,V,

La mesure de ces parametres nécessite des réfemaaharge en circuit-ouvert et
court-circuit.

Aucune des représentations évoquées jusqu'a prasepermet la décorrélation de
'entrée et de la sortie. La matrice chaine ABCDmbte cette lacune en permettant
d’exprimer la tension et le courant a I'entrée @mction de la tension et du courant a la sortie.

V, = AV, +BI, (E-46)
|, =CV, +DlI,
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Les fréquences supérieures a quelques gigaherentpgselques problématiques de
mesure car elles mettent en jeu des longueurs €’ oachparables aux dimensions du circuit.
Ceci impligue que :

» la mesure directe des courants et des tensions péasspossible a cause de la
fréquence trés élevée des signaux. Les appareitgedare doivent intégrer des
étages de conversion.

» chaque mesure doit étre référencée géométriguenimtétalonnage des
appareils de mesure est nécessaire.

La caractérisation des dispositifs électroniquessiste a mesurer la puissance
transportée sur les lignes qui s’exprime par :

_ % . (\/I ) (E-47)

Il faut donc introduire de nouveaux parametres péiant de manipuler aisément les
puissances mises en jeu : les paramétres S.
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D) Paramétres S

Lorsque les dimensions des circuits ne sont pésspetites devant la longueur d’onde,
un phénomene de propagation du signal électrigparaji introduisant la notion de signaux
incidents et réfléchis (figure 125) [Kurokawa-65].

Dans le cas d’'une propagation monomode, les omiédentes et réfléchies prennent
la forme suivante :

Vv, +Zi;
ZO_ (E-48)
b = Vj - 0Ij

Ces ondes sont exprimées en fonction des courarmdgsetensions mais aussi de
limpédance caractéristiqu&.

On définit ainsi une matrice de parametres S siraikux matrices précédentes :

b, =S, + 5,2, (E-49)
b, =S,1a +S,3,

Ces paramétres S vont nous permettre de caractéiskspositif sous test a 'aide
d’'un analyseur de réseau vectoriel. Des matricepassages permettent de passer d’'une
représentation matricielle (S, Y, Z, H, ABCD) a umdre et ainsi déterminer des éléments
série ou parallele, de faire de I'épluchage ou tmutres calculs rendus possibles par les
propriétés de ces matrices. Nous devons néanmaiEser que le VNA mesure des
grandeurs relatives aux ondes (S) et non pas dawmris/tensions (Z, Y). Le passage du

formalisme onde au formalisme courant/tension sié faathématiguement avec des
conditions de validité comme la notion d’impédanaeactéristique [Kurokawa-65].
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E) Correction des erreurs systématiques :

On considere tout d’abord la représentation en dapée figure 126.
ie E%e Ems iS
Ue Quadripble Us
non bruyant

Figure 127 : Représentation impédance d'un quadripi@ bruyant.

Les générateurs de tensiaq et eys sont des sources de tension de bruit équivalentes
ramenées aux acces du transistor. Ces sourcepaistlement corrélées et conduisent a la
matrice de corrélation suivante :

& EncEis
[c,]=| B heChs (E-50)
eNe eNS eNS

Un quadripble bruyant peut également se représentes la forme d’'un quadripble
non bruyant auquel sont associés deux génératewsulant de bruit (figure 127).

Quadripole
non bruyant

Figure 128 : Représentation admittance d'un quadriple bruyant.

De méme que la représentation précédente, la spad®n admittance peut s’écrire
comme une matrice de corrélation :

*

[CY] INe ir\-lei l\;s (E-51)

INeINs INs

Ee

le : is le is

Ue Quadripéle Quadripéle Us
non bruyant non bruyant

A
»
>

Figure 129 : Représentation chaine d'un quadripdléruyant (gauche). A droite, méme représentation ave
les sources ramenées en entrée.

Enfin la derniere représentation en matrice chaerenet d’extraire les 4 paramétres
de bruit (figure 128).
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La représentation chaine s’écrit :

F, -1
e? ei’ R, — S~ RYou -

[CA]=[ e,j. e.ng, ]=4kTOAf - * 2 p (E-52)

T RYon R,

2

Y.

opt

€ In In

To, température standard de bruit, égale a 290 K.

Toutes ces représentations permettent de calcetersdurces de bruit. On utilise
simplement les lois de Kirchoff pour passer d’ueprésentation a une autre et la matrice de
corrélation de bruit.
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F) Correction des erreurs systématiques :

L’idée de la correction des erreurs systématiquetsde supprimer linfluence des
imperfections de I'analyseur en déterminant par ohesures redondantes les différentes
erreurs commises afin d’en tenir compte pour laesutes erreurs sont classées en quatre
catégories : directivité, désadaptation, réponseégpuence et isolation.

Le principe de la correction repose sur une moaldtis de ces erreurs sous forme
d’'un schéma bloc ou d’'un diagramme de fluence (EdLR9), et sur la résolution de celui-ci
afin d’'obtenir la valeur des parametres cherchéforation de ceux mesurés et des termes
d’erreurs (branche du diagramme de fluence). Cerete d’erreurs (en général 12) sont
déterminés par des mesures préalables d’étalomaiso@es étalons sont dépendants du type
de calibrage utilisé. Le modéle a 12 termes desreast largement discuté dans
[Vanmackelberg-01] et il est présenté figure 128s toefficients d’erreur « E » représentent
la relation entre les ondes «m », mesurées paanatyseur de réseau idéal, les ondes
incidentes « a » et les ondes transmises/réfléghiies dans le plan du CST. Des explications
plus approfondies sont données dans [Fitzpatri¢k-78

La méthode SOLT utilise quatre standards (ShorerQpoad, Thru). Cette technique
nécessite de trouver les 12 termes d’erreurs im@tigpar I'appareillage de mesure a partir de
la connaissance des caractéristiques des quatrés.ma principal inconvénient de cette
meéthode populaire est I'obtention d’'une bonne edion des parameétres caractérisant les
motifs. Une erreur sur I'estimation de ces paraese@ntraine une forte erreur du placement
des standards sur I'abaque de Smith.

E
m L] Y \ : b Y m y
— 3 ' — l —
A ! E
E E. | CST | E’ T
° _. | b/ i(Direction directe) & |
ER <+ : | <
4—, h : .
m, i i
o ' b, m,”
rd e =
: : E T g hd
E 1 : CST : " R 1
L | . . . ) ES ED
., ' (Direction inverse
Er ? : 1

2t

!
R

2t

E”
Figure 130 : Modéle a 12 termes d'erreur pour une msure de parameétres S bidirectionnelle 2 ports.
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G) Schéma équivalent éhdu transistor bipolaire :

Rb Lb
—MW—p
Base 's

Cpbe 7

I:zbint

2]

VTT{@RX G,.V

Emetteur |

R

e

Le
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Collecteur

pce

Figure 131 : Schéma équivalent petit signal el du transistor bipolaire & hétérojonction.

Le schéma efl (figure 130) correspond a un montage émetteur aomihexiste de

nombreuses variantes qui sont décrites dans leographie. Ces variantes correspondent a
des phénomeénes propres aux bipolaires tels qudiffésents temps de charge ou de transit
dans les diverses régions du composant. Ces phéesnaependent des conditions de

polarisation; pour les faibles courants, le temp<ldarge de I'émetteur est prédominant alors
gue les temps de transit dans la base prennentdagad'importance pour les forts courants.

Par conséquent, ces différents mécanismes propresectionnement des bipolaires induiront

des variations frequentielles des éléments d'uémsaléquivalent simplifié.

© 2010 Tous droits réservés.
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H) Synoptique d’épluchage pour un transistor :

© 2010 Tous droits réservés.

|) Mesure des parameétres S

STOT

II') Mesure d’'un circuit ouvert
(open)

SOPEN

1) Sror=> Yror

Sopen=" Yopen

V) Your= YrorYopen

V) Extraction des résistances et

des inductances extrinseques
ZpetZ

VI) Ypur=> Zpyr

V) Zint1 = Zour-Zr

V) Zr = ZnrZe

IX) Extraction des éléments
intrinséques
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Liste des Publications

Article dans une revue internationale avec comité de lecture:

N. Waldhoff C. Andrei, D. Gloria, S. Lepilliet, F. Dannevilland G. Dambrine, “Improved
Characterization Methology for MOSFETs up to 220 zZ3HMicrowave Theory and
Techniques, IEEE Transactions,owol. PP, 2009, p. 1.

Dans ce papier, des procédures de mesures et déisatidns sont précisément détaillées
pour extraire un schéma équivalent petit signaM@@SFET avancés jusque 220 GHz. La
meéthodologie proposée s’étend du calibrage du ViNArasultats de simulations en utilisant
I'épluchage complexe. Des comparaisons sont finafendiscutées entre les données
mesureées et simulées jusque 220 GHz.

Communications internationales avec acte:

N. Waldhoff, C. Andrei, D. Gloria, F. Danneville, and G. Dainlet “Small Signal and Noise
Equivalent Circuit for CMOS 65 nm up to 110 GHEjicrowave Conference, 2008. EuMC
2008. 38th Europear2008, pp. 321-324.

Dans ce papier, une procédure de mesure avec I'dppumodéle petit signal et bruit pour

des transistors MOSFETs de dernieres génératidré&sentée. La méthodologie complete
est décrite du calibrage de I'analyseur de résesgujaux résultats de simulation en utilisant
une procedure d’épluchage complexe (POS1S2). Dewpiubanc de bruit en bande W (75-
110 GHz) a été développé en utilisant la méthode@. EA comparaison entre les valeurs
simulées et mesurées montre un bon accord jusd@&GHz. Cette méthodologie conduit a
un modéle robuste désigné pour les circuits inggrélimétriques.

Nicolas Waldhoff Boris Geynet, Pascal Chevali¢rancois DannevilleGilles Dambrine,
“Investigation of SiGe HBT Potentialities under Ggenic Temperature” Conference
ESSDERC 2009, Athénes.

Ce papier s’'intéresse aux performances petit sighale bruit des transistors bipolaires a
hétérojonctions Si/SiGe :C aux températures cryoges. Deux différentes technologies
sont investiguées atteignant des performancestat It I'art pourfr et pourNFyn. Un
modéle petit signal et de bruit en T a été exttil est discuté quant & 'amélioration des
performances a températures cryogéniques.

Conférence internationale invitée:

Nicolas Waldhoff Gilles Dambrine, Frangois Danneville, Daniel Gdor“S-parameters
measurements and small signal modeling of sub-65iicon MOSFETs up to 220 GHz”
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Résumé de la thése en francais :

Le contexte de ce travail de these s'inscrit dassrécents progres des performances
en gamme millimétrique des composants silicium dels les MOSFET et les HBT SiGe. La
situation actuelle en termes de circuits a bas&lidaum est limitée en fréquence autour de 60
GHz, seuls quelques résultats au-dela de 100 Gldz'ores et déja été publiés. Dans ce
contexte, il est maintenant nécessaire de savdesshnouvelles et futures générations de
transistors silicium peuvent adresser des frequeroeore plus élevées (jusque 220 GHz).
Ces applications pourraient étre des blocs d’énmmissgception a faible portée et trés haut
deébit. Les aspects inconnus sont : 1) la validi#® teéchniques de mesures sur silicium jusque
220 GHz ; 2) le comportement fréquentiel des tstoss silicium jusque 220 GHz ; 3) la
modélisation des transistors dans ces gammes (eefiées nécessaire a la conception de
fonctions millimétriques. Des études a partir deusations électromagnétiques ont été
meneées afin d’optimiser les structures de testé@et topologie optimale des transistors). Ce
travail est accentué sur les techniques de cakbeagd’épluchage sous pointes jusque 220
GHz. De plus, les études ont été orientées, d'usm, gur I'amélioration des modeles
électrigues des transistors jusque 220 GHz ett@aart, la validité des modéles de bruit
jusqu’en bande W (75-110 GHz). Pour cet aspedtalail a été orienté sur I'élaboration de
deux méthodes de mesure permettant de valider éekeles de bruit par des méthodes de
mesures transférables en milieu industriel. A paté ces modeles établis et validés, des
démonstrateurs ont été réalisés fonctionnant edeb@n

Résumé de la thése en anglais :

The motivation of this work inherits from the retegmrogress in terms of cut-off
frequencies of silicon transistors such as MOSH&k(and SOI) and SiGe HBT. In 2006,
the state-of-the-art cut-off frequencies achievedranthan 300 GHz. Nowadays, silicon
circuits are limited around 60 GHz, only few wittetexception of few circuits which operate
at frequencies higher than 100 GHz (VCO at 130 @Mk SiGe HBT). In this context, it is
highly required to check the ability of new andui& generations of silicon transistors to
provide higher cut-off frequencies especially inb@d (140-220 GHz). These applications
could be transmitter-receiver systems with higradates and short distances. The unknown
aspects are: 1) the validation of silicon transstmeasurement up to 220 GHz; 2) the
frequency behaviour of silicon transistors up to02GHz; 3) the modelling of these
transistors. Electromagnetic simulations have beaployed to optimize the test structures
(the layout of the transistor). This work is pautarly interested in calibration and de-
embedding techniques for on-wafer measurements 22@ GHz. Studies have been carried
out on the small signal equivalent circuit improwrnas well as the validation of the noise
models in W band (75-110 GHz). From these validatedels, pre-adapted transistors have
been realised in G band. The development of meamunre techniques adequate for the
industry is the purpose of this work.
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